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RESUMO
Dissertação de Mestrado

Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica
Universidade Federal de Santa Maria, RS, Brasil

CONTRIBUIÇÃO AO ESTUDO DE ESTRATÉGIAS DE
MODULAÇÃO APLICADAS A CONVERSORES

MULTINÍVEIS COM DIODOS DE GRAMPEAMENTO
Autor: Felipe Bovolini Grigoletto
Orientador: Humberto Pinheiro

Local da Defesa e Data: Santa Maria, 30 de Abril de 2009.

Esta dissertação de mestrado trata de estratégias de modulação para conversores mul-
tiníveis com diodos de grampeamento. O principal desafio a ser superado por técnicas
de modulação aplicadas a estes conversores é o de equilibrar as tensões dos capacitores
do barramento CC, enquanto que minimizando a penalização da THD das tensões de
saída. Dentre as principais estratégias de modulação com esse propósito abordadas na
literatura, são as estratégias baseadas na comparação com portadora e as estratégias veto-
riais. Geralmente os métodos de modulação vetorial utilizam os três vetores de comutação
mais próximos do vetor de tensão de referência, N3V. Entretanto nem sempre é possível
eliminar as ondulações de baixa frequência presentes nas tensões dos capacitores do bar-
ramento CC em toda faixa de operação do conversor utilizando essa divisão de setores.
Este trabalho deriva um novo diagrama vetorial NS3V, que possibilita a eliminação das
ondulações de baixa frequência das tensões dos capacitores do barramento CC na região
linear do conversor, independente do fator de potência de operação. Além disso são obti-
das restrições baseadas no sinal e nas magnitudes das correntes de saída para determinar
a transição entre a modulação que utiliza o diagrama vetorial N3V e o diagrama vetorial
NS3V, tornando a modulação híbrida. Com isto é possível minimizar a distorção har-
mônica das tensões de saída e assegurar o controle da corrente média sobre um período de
comutação no ponto central do divisor capacitivo. Com objetivo de facilitar a extensão
dos resultados para um número qualquer de níveis, a modulação baseada na comparação
com portadora foi proposta nesse trabalho onde as tensões modulantes são escolhidas de
forma a garantir a máxima utilização da tensão do barramento CC na faixa linear de
operação do conversor, bem como eliminar as ondulações de baixa frequência presentes
nas tensões dos capacitores. Ainda, é proposta uma estratégia de modulação vetorial
para conversores com diodos de grampeamento de três níveis em configuração back-to-
back com o propósito de conectar sistemas de geração eólica à rede. Nesta estratégia de
modulação é combinada a utilização dos diagramas vetoriais N3V e NS3V para ambos os
conversores conectados ao mesmo barramento CC. Dessa forma é possível estabelecer um
compromisso entre ondulação das tensões dos capacitores do barramento CC e THD das
tensões de saída. Resultados experimentais e análises comparativas são apresentadas e
demonstram a boa performance dos métodos propostos.

Palavras-chave: Conversores multiníveis com diodos de grampeamento, Estratégias de
Modulação, Geração Eólica.



ABSTRACT
Master’s Dissertation
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Advisor: Humberto Pinheiro
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This dissertation deals with modulation techniques for multilevel diode clamped con-
verters. The major challenge to be overcome by modulation strategies to these converters
is the balance of the dc-link voltage capacitors, whilst minimizing the THD of output
voltages. Among the modulation strategies reported in literature for this purpose are the
carrier-based and space vector modulation techniques. Generally the space vetor methods
select the nearest three vector to implement the desired output voltage vector. However,
it is not always possible to remove the low frequency ripple in the dc-link voltage capac-
itors using this diagram vector. This work proposes a new space vector diagram that
allows the elimination of the low frequency ripple in the dc-link voltage capacitors and
guarantees the balance to the entire converter linear operation region, operating with any
power factor load. Further constrains are derived based on the sign and magnitude of
the output currents to determine the transition between the space vector diagram N3V
and NS3V, making a hybrid modulation. As a result is possible to minimize the total
harmonic distortion of the output voltages and to ensure the control of the averaged neu-
tral point current. In order to make it possible to extend the results for converters with
any number of levels, a carrier based modulation was proposed in this work where the
modulation signals are chosen to ensure maximum use of the dc-link of the linear range of
operation of converter, and eliminate low-frequency oscillation in the voltage capacitors.
Moreover, it is proposed a space vector modulation strategy to back-to-back three level
diode clamped converters, with the purpose to connect the wind power generation to the
grid. This technique combines the utilization of the N3V and NS3V space vector diagrams
for both converters connected to the same dc-link. Thus it is possible to establish a trade
off between oscillation in the voltage capacitors and THD of output voltages. Experimen-
tal results and benchmarks are presented and demonstrate the good performance of the
proposed methods.

Keywords: Diode Clamped Converters, Modulation Techniques, Wind Generation.
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1 INTRODUÇÃO

1.1 Introdução

A sociedade ao longo dos anos têm apresentado uma grande dependência da disponi-

bilidade da energia elétrica. Nas ultimas décadas, o aumento da demanda pela energia

elétrica foi impulsionado principalmente pelo aumento populacional e o avanço dos setores

ligados à produção de bens e serviços. Por sua vez, o crescimento econômico bem como

a evolução dos processos industriais têm desenvolvido cada vez mais produtos e soluções

que dependem do uso da energia elétrica.

A Figura 1.1 mostra o aumento do consumo nacional de energia elétrica ao longo dos

anos. Além disso, também é apresentado o contingente populacional e o produto interno

bruto do Brasil durante esse período. Nota-se um expressivo crescimento destas três

variáveis, contudo na última década apesar da crescente demanda por energia elétrica,

não houve um respectivo investimento nos setores de ligados a produção e transmissão o

que ocasionou sérios problemas, tais como o colapso do sistema elétrico brasileiro ocorrido

no ano de 2001.

A energia elétrica pode ser obtida através de diversas formas de geração. Por sua

vez, a base da matriz energética brasileira é formada pela geração hidrelétrica. A cons-

trução de grandes centrais hidrelétricas nas décadas passadas sustentou a demanda pela

energia, entretanto atualmente os potenciais hidráulicos para a geração estão se tornando

cada vez mais raros e em locais remotos. Este fato acaba resultando em maiores custos

para a transmissão da energia elétrica e muitas vezes em dificuldades na obtenção de

licenciamento ambiental devido ao impacto provocado pela área alagada das barragens.

Outras formas de geração utilizadas mundialmente são as baseadas em combustíveis

fósseis. Porém, estas formas de geração apresentam como desvantagem a liberação de

gases que prejudicam o meio ambiente.

O aumento do consumo de energia aliado à escassez de alguns recursos naturais levou
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Figura 1.1: Consumo de energia elétrica, população, produto interno bruto brasileiros. Fontes: IBGE e
ELETROBRÁS

à ampliação dos sistemas de geração atuais bem como o desenvolvimento de novas fontes

alternativas de energia.

Diversos programas e acordos de incentivo ao uso de fontes renováveis têm sido reali-

zados. No Brasil, o governo brasileiro através do PROINFA estabelece a contratação de

3,3 GW de energia no Sistema Interligado Nacional (SIN), produzidos por fontes eólica,

biomassa e pequenas centrais hidrelétricas (PCHs), sendo 1,1 GW destinados a cada tipo

de geração. Segundo (MME, 2009), na primeira fase deste projeto, foram contratados:

1,19 GW provenientes de PCHs, 1,42 GW provenientes de centrais geradoras eólicas e

0,68 MW provenientes centrais geradoras a biomassa. Entretanto, houve o adiamento

dos contratos com prorrogação de prazos frente ao surgimento de dificuldades tais como:

i) Disponibilidade de atendimento da demanda de aerogeradores pelo mercado nacional,

face ao aquecimento do mercado mundial e ao cumprimento do índice de nacionalização,

ii) Entraves na conexão à rede, em especial na região Centro Oeste. Como resultado

disso, atualmente estão em operação comercial apenas: 786 MW provenientes de PCHs,

371 MW provenientes de energia eólica e 514 MW provenientes de biomassa.

No cenário mundial, alguns acordos incentivam a geração de energia elétrica através

de fontes alternativas de energia menos poluentes. Um desses acordos é o protocolo de

Kyoto que estabelece metas para a redução da emissão de gases que ocasionam o efeito

estufa (NATIONS, 1998).

A Figura 1.2 mostra a distribuição percentual das principais fontes primárias de ener-

gia que suprem a demanda energética mundial. Observa-se que a maior parte da energia

mundial ainda é extraída de fontes não renováveis como o petróleo e o carvão. Dentre
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as fontes renováveis estão: a hidráulica (2,2%), a eólica (0,064%), a solar (0,039%) entre

outras.

Gás natural 21%

Nuclear 7%

Petróleo 34%

Carvão 25%

Renováveis 13%

Figura 1.2: Fontes Primárias de produção de energia elétrica mundial. Fonte: (IEA, 2007).

O avanço tecnológico atual têm contribuído para redução dos custos para a geração

provenientes de fontes renováveis, colocando principalmente a geração eólica, em posição

de competir com os sistemas de geração convencionais.

A utilização da geração eólica têm apresentado uma tendência de crescimento expres-

sivo em anos recentes. Segundo a European Wind Energy Association (EWEA), dentre as

novas instalações de sistemas de geração no ano de 2008 na União Européia, 57 % foram

provenientes de energia eólica. Entretanto, mundialmente o percentual de utilização de

fontes renováveis, onde está incluída a energia eólica ainda é pequeno, comparado com as

formas de geração provenientes de combustíveis fósseis.

Nos sistemas de potência tradicionais, a geração é baseada em grandes unidades gera-

doras centralizadas, onde a energia é transferida por um sistema de linhas de transmissão

até os centros de consumo. Por outro lado, as fontes distribuídas podem ser colocadas em

pontos estratégicos do sistema aumentando a confiabilidade e a oferta de energia.

Atualmente, conversores estáticos de potência constituem a forma mais eficiente de

realizar a interface entre o sistema de geração e a rede elétrica. Além disso, as topologias

de geradores eólicos de velocidade variável são as mais utilizadas pela indústria, onde os

conversores estáticos processam toda ou parte da energia entregue à rede elétrica.

Por outro lado, as potências das turbinas eólicas estão aumentando para reduzir o

custo por megawatt, sendo que atualmente já existem turbinas com potência de 6 MW

instaladas (PEDERSEN, 2008). Neste sentido, para obtenção de maior eficiência do sistema

de geração têm sido investigada a utilização de conversores que operam com maiores níveis

de tensão.
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Neste contexto a utilização os conversores multiníveis têm recebido grande atenção

devido suas vantagens em aplicações que utilizam altas potências e altas tensões quando

comparado com conversores de dois níveis. Dentre estas vantagens destacam-se a reduzida

tensão sobre os dispositivos semicondutores, baixa distorção harmônica das tensões de

saída e como consequência reduzido filtro de saída (RODRIGUEZ; LAI; PENG, 2002). A

partir da escolha da topologia do conversor multinível, surge a necessidade do estudo de

técnicas de modulação e controle.

Uma topologia multinível bastante atrativa é o conversor com diodos de grampea-

mento. Este conversor multinível pode gerar vários níveis de tensão a partir de um único

barramento CC formado pela conexão de capacitores em série. Entretanto, como desvan-

tagem, esta topologia pode apresentar desequilíbrios e ondulações de baixa frequência nas

tensões dos capacitores do barramento CC, dependendo das condições de operação do

conversor bem como da estratégia de modulação utilizada.

O objetivo desta dissertação é o estudo e implementação de estratégias de modula-

ção aplicadas ao conversor com diodos de grampeamento. Basicamente duas técnicas de

modulação serão abordadas: a estratégia de modulação vetorial e a estratégia baseada na

comparação por portadora. O foco principal destas técnicas nesta dissertação é manter o

equilíbrio das tensões dos capacitores do barramento CC, bem como, eliminar as ondu-

lações de tensão de baixa ordem presentes nestas tensões enquanto que, minimizando a

taxa de distorção harmônica das tensões de saída.

A seguir será realizada uma abordagem referente as principais topologias de conver-

sores multiníveis, aplicações com estes conversores bem como, uma revisão das estratégias

de modulação encontradas na literatura.

1.2 Topologias de conversores multiníveis em tensão

Os conversores multiníveis são conhecidos por apresentarem tensões com mais de

dois níveis na saída, bem como uma tensão reduzida sobre os interruptores de potência,

quando comparada com a tensão do barramento CC. Diversas topologias de conversores

multiníveis têm sido propostas na literatura, sendo que estas podem ser basicamente

agrupadas em três categorias (LAI; PENG, 1996):

i) Conversores multiníveis com diodos de grampeamento;

ii) Conversores multiníveis com capacitores flutuantes;
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iii) Conversores multiníveis com células conectadas em série.

1.2.1 Conversores multiníveis com diodos de grampeamento

O estudo de conversores multiníveis com diodos de grampeamento foi introduzido com

uma patente americana (BAKER, 1981) e ao meio acadêmico por (NABAE; TAKAHASHI;

AKAGI, 1981).

O conversor com diodos de grampeamento gera diversos níveis de tensão a partir de

um único barramento CC formado pela conexão de capacitores em série, não havendo a

necessidade de fontes de tensão isoladas. Além disso, apresentam reduzida corrente sobre

os capacitores se comparado com aqueles que usam capacitores de grampeamento.

Para o caso do conversor com três níveis da Figura 1.3, conhecido também como

NPC-Neutral Point Clamped, cada perna possui quatro interruptores com diodos em anti-

paralelo. Ainda possui dois diodos que grampeiam a tensão ao ponto médio do barramento

CC e dois capacitores que teoricamente assumem a tensão de Vcc/2 cada.
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Figura 1.3: Conversor três níveis com diodos de grampeamento - NPC.

O conversor NPC foi generalizado para um número maior de níveis (CHOI; CHO; CHO,

1991), sendo também reportado na literatura como Diode Clamped Converters. Estes

conversores são capazes de sintetizar m níveis, utilizando (m − 1) capacitores no barra-

mento CC. A tensão sobre cada capacitor do barramento CC é de vcc/(m− 1), sendo que

os diodos limitam a tensão sobre cada interruptor em uma fração do valor.

Algumas desvantagens a serem superadas podem ser citadas com relação a utilização

do conversor NPC tal como os desequilíbrios de tensão entre os capacitores do barramento

CC. Estes desequilíbrios dependem da estratégia de modulação empregada, bem como do
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ponto de operação do conversor. Este conversor apresenta estados de comutação redun-

dantes para a sintetização das tensões de linha, sendo que podem ser uma boa opção para

equilíbrio das tensões sobre os capacitores, como é utilizado na literatura.

Além disso, os diodos de grampeamento devem suportar níveis de tensão reversa

distintos para conversores com mais de três níveis. Neste caso, devem ser utilizados

diodos com diferentes especificações quanto à tensão de bloqueio ou associação de diodos

em série.

1.2.2 Conversores multiníveis com capacitores de grampeamento

Essa topologia, também conhecida como Flying Capacitor utiliza capacitores em cada

uma das três fases para gerar diferentes níveis de tensão na saída (MEYNARD; FOCH,

1992), (MCGRATH; HOLMES, 2008). A Figura 1.4 mostra a configuração desta topologia

que pode gerar tensões com três níveis de fase e cinco níveis de linha. A tensão sobre

os capacitores é igual a metade da tensão do barramento CC, sendo que os dispositivos

semicondutores também estão submetidos a esta parcela de tensão de bloqueio. Este

conversor possui quatro interruptores de potência por braço que são comutados de forma

complementar aos pares {s1a, s1a}, {s2a, s2a}. Como resultado, possui quatro possíveis

estados de comutação por braço.
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Figura 1.4: Conversor três níveis com capacitores flutuantes.

Entre as principais desvantagens dessa topologia podem ser destacas a necessidade

de grandes capacitâncias para os capacitores de cada fase. Além disso, podem existir

grandes correntes circulantes por esses capacitores, que para algumas tecnologias pode

significar a redução da vida útil dos mesmos. Diferentemente dos conversores com diodos

de grampeamento este conversor apresenta estados de condução redundantes para a síntese
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das tensões de fase. Isto permite que o equilíbrio das tensões sobre os capacitores seja

tratado de forma isolada para cada perna do conversor(RODRIGUEZ; LAI; PENG, 2002).

1.2.3 Conversores multiníveis com células conectadas em série

Estes conversores sintetizam tensões na saída através da soma das tensões presentes

nas várias células conectadas em série e foi primeiramente apresentada por (BAKER, 1975).

Geralmente, as células que compõem esses conversores possuem configurações monofásicas

ou trifásicas.

A principal vantagem deste conversor é sua modularidade, e ainda a não necessidade

da utilização de diodos ou capacitores de grampeamento.

Além disso, existe a possibilidade da operação de conversores com fontes de tensões

distintas como é o caso dos conversores assimétricos ou híbridos (RECH, 2005). Estes

conversores podem operar com frequências de comutação distintos e processar potências

distintas. Consequentemente, é possível reduzir o número de conversores conectados em

série, minimizar a THD das tensões de saída. Através desta topologia também é possível

utilizar dispositivos semicondutores distintos, o que resulta na otimização no processo de

escolha dos diferentes dispositivos interruptores.

Uma desvantagem associada a esse conversor é a necessidade da implementação de

fontes de tensão isoladas para a operação. A Figura 1.5 mostra o conversor com células

monofásicas conectas em série.
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Figura 1.5: Conversor multinível com pontes conectadas em série.

Na próxima seção serão apresentadas algumas aplicações com conversores multiníveis

reportadas na literatura.
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1.3 Aplicações com conversores multiníveis

Os conversores multiníveis têm sido utilizados em diversas aplicações, principalmente

as que utilizam altas tensões e altas potências, para a síntese de formas de onda de

tensão com reduzido conteúdo harmônico. Dentre as principais aplicações encontradas na

literatura, que utilizam estes conversores, podem ser citadas:

i) Acionamento de máquinas de indução;

ii) Compensador estático de reativos;

iii) Filtros ativos de potência;

iv) Sistemas de geração eólica.

Além das aplicações citadas, existem uma grande quantidade de aplicações que uti-

lizam conversores multiníveis tais como: retificadores PWM (YINGCHAO et al., 2007),

HVDC links (KIRBY et al., 2001), conexão de painéis fotovoltaicos (KANG et al., 2005),

entre outras.

Nas próximas seções serão apresentados os principais aspectos referentes às aplicações

citadas, bem como os trabalhos relacionados na literatura que tratam da aplicação de

conversores multiníveis.

1.3.1 Acionamento de máquinas de indução

A eficiência dos processos industriais, melhorias nos processos de controle são fatores

que têm influenciado a crescente utilização de sistemas de acionamentos a velocidade

variável (ASD’s - Adjustable Speed Drives), em instalações industriais e comerciais. O

acionamento de máquinas de indução, usualmente emprega um retificador com diodos

para converter a tensão da rede elétrica em um nível CC, e um inversor PWM com dois

níveis que converte a tensão contínua em tensão com amplitude e frequência variáveis.

Alguns problemas têm sido reportados pela indústria devido a utilização de conver-

sores PWM dois níveis para o acionamento de máquinas de indução. Tais problemas se

devem às altas taxas de variação da tensão aplicadas sobre à máquina, que ocasionam

as chamadas correntes de bearing. Essas correntes circulam por alguns componentes

da máquina e podem ocasionar a ruptura da isolação dos enrolamentos (CHEN; LIPO;

FITZGERALD, 1996), (TEKWANI et al., 2005). Para reduzir esses efeitos sobre as máquinas
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os conversores multiníveis se apresentam como uma boa solução, pois reduzem a amplitude

dos níveis de tensão aplicados à máquina.

Além disso, a utilização de conversores multiníveis possibilita o aumento das tensões

de acionamento ocasionando um aumento da eficiência, quando comparado com sistemas

de mesma potência e menores tensões (MESSAIF; BERKOUK; SAADIA, 2007), (ZHANG;

GE; LI, 2008), (HUA et al., 2006), (BAOMING; PENG, 2008). Sendo que comercialmente

as tensões em que são utilizados os conversores multiníveis são: 2300V, 3300V, 4160V,

6900V.
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Figura 1.6: Acionamento de máquinas.

Com o objetivo de reduzir o conteúdo harmônico das correntes drenadas pelo reti-

ficador, em alguns casos são utilizadas configurações de retificadores multi-pulsos, como

mostrado na Figura 1.6a. Estes retificadores, como desvantagem apresentam um elevado

número de componentes, além de volumosos transformadores com um número maior de

enrolamentos.

Existem aplicações onde há a necessidade de constantes frenagens e acelerações da

máquina. Com o intuito de aumentar a eficiência do sistema enquanto que reduzindo

a taxa de distorção harmônica das correntes de entrada utiliza-se sistemas regenerativos

ou (AFE-Active Front End), mostrado na Figura 1.6b. Neste sistema é utilizado um

conversor PWM multinível do lado da rede elétrica, que torna o sistema de acionamento

bidirecional em fluxo de potência.
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1.3.2 Filtros ativos de potência

Os sistemas de potência podem alimentar cargas que provocam efeitos indesejáveis

nas tensões ou correntes. Tais efeitos podem ser caracterizados por distorções harmôni-

cas de corrente e tensão, desequilíbrios de tensão, afundamentos de tensão, interrupções

momentâneas, etc.

Existem diversos dispositivos que podem ser inseridos na rede para minimizar estes

distúrbios. Dentre estes dispositivos estão os filtros ativos de potência que possuem prin-

cipalmente a função de compensar os harmônicos de corrente ou tensão. Os filtros ativos

de potência podem ser basicamente classificados em: i) filtro ativo série, (ii) filtro ativo

paralelo e (iii) filtro ativo série-paralelo.

O filtro ativo paralelo mostrado na Figura 1.7a, geralmente compensa os harmônicos

de corrente drenados pela carga de tal forma que a rede forneça apenas corrente de fre-

quência fundamental. A função do filtro ativo série mostrado na Figura 1.7b, por sua vez,

é a de não permitir que as parcelas indesejáveis de tensão sejam aplicadas sobre a carga.

Em sistemas com elevados níveis de tensão, os conversores multiníveis podem ser utiliza-
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Figura 1.7: (a) Filtro ativo de potência paralelo, (b) Filtro ativo de potência série.
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dos como filtros ativos de potência (ZHANG et al., 2008), (HE et al., 2008). Ainda existe

a possibilidade da extinção do uso do transformador como citado por alguns trabalhos

(PENG; MCKEEVER; ADAMS, 1998).

Além da utilização dos filtros ativos série e paralelo separadamente é possível utilizar

uma topologia que combina as características das duas. Esta topologia é denominada

filtro ativo série-paralelo ou UPFC - Unified Power Flow Controller (CHEN et al., 2000),

(TOLBERT; PENG; HABETLER, 2000). O conversor conectado em paralelo compensa os

harmônicos de corrente da carga e fornece a energia para manter constante a tensão do

barramento CC, enquanto que o conversor conectado em série regula a tensão sobre a

carga.

1.3.3 Compensador estático de reativos

O compensador estático de reativos SVC - Static Var Compensator, possui a ca-

pacidade de servir como suporte de potência reativa a um sistema de potência. Esse

compensador através da corrente reativa em atraso ou em avanço pode controlar o valor

eficaz da tensão no ponto de conexão (PENG et al., 1996). Geralmente, esses sistemas são

compostos por elementos reativos que são comutados através de um conversor. A utiliza-

ção de conversores multiníveis nesse sistema se torna atrativa pois permite dispensar o

uso do transformador para a conexão com o sistema de maior tensão.

1.3.4 Conexão de sistemas de geração eólica

Com o objetivo de reduzir o custo por megawatt e aumentar a eficiência em sistemas

de geração eólica, a potência das turbinas têm sido continuamente aumentada nos últimos

anos (SWISHER; AZUA; CLENDENIN, 2001). Grande parte dos sistemas de geração eólica

disponíveis comercialmente utilizam tecnologias com baixas tensões de 440V e 690V,

mesmo para os casos onde a potências passam dos 5 MW. Isto se deve ao fato de que

a indústria prefere utilizar tecnologias consolidadas no mercado. Ainda, existe o apelo

pelo uso da modularidade, que em muitos casos para o aumento da eficiência do sistema

para baixas velocidades da turbina são conectados diversos módulos de baixa tensão em

paralelo.

Atualmente existem alguns trabalhos que propõem o aumento das tensões associadas

aos sistemas de geração eólica e como consequência a aplicação de conversores multiníveis

(YAZDANI; IRAVANI, 2006), (CARRASCO et al., 2006). O aumento das tensões do sistema
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pode resultar em redução do volume do gerador.

A Figura 1.8 mostra a conexão de um gerador eólico à rede através de um conversor

multinível que processa toda a potência gerada. Uma das vantagens relacionadas ao

aumento das tensões dos sistemas de geração eólica é a de permitir a conexão do conversor

à rede reduzindo o volume dos transformadores (PORTILLO et al., 2006).
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Figura 1.8: Conexão de turbina eólica na rede através de conversor multinível

Ainda, a utilização de geradores síncronos com grande número de pólos permite

através do projeto específico da máquina, a obtenção de diversas fontes CC por meio

dos enrolamentos (CARRASCO et al., 2006), (SHUJU; JIANLIN; HONGHUA, 2008). Neste

caso, então, é possível a utilização de células em ponte como conversor pleno.

Na próxima seção serão apresentadas as principais técnicas de modulação aplicadas à

conversores multiníveis.

1.4 Estratégias de Modulação

Diversas estratégias de modulação foram desenvolvidas para conversores multiníveis.

Para o caso da topologia com diodos de grampeamento essas técnicas visam equilibrar

as tensões do barramento CC, bem como eliminar as ondulações de baixa freqüência

presentes nestas tensões, ou ainda reduzir o conteúdo harmônico gerado pelo conversor.

Em outros casos, ainda existe o compromisso entre as taxa de distorção harmônica das

tensões de saída e equilíbrio das tensões dos capacitores do barramento CC.

Entre as estratégias de modulação presentes na literatura podem destacar-se:

i Modulação por eliminação seletiva de harmônicas ;

ii Modulação por largura de pulso senoidal;

iii Modulação vetorial ou space vector.
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Além dos métodos citados existem outros tais como: controle direto de torque em

conversores multiníveis (RODRIGUEZ et al., 2004), síntese de formas onda quase quadradas

(LI; LI, 2005), entre outros. Deve-se salientar que algumas destas técnicas podem ser

aplicadas a mais de uma topologia de conversor multinível, sendo assim, estas podem

enfatizar apenas a melhora do espectro harmônico e redução das perdas de comutação.

Entretanto, em se tratando de conversores multiníveis com diodos de grampeamento, um

mecanismo de equilíbrio das tensões dos capacitores deve ser considerado, seja por meio

da estratégia de modulação e controle, ou por meio de circuitos externos.

Nas seções seguintes serão apresentados os conceitos dessas estratégias de modulação.

1.4.1 Modulação por Eliminação Seletiva de Harmônicos-SHE

Com o objetivo de obter um conteúdo harmônico desejado, utiliza-se a modulação

otimizada em conversores multiníveis. Através de cálculos off-line, são definidas as co-

mutações dos interruptores e armazenadas em tabelas. A modulação SHE consiste em

sintetizar uma determinada freqüência e ao mesmo tempo eliminar alguns componentes

harmônicos indesejados. Uma tensão periódica a ser sintetizada pelo conversor pode ser

decomposta em série de Fourier como:

vout (ωt) =
∞∑

n=1

an sin (nωt) (1.1)

onde an = 2Vcc

nπ

N∑
k=1

(−1)k+1 cos (nαk), para n ímpar;

N é o número de ângulos de comutação por quarto de período;

n é a ordem harmônica;

αk é o ângulo de comutação que deve satisfazer a seguinte condição:α1 < α2... < αN < π
2
.

Figura 1.9: Modulação otimizada por eliminação de harmônicos - Padrão PWM de fase.

A equação (1.1) representa o conjunto de componentes harmônicas geradas pela mo-

dulação. Para a eliminação de determinada componente harmônica esta equação deve ser
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igualada a zero. O número máximo de componentes harmônicos eliminados deve ser igual

ao número de ângulos menos um.

Em (SHI; HU; WANG, 2008) são utilizados algoritmos genéticos com o objetivo de

solucionar o conjunto de equações não-lineares e obter os ângulos de comutação dos in-

terruptores.

As estratégias de modulação otimizadas, tais como Synchronous Optimal Pulsewidth

Modulation, (HOLTZ; OIKONOMOU, 2007b), geralmente apresentam baixas frequências de

comutação (inferior a 500 Hz), possibilitando que sejam obtidos baixas perdas por comu-

tação.

1.4.2 Modulação por Largura de Pulso Senoidal

As estratégias de modulação por largura de pulso são largamente utilizadas em con-

versores estáticos. Essas técnicas são baseadas na comparação de um sinal modulante

com uma portadora triangular conhecidas por SPWM (Sinusoidal Pulse Width Modula-

tion) ou CBPWM (Carrier-Based Pulse Width Modulation). Os instantes de comutação

dos interruptores são determinados pelo cruzamento entre o sinal modulante e a porta-

dora. Tratando-se de conversores multiníveis as técnicas de modulação por largura de

pulso senoidais geralmente empregam múltiplas portadoras. Em outros casos ainda são

utilizados múltiplos sinais modulantes como será descrito nas próximas subseções.

1.4.2.1 Estratégias PWM baseadas na disposição de múltiplas portadoras

As estratégias PWM para conversores multiníveis com m níveis utilizam m − 1 por-

tadoras com frequência fp e amplitude Ap. O sinal modulante possui amplitude Am e

frequência fm. Quando o sinal modulante é maior que determinada portadora, o inter-

ruptor correspondente é ativado. Caso o valor do sinal modulante for menor que o valor

da portadora, o interruptor é bloqueado. Para esta estratégia os índices de modulação em

amplitude ma e o índice de modulação em frequência mf são dados respectivamente por:

ma =
Am

(m− 1)Ap

mf =
fp

fm

(1.2)

Em (CARRARA et al., 1992), são apresentados três disposições para as portadoras. Para

exemplificar as diferentes disposições das portadoras, mostradas na Figura 1.10, são uti-

lizados mf = 21, ma = 0, 9 aplicados a um conversor com cinco níveis, m = 5.
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(a)

(b)

(c)

Figura 1.10: Sinal modulante e disposição das portadoras para as estratégias de modulação: (a)PD, (b)
APOD, (c) POD.



CAPÍTULO 1. INTRODUÇÃO 38

O primeiro esquema de disposição dos sinais portadores é o PD Phase Disposition,

ou disposição em fase. Neste esquemas todas as portadoras estão dispostas em fase como

mostrado na Figura 1.10a. Para esta estratégia, a harmônica mais significativa está con-

centrada na frequência da portadora para as tensões de fase de saída. Esta componente

é significativamente grande quando comparada com as componentes das bandas laterais.

Contudo, sob vista das tensões de linha, existe o cancelamento da componente concentrada

na frequência da portadora, em razão de serem componentes de modo comum (MCGRATH;

HOLMES, 2000).

A segunda técnica de disposição das portadoras, é conhecida por APOD Alternative

Phase Opposition Disposition. Cada portadora está oposta à portadora adjacente, ou seja,

defasadas de 180o como mostrado na Figura 1.10b. Para esta estratégia as harmônicas

mais significativas estão localizadas em torno da frequência da portadora.

A terceira estratégia de disposição das portadoras é a POD - Phase Opposition Dis-

position. Neste esquema as portadoras superiores estão todas em fase, mas deslocadas

de 180o das portadoras inferiores como mostrado na Figura 1.10c. As harmônicas mais

significativas estão localizadas nas bandas laterais em torno da frequência da portadora.

O conteúdo harmônico produzido pela estratégia PD é menor que o conteúdo harmônico

produzido pelas estratégias POD e APOD quando analisada a tensão de linha resultante.

Os métodos SPWM citados nesta seção se fazem valer da disposição das múltiplas

portadoras para redução da taxa de distorção harmônica das tensões de saída ou localiza-

ção específica dos componentes harmônicos em torno da frequência de comutação e seus

múltiplos. Entretanto, com o emprego de tais métodos de modulação, não é garantido

o equilíbrio das tensões dos capacitores do barramento CC, bem como a eliminação das

ondulações de baixa frequência presentes nestas tensões que podem ser propagadas para

as tensões de saída. Na próxima seção serão apresentados alguns métodos de modulação

baseados na comparação com portadora que utilizam sinais modulantes modificados para

atingir tais objetivos.

1.4.2.2 Estratégias PWM baseadas na injeção de modo comum e na dis-
posição de múltiplos sinais modulantes

A utilização de estratégias de modulação baseadas na comparação por portadora

aplicadas a conversores multiníveis com diodos de grampeamento pode acarretar em de-

sequilíbrios nas tensões dos capacitores do barramento CC. A Figura 1.13a mostra o

sinal modulante e a disposição das portadoras para um conversor três níveis (mf = 21,
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(a)

(b)

(c)

Figura 1.11: Estratégia de modulação SPWM:(a) Sinal modulante e portadoras, (b) Padrão PWM das
tensões de linha (c)Tensões dos capacitores do barramento CC vc1 e vc2.
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ma = 0, 85). A Figura 1.11c mostra as tensões dos capacitores do barramento CC. Nota-se

que, para este ponto de operação do conversor (considera-se carga RL com FP=0,7) estas

tensões apresentam ondulações de baixa frequência, três vezes a frequência fundamen-

tal. Além disso, com a utilização destes sinais senoidais como referência não é atingida a

máxima utilização do barramento CC.

Muitos autores, recentemente, têm se empenhado para desenvolver técnicas de modu-

lação que suprimam os desequilíbrios de tensão entre os capacitores do barramento CC,

sem um significante incremento das capacitâncias. As estratégias de modulação que se

utilizam da comparação por portadora, geralmente, empregam algoritmos para modificar

os sinais modulantes com o objetivo de eliminar as oscilações de baixa frequência, bem

como alcançar a máxima utilização do barramento CC.

Em (OGASAWARA; AKAGI, 1993) e (POU et al., 2005) uma tensão de modo comum é

adicionada aos sinais modulantes com o intuito de equilibrar as tensões dos capacitores,

como mostrado na Figura 1.12. Contudo, estes métodos apenas possuem bom desempenho

para baixos índices de modulação, ou seja, a eliminação efetiva das ondulações de baixa

frequência não ocorre em todos os pontos de operação do conversor. Para altos índices de

modulação e operação com cargas de baixo fator de potência a utilização destes métodos

acarreta apenas em uma redução das ondulações das tensões.
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Figura 1.12: Estratégia de modulação proposta por (POU et al., 2005): Sinal modulante e sinal de modo
comum juntamente com as portadoras.

Com o objetivo de estender a operação sem a ondulação de tensão de baixa frequência

no ponto central do divisor capacitivo para elevados índices de modulação do NPC em

(POU et al., 2007) é proposta a decomposição dos sinais modulantes, conhecida também

por Double Side, como indicado na Figura 1.13.
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Figura 1.13: Estratégia de modulação Double side PWM:(a) Sinais modulantes e portadoras, (b) Padrão
PWM das tensões de linha.

Desta forma, foi obtido um grau adicional de liberdade para zerar a corrente média

do ponto neutro em um período de comutação. Apesar da facilidade de implementação

deste método, ele não apresenta flexibilidade para minimizar as perdas de comutação e

minimizar a taxa de distorção harmônica das tensões de saída. Além disso, estes métodos

não mostram a extensão para conversores com diodos de grampeamento com um número

maior de níveis.

1.4.3 Modulação vetorial ou space vector

As estratégias de modulação vetorial ou SVM (space vector modulation) possibilitam

uma grande flexibilidade quanto a utilização de diversas sequências de comutação en-

quanto maximizando a utilização do barramento CC. Geralmente os métodos SVPWM
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utilizam os três vetores de comutação mais próximos do vetor de tensão de referência

(Nearest Three Vectors - N3V) mostrado na Figura 1.14a (CELANOVIC; BOROYEVICH,

1999). Entretanto nem sempre é possível eliminar as ondulações de baixa frequência nas

tensões do barramento CC em toda faixa de operação do inversor utilizando essa divisão

convencional de setores, como será mostrado em detalhes no Capítulo 2.

Com o objetivo de definir os limites de operação de conversores com diodos de grampe-

amento quando utilizado o N3V, alguns autores derivam modelos para o divisor capacitivo

baseados no índice de modulação e fator de potência de operação, (POU; BOROYEVICH; RO-

DRíGUEZ, 2005), (POU; PINDADO; BOROYEVICH, 2002), (POU et al., 2004). Estes modelos

definem regiões onde há a possibilidade de mitigar as ondulações de tensão nos capacito-

res do barramento CC, utilizando a estratégia N3V, considerando um ciclo da tensão de

frequência fundamental.

As principais estratégias para o controle das tensões dos capacitores do barramento

CC, baseadas na utilização dos vetores redundantes, propostas na literatura, foram dividas

por (CELANOVIC; BOROYEVICH, 2000):

• Passive control - Nesta estratégia de controle os vetores redundantes são selecionados

alternadamente a cada período de comutação. Este método apresenta resultados

satisfatórios em casos onde a carga é perfeitamente equilibrada e da inexistência

de não-idealidades nos dispositivos. Entretanto, em aplicações práticas diversos

fatores podem levar ao desequilíbrio das tensões dos capacitores do barramento CC,

quando utilizado tal técnica. Portanto, geralmente este método é utilizado como

estudo comparativo para avaliar o desempenho de outras técnicas de controle.

• Hysteresis control - Este esquema requer o conhecimento do sinal das correntes de

fase e do desequilíbrio das tensões dos capacitores do barramento CC. Baseado nesta

informação os vetores redundantes são selecionados de forma a controlar a tensão

do ponto central (JúNIOR; SILVA; JACOBINA, 2005), (LIN et al., 2005).

• Active control - Este método atua na duração dos vetores de comutação redundantes

de forma a controlar a tensão do ponto central. Há a necessidade de conhecer a am-

plitude e o sinal das correntes de fase e tensão dos capacitores do barramento CC.

Entretanto, esta estratégia quando mal projetada pode levar o sistema a instabili-

dade (SEO; CHOI; HYUN, 2001).

Em (POU; BOROYEVICH; PINDADO, 2002) é proposta uma estratégia de modulação

que utiliza os três vetores de comutação mais próximos do vetor de tensão de referência.
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Este método compensa as ondulações de tensão nos capacitores do barramento CC para

alguns pontos de operação do conversor NPC, entretanto quando não é possível alcançar

tal objetivo, as durações dos vetores de comutação são calculadas com o intuito de produzir

tensões alternadas de saída sem as distorções harmônicas provocadas pelo desequilíbrio

das tensões dos capacitores do barramento CC. Uma desvantagem associada a este método

é o fato de os dispositivos eletrônicos do conversor ficarem submetidos a tensões maiores

que os valores nominais.

Em (BUSQUETS-MONGE et al., 2004) é proposta a utilização de vetores virtuais que

são combinações dos vetores de comutação do NPC como mostra a Figura 1.14b. Por

exemplo, a implementação de um vetor no setor 3 da Figura 1.14b é feita com os vetores

virtuais vZM1, vZL1 e vZS1.
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Figura 1.14: Estratégias de modulação vetorial: (a) Três vetores de comutação mais próximos do vetor
de tensão de referência (b) Vetores virtuais (BUSQUETS-MONGE et al., 2004), (c) Vetores de comutação
selecionados (GUPTA; KHAMBADKONE, 2007).

A principal característica dos vetores virtuais é que as suas contribuições para a

corrente média calculada sobre um período de comutação no ponto central do divisor

capacitivo são nulas. Sendo assim, as ondulações de tensão de baixa frequência no ponto

central do divisor capacitivo são eliminadas. A principal desvantagem deste método é a

utilização de sequências de comutação com um número elevado de vetores comprometendo

as perdas de comutação, bem como a THD das tensões de saída.

(GUPTA; KHAMBADKONE, 2007) apresenta um diagrama vetorial (Figura 1.14c), onde

para altos índices de modulação são selecionados três vetores de comutação (Selected Three

Vectors - S3V), sendo que os vetores médios não são utilizados em algumas regiões do

diagrama vetorial. Por exemplo, a implementação de um vetor no setor 3 da 1.14c é feita

com os vetores de comutação vZL1, vZL2, vS2.

Assim, é possível reduzir as ondulações do barramento CC incluindo a região de

sobremodulação. Quando essas ondulações são menores que um valor pré-estabelecido,
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é proposto a utilização do diagrama vetorial N3V. Entretanto, não é estabelecido uma

relação entre a duração dos vetores redundantes e a corrente do ponto central que é a

variável utilizada para restaurar o equilíbrio das tensões dos capacitores do barramento

CC, bem como para eliminar as flutuações de baixa frequência.

Com o objetivo de estabelecer um compromisso entre perdas de comutação e THD das

tensões de saída é possível combinar duas ou mais estratégias de modulação PWM para

o NPC. A transição entre um método e outro pode ser em função do índice de modulação

ou através de um compromisso entre perdas de comutação, THD das tensões de saída e

ondulação das tensões do barramento CC (ZARAGOZA et al., 2007), (HOLTZ; OIKONOMOU,

2007a), (CUNHA; TORRI, 2007).

1.5 Objetivos da Dissertação

Este trabalho apresenta o estudo e desenvolvimento de estratégias de modulação apli-

cadas à conversores multiníveis com diodos de grampeamento. Como objetivos específicos

dessa dissertação podem ser citados:

• Determinação de uma metodologia para a construção de diagramas vetoriais apli-

cados a conversores com diodos de grampeamento de três níveis;

• Determinação de um novo diagrama vetorial NS3V para o controle da tensão do

ponto central do divisor capacitivo, onde é possível eliminar as ondulações de baixa

frequência presentes nas tensões dos capacitores do barramento CC, independente

do ponto de operação do conversor e fator de potência de operação;

• Determinação de restrições que asseguram o controle da corrente média sobre um

período de comutação no ponto central do divisor capacitivo utilizando o diagrama

N3V. Através dessas restrições, propor a combinação dos diagramas vetoriais N3V

e NS3V, para que se garanta o equilíbrio e eliminação das ondulações de baixa

frequência presentes nas tensões dos capacitores do barramento CC, enquanto que

minimizando a penalização da taxa de distorção harmônica das tensões de saída.

• Apresentar duas sequências de comutação utilizadas na modulação vetorial. Uma

sequência que minimize a THD das tensões de saída enquanto a outra utilizando um

número maior de vetores, mas que possa ser facilmente implementada utilizando os

gerenciadores de eventos encontrados em microcontroladores e DSP disponíveis no

mercado;
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• Propor uma estratégia de modulação baseada na comparação com portadora para

conversores com diodos de grampeamento com quatro níveis, onde os sinais modu-

lantes são decompostos a fim de obter um grau de liberdade para o equilíbrio das

tensões dos capacitores do barramento CC;

• Apresentar a extensão do método de modulação baseado na comparação por porta-

dora para conversores com m níveis;

• Propor um estratégia de modulação vetorial aplicada à conversores multiníveis com

diodos de grampeamento em configuração back-to-back a fim de equilibrar e re-

duzir as ondulações de baixa frequência presentes nas tensões dos capacitores do

barramento CC

• Estabelecer variáveis de ponderação, onde é possível combinar a utilização dos di-

agramas vetoriais N3V e NS3V para ambos os conversores conectados ao mesmo

barramento CC, a fim de estabelecer um compromisso entre as ondulações das ten-

sões dos capacitores do barramento CC e taxa de distorção harmônica da saída.

1.6 Organização da Dissertação

No capítulo 2 são apresentados os conceitos da modulação vetorial aplicada ao con-

versor com diodos de grampeamento de três níveis. São desenvolvidas restrições baseadas

no sinal e nas magnitudes das correntes de saída do conversor que definem a possibilidade

do controle da tensão do ponto central do divisor capacitivo do conversor com diodos de

grampeamento utilizando os vetores mais próximos de comutação (N3V). Além disso, é

obtido um novo diagrama vetorial para o conversor de ponto neutro grampeado que pos-

sibilita o controle da tensão do ponto central do divisor capacitivo independente do fator

de potência de carga e índice de modulação. Ainda, as restrições obtidas são utilizadas

para determinar a transição entre o diagrama vetorial convencionalmente utilizado pela

literatura e o diagrama vetorial proposto.

No capítulo 3 é apresenta um comparação entre as estratégias de modulação N3V

e NS3V e híbrida. Além disso, por meio de índices de desempenho é apresentada uma

comparação entre o método de modulação vetorial proposto e os principais métodos de

modulação vetorial apresentados na literatura. Também, nesse capítulo são apresentados

os resultados experimentais referentes á técnica de modulação proposta.

O capítulo 4 apresenta a modulação baseada na comparação por portadora proposta
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aplicada a conversores multiníveis com diodos de grampeamento. Esta estratégia decom-

põe os sinais modulantes para gerar um grau adicional de liberdade para zerar a corrente

média que circula nos capacitores do barramento CC. Para assegurar as adequadas tensões

nos capacitores no barramento CC, mesmo na presença de não idealidades no circuito,

um método de controle e um controlador são desenvolvidos.

No capítulo 5 é proposto um método de modulação vetorial para conversores NPC

em arranjo back-to-back. Este método permite a redução das ondulações das tensões dos

capacitores do barramento CC, bem como estabelece um compromisso com a taxa de

distorção harmônica das tensões de saída.

No capítulo 6 são apresentadas as considerações finais sobre as estratégias de modu-

lação apresentadas neste trabalho, bem como propostas para trabalhos futuros.



2 MODULAÇÃO VETORIAL
PARA CONVERSORES
MULTINÍVEIS COM DIODOS
DE GRAMPEAMENTO DE
TRÊS NÍVEIS

2.1 Introdução

Neste capítulo são apresentados os conceitos da modulação vetorial aplicada ao con-

versor com ponto neutro grampeado. A modulação vetorial convencionalmente utiliza os

vetores mais próximos para a sintetização de um vetor de tensão de referência. Entre-

tanto, para alguns pontos de operação do conversor não é possível eliminar as ondulações

de baixa frequência presentes nas tensões dos capacitores do barramento CC.

Para superar as limitações impostas pela topologia, será obtido um novo diagrama

vetorial para o conversor NPC que, possibilita o controle da tensão do ponto central do

divisor capacitivo independente do índice de modulação e fator de potência de carga.

Ainda, são estabelecidas restrições baseadas no sinal e nas magnitudes das correntes de

carga para determinar a transição entre os dois diagramas vetoriais. Com isto é possível

minimizar a taxa de distorção harmônica das tensões de saída e assegurar o controle da

corrente média sobre um período de comutação no ponto central do divisor capacitivo.

Além disso, são apresentadas sequências de comutação com dois objetivos definidos:

que minimizem o número de comutações dos interruptores ou que utilizem um número

maior de vetores, mas possam ser facilmente implementadas utilizando os gerenciadores

de eventos encontrados em microcontroladores e DSP disponíveis no mercado.
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2.2 Descrição do conversor três níveis com diodos de
grampeamento e dos estados de comutação

Nesta seção será realizada uma abordagem com relação à topologia do conversor com

diodos de grampeamento de três níveis.

Cada braço deste conversor possui quatro interruptores (s1x, s2x, s1x, s2x), para x =

{a, b, c} e dois diodos de grampeamento. O barramento CC deste conversor é formado

pela conexão série de dois capacitores, além disso, são produzidas tensões de saída de fase

com três níveis e tensões de linha contendo cinco níveis. Os diodos de grampeamento

garantem que a tensão sobre os dispositivos semicondutores não ultrapasse metade da

tensão do barramento CC, se esta estiver distribuída igualmente entre os capacitores.
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Figura 2.1: Possíveis estados de condução para os interruptores de um dos braços do conversor NPC.

O conversor NPC possui três estados possíveis de comutação (P, O, N) por braço

mostrados na Figura 2.1, sendo que cada estado apresenta um determinado nível de tensão

na saída com relação ao ponto central do barramento CC. Note que o estado ’O’ conecta

o ponto central do divisor capacitivo à saída. Isso ocasiona a circulação da corrente io,

que pode levar ao desequilíbrio as tensões dos capacitores do barramento CC.

Os estados de condução do conversor NPC produzem um conjunto de tensões trifásicas

que podem ser representadas vetorialmente em um sistema de três coordenadas, como

mostrado na Figura 2.2a.

Em sistemas trifásicos a três fios, utilizando a lei de Kirchhoff das tensões conclui-se

que as tensões de linha são linearmente dependentes. Então, por conseqüência os vetores

de comutação estão sobre um plano no sistema de coordenadas mostrado na Figura 2.2a.

Usualmente com o objetivo de simplificar a análise da modulação, pode ser realizada uma

transformação <3 → <2 através da expressão 2.1. Essa transformação leva os vetores de
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Figura 2.2: (a) Vetores de comutação em coordenadas abc, (b) Vetores de comutação em coordenadas αβ

comutação para um referencial em coordenadas αβ.
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3

[
1 −1
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0
√
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−
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3
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]
. (2.1)

A nova disposição espacial do vetores em coordenadas αβ, é mostrado na Figura 2.2b.

Pela Figura 2.2a nota-se que o conversor NPC gera 19 vetores de tensão distintos,

sendo que alguns destes vetores são formados por mais de um estado de comutação,

totalizando 27 possibilidades. Essa redundância nos vetores de comutação fornece um

grau de liberdade, que geralmente é utilizado para equilibrar as tensões dos capacitores

do barramento CC, ou reduzir o número de comutações. Neste trabalho os vetores de

comutação são classificados como: vetores pequenos vs1 e vs2, vetores médios vm e vetores

longos v`1 e v`2.

Além disto, a análise da modulação será realizada no primeiro sextante, que devido

a simetria apresentada a cada 60o, os demais sextantes podem ser transformados para o

primeiro através de uma transformação linear, apresentada neste trabalho. Essa trans-

formação simplifica a análise, bem como a implementação da modulação vetorial a ser

utilizada.
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A Tabela 2.1 mostra a tensão em coordenadas αβ gerada por todos os vetores de

comutação contidos nos seis sextantes do diagrama vetorial.

Tabela 2.1: Tensões de saída para o diagrama vetorial da Figura 2.1

Sext. Vetor Estados [Vα Vβ]T

vs1+ POO
[1/3 0]

vs1− ONN

vs2+ PPO [
1/6

√
3/6

]
1 vs2− OON

vl1 PNN [2/3 0]

vl2 PPN
[
1/3

√
3/3

]

vm PON
[
1/2

√
3/6

]

vs1+ OPO [−1/6
√

3/6
]

vs1− NON

vs2+ OPP
[−1/3 0]

3 vs2− NOO

vl1 NPN
[−1/3

√
3/3

]

vl2 NPP [−2/3 0]

vm NPO
[−1/2

√
3/6

]

vs1+ OOP [−1/6 −√3/6
]

vs1− NNO

vs2+ POP [
1/6 −√3/6

]
5 vs2− ONO

vl1 NNP
[−1/3 −√3/3

]

vl2 PNP
[
1/3 −√3/3

]

vm ONP
[
0 −√3/3

]

Sext. Vetor Estados [Vα Vβ]T

vs1+ PPO [
1/6

√
3/6

]
vs1− OON

vs2+ OPO [
1/6

√
3/6

]
2 vs2− NON

vl1 PPN
[
1/3

√
3/3

]

vl2 NPN
[−1/3

√
3/3

]

vm OPN
[
0

√
3/3

]

vs1+ OPP
[−1/3 0]

vs1− NOO

vs2+ OOP [−1/6 −√3/6
]

4 vs2− NNO

vl1 NPP [−2/3 0]

vl2 NNP
[−1/3 −√3/3

]

vm NOP
[−1/2 −√3/6

]

vs1+ POP [
1/6 −√3/6

]
vs1− ONO

vs2+ POO
[1/3 0]

6 vs2− ONN

vl1 PNP
[
1/3 −√3/3

]

vl2 PNN [2/3 0]

vm PNO
[
1/2 −√3/6

]

Sext. Vetor Estados [Vα Vβ]T

vz+ PPP

1 - 6 vz− NNN [0 0]

vz0 OOO
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2.3 Descrição da modulação vetorial

As estratégias de modulação vetorial são amplamente empregadas em conversores es-

táticos, pois permitem a escolha dos vetores de comutação e das sequências de comutação,

tendo em vista os objetivos a serem alcançados. Usualmente, alguns critérios são esta-

belecidos para definir a estratégia de modulação para o conversor NPC, que podem ser

citados:

I - Minimizar a penalização da THD das tensões de saída;

II - O equilíbrio das tensões do barramento CC (vc1 = vc2);

III - A eliminação das componentes harmônicas de baixa ordem presentes na tensão do

ponto central do divisor capacitivo que pode ser obtida fazendo:

Io =
1

Ts

∫ Ts

0

io(t) = 0, (2.2)

onde Io é a média da corrente io calculada sobre um período da atualização da lei de

controle. Além disso, geralmente algumas etapas são elencadas para a implementação da

modulação vetorial: (i)-Definição dos possíveis vetores de comutação no espaço das tensões

de saída do conversor, (ii) - Identificação das retas de separação dos setores no espaço das

tensões de saída do inversor. (iii)- cálculo das durações dos vetores de comutação, (iv) -

Definição das sequências de comutação. A seguir será apresentada uma metodologia para

a construção de diagramas vetoriais, ou seja, a escolha dos possíveis vetores de comutação

para o NPC.

2.3.1 Determinação do diagrama vetorial - definição dos possíveis
vetores de comutação no espaço das tensões de saída do
conversor

Seja um vetor u qualquer pertencente ao primeiro sextante do diagrama vetorial. Para

a implementação da modulação usualmente utiliza-se os três vetores de comutação mais

próximos de u, pois isto reduz a taxa de distorção harmônica das tensões de saída do

conversor. Para obter-se estes três vetores é definido a grandeza d:

dj = |u− vxj|+ |u− vyj|+ |u− vzj|, (2.3)

onde {vxj,vyj,vzj} é o j-ésimo conjunto de três vetores distintos dos seis vetores de

comutação do primeiro sextante do diagrama vetorial. Assim, o conjunto dos três vetores
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de comutação mais próximos de u será:

{vxp,vyp,vzp}, (2.4)

onde p é dado por:

p = index (min [d1, d2, ..., d20]) , (2.5)

Aplicando esse critério para os vetores u pertencentes ao primeiro sextante do dia-

grama vetorial do conversor NPC obtém-se os setores usualmente definidos para modu-

lação vetorial do conversor NPC, mostrados Figura 2.3. Este diagrama é conhecido com

N3V (nearest three vectors). Por outro lado, para o equilíbrio da tensão do barramento

CC, bem como para a eliminação das ondulações de baixa frequência, a corrente média

no ponto central deve ser encontrada.
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Figura 2.3: Diagrama vetorial N3V.
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2.4 Análise da Corrente Ponto Central do Divisor Ca-
pacitivo do NPC

Com objetivo de equilibrar as tensões dos capacitores do barramento CC, bem como

de eliminar as ondulações de baixa freqüência presentes nestas tensões, será realizada a

análise da corrente do ponto central do divisor capacitivo do NPC. Esta corrente depende

das durações dos vetores de comutação escolhidos, bem como das correntes de carga.

A Figura 2.4 mostra a contribuição das correntes de fase para a corrente do ponto

central do divisor capacitivo do NPC referente a cada vetor de comutação pertencente ao

primeiro sextante do diagrama vetorial.
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Figura 2.4: Corrente no ponto central do divisor capacitivo de acordo com os vetores de comutação do
primeiro sextante.

A corrente média no ponto central do divisor capacitivo do barramento CC do NPC,

calculada sobre um período de atualização da lei de controle, dependente dos intervalos
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de comutação e das correntes de carga, é dada pela seguinte expressão:

Io =
[−ib∆tm + ia(∆t+s1 −∆t−s1) + ic(∆t−s2 −∆t+s2)]

Ts

(2.6)

com: ∆ts1 = ∆t+s1 + ∆t−s1 e ∆ts2 = ∆t+s2 + ∆t−s2. Ainda ∆t+s1 ,∆t−s1, ∆t+s2, ∆t−s2, ∆tm

são respectivamente as durações dos vetores vs1+, vs1−, vs2+, vs2−, vm, mostrados na

Figura 2.3, em um período de comutação. A contribuição das correntes de fase para o

ponto central do divisor capacitivo, referente a cada vetor de comutação pertencente ao

primeiro sextante está indicada entre colchetes na Figura 2.3.

Note que, os vetores v`1 e v`2 não contribuem para Io. Por outro lado o vetor vm

contribui para a corrente Io, mas não apresenta um grau de liberdade para o controle

da corrente Io. vs1 e vs2 contribuem para Io de acordo com as durações dos vetores

redundantes vs1+, vs1−, vs2+ e vs2−.

Uma vez definido o vetor u de tensão a ser sintetizado, bem como a frequência de

comutação Ts, as durações ∆ts1 e ∆ts2 são unicamente determinadas. Por outro lado, ia

e ic usualmente são disponíveis pela medida das correntes de carga. Assim, para que se

possa eliminar as ondulações de baixa frequência na tensão do ponto central do NPC a

corrente Io deve ser nula.

Seja um vetor u localizado no primeiro setor formado pelos vetores vs2, vs1, vz.

Através da análise de todos os estados de condução para os vetores mencionados, bem

como a duração associadas a eles procura-se inferir sobre a influência destes vetores sobre

a corrente do ponto central do divisor capacitivo. Para que a tensão média produzida

pelo conversor em um período Ts seja igual a u, a seguinte equação deve ser satisfeita:

u =
1

Ts

[∫ t1

0

vs1dt +

∫ t2

t1

vs2dt +

∫ t3

t2

vzdt

]
(2.7)

Como visto na Figura 2.4 os vetores vs2 e vs1 contribuem para a corrente Io que pode ser

escrita como:

TsIo = −ic∆t+s2 + ic∆t−s2 + ia∆t+s1 − ia∆t−s1 (2.8)

Rearranjando os termos da equação (2.8), colocando na forma matricial, tendo em

vista que ∆ts1 = ∆t+s1 + ∆t−s1 e ∆ts2 = ∆t+s2 + ∆t−s2, pode ser escrito:
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TsIo − ia∆t+s1

∆ts1 −∆t+s1

∆ts2


 =

M1︷ ︸︸ ︷

−ia −ic ic

1 0 0

0 1 1


 ·




∆t−s1
∆t+s2

∆t−s2


 . (2.9)

Multiplicando ambos os lados da igualdade por M1
−1, obtém-se:




∆t−s1
∆t+s2

∆t−s2


 =




0 1 0

− 1
2ic

− ia
2ic

1
2

1
2ic

ia
2ic

1
2


 ·




TsIo − ia∆t+s1

∆ts1 −∆t+s1

∆ts2


 (2.10)

Tendo em vista que 0 ≤ ∆t+s1 ≤ ∆ts1, são obtidas as seguintes desigualdades:

∆ts2 ≥ TsIo

ic
+

ia
ic

(
∆ts1 − 2∆t+s1

)

∆ts2 ≥ −TsIo

ic
− ia

ic

(
∆ts1 − 2∆t+s1

)
,

(2.11)

que pelas propriedades do módulo obtém-se:

∆ts2 ≥
∣∣∣∣
TsIo

ic
+

ia
ic

(
∆ts1 − 2∆t+s1

)∣∣∣∣ (2.12)

Para a síntese do vetor de tensão u desejado, a restrição dada pela equação (2.12)

deve ser satisfeita, para que Io seja igual a zero ou igual a um valor desejado para restau-

rar o equilíbrio das tensões do divisor capacitivo utilizando o diagrama vetorial N3V.

Além disso, podem ser obtidas as restrições associadas aos demais setores pertencentes

ao primeiro sextante do diagrama vetorial da Figura 2.3. A obtenção destas restrições é

desenvolvida no Anexo A e são apresentadas pela Tabela 2.2.

A Figura 2.5 demonstra o impacto do fator de potência de carga sobre as restrições da

Tabela 2.2. As restrições da Tabela 2.2 foram testadas para diversos vetores localizados

em todo plano αβ, variando-se o fator de potência da carga de -90o a 90o. A região onde

as desigualdades da Tabela 2.2 foram satisfeitas é demarcada pelas regiões preenchidas.

É possível sintetizar um vetor u localizado na região preenchida utilizando o diagrama

vetorial N3V que resulta em mínima distorção harmônica, enquanto que garantindo Io=0.

Para um vetor a ser implementado, localizado nas regiões sem preenchimento, não é

garantido que seja nula a corrente média no ponto central do divisor capacitivo.
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Tabela 2.2: Conjunto de restrições que possibilitam o controle de Io com o uso do N3V.

Setor Vet. Restrição
vs1

∆ts2 >

∣∣∣∣Io
ic

Ts +
ia
ic

(
∆ts1 − 2∆t+s1

)∣∣∣∣1 vs2

vz

vs1

∆ts1 >

∣∣∣∣ ibia ∆tm + Io
ia

Ts

∣∣∣∣2 v`1

vm

vs1

∆ts2 >

∣∣∣∣− ib
ic

∆tm − Io
ic

Ts +
ia
ic

(
2∆t+s1 −∆ts1

)∣∣∣∣3 vs2

vm

vs2

∆ts2 >

∣∣∣∣ ibic ∆tm + Io
ic

Ts

∣∣∣∣4 v`2

vm

Para o setor 1 a desigualdade da Tabela 2.2 é sempre satisfeita uma vez que definindo

∆t+s1 = ∆ts1
2

, o lado direito da desigualdade será nulo. Note que, para o cálculo da restrição

associada ao setor 3, deve ser assumido que ∆t+s1 ≤ ∆ts1. O valor ∆t+s1 para o cálculo

dessa desigualdade pode ser obtido recursivamente ou a partir das equações definidas na

próxima seção.

2.4.1 Modulação vetorial utilizando o diagrama NS3V

Através da análise de (2.6) nota-se que os vetores médios influenciam na corrente

no ponto central, no entanto não apresentam um grau de liberdade para o controle da

corrente Io. Dessa forma, propõe-se nesse trabalho um novo diagrama vetorial onde o

vetor vm não seja utilizado.

Adotando novamente o critério dos três vetores mais próximos definidos em (2.3)-

(2.5), para um conjunto significativo de vetores u a serem implementados, mas desta vez

eliminando os vetores médios vm, obtém-se um novo diagrama vetorial - NS3V. A partir

deste digrama, as retas de separação podem ser facilmente obtidas por inspeção, como

mostrado na Figura 2.6.

Sempre que as restrições da Tabela 2.2 não forem satisfeitas pode-se utilizar o dia-

grama vetorial NS3V proposto. No diagrama NS3V, o vetor vm foi eliminado possibili-

tando o controle da corrente Io independente do fator de potência e da natureza da carga.

Note entretanto que Io é uma função que depende de ∆t+s1, ∆t−s1, ∆t+s2, ∆t−s2, bem como

dos sinais e amplitudes das correntes de carga.
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Figura 2.5: Regiões do diagrama vetorial N3V onde é possível fazer Io=0 em função do fator de potência
de carga.

Com o objetivo de controlar a corrente média no ponto central do divisor capacitivo,

neste trabalho é estabelecida uma variável δ de ponderação entre a duração dos vetores

redundantes. Ainda, deve-se assegurar que esta variável seja proporcional à corrente Io

independente do sinal das correntes de fase medidas. Isto pode ser garantido definindo-se

as durações dos vetores redundantes ∆t+s1, ∆t−s1, ∆t+s2, ∆t−s2 como mostrado na Tabela 2.3.

Com o intuito de simplificar a notação e o controle da corrente Io, é proposta a

definição das durações associadas aos vetores com redundância como mostrado na Tabela

2.4, onde Mx para x = {a, c}, obtido por simplificação da Tabela 2.3, é definido por:
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Figura 2.6: Diagrama vetorial proposto - NS3V.

Tabela 2.3: Relações entre δ e as durações dos vetores redundantes

Sinal das Duração dos
Correntes vetores redundantes

ia ic ∆t+s1 ∆t−s1 ∆t+s2 ∆t−s2
1 1 (1− δ∆ts1) δ∆ts1 δ∆ts2 (1− δ∆ts2)

1 −1 (1− δ∆ts1) δ∆ts1 (1− δ∆ts2) δ∆ts2

−1 1 δ∆ts1 (1− δ∆ts1) δ∆ts2 (1− δ∆ts2)

−1 −1 δ∆ts1 (1− δ∆ts1) (1− δ∆ts2) δ∆ts2

Mx =
sign(ix) + 1

2
− sign(ix)δ (2.13)

sendo δ a ação de controle associada à corrente Io ou à tensão do ponto central do divisor

capacitivo.

Utilizando as durações associados aos vetores redundantes como definido na Tabela

2.4, a corrente Io será:

Io =
1

Ts

[(1− 2δ)γ − ib∆tm] , (2.14)
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Tabela 2.4: Equações para cálculo das durações ∆t+s1 e ∆t+s2

Estratégia Setores ∆t+s1 ∆t+s2

1, 3 Ma∆ts1 (1−Mc∆ts2)

N3V 2 Ma∆ts1 -
4 - (1−Mc∆ts2)

1, 2, 5 Ma∆ts1 (1−Mc∆ts2)

NS3V 3 Ma∆ts1 -
4 - (1−Mc∆ts2)

onde γ é positivo e dado por:

γ = (|ia|∆ts1 + |ic|∆ts2) (2.15)

Note que, se δ=0,5 a corrente Io será nula e com isso as ondulações de tensão de

baixa frequência no ponto central do divisor capacitivo do NPC serão eliminadas, para

o NS3V onde ∆tm=0. Ainda, quando utilizando o NS3V pode ser concluído a partir de

(2.14) e (2.15) que quando δ <0,5, Io >0 e quando δ >0,5, Io <0, independente dos

sinais das correntes e do fator de potência da carga. A Figura 2.7 mostra o diagrama

da modulação proposta, onde uma corrente Io pode ser obtida a partir de um valor de

corrente referência.

eq.

(2.6)

tab.

(2.4)

eq.

(2.13)

eq.

(2.14)

Io
Dts1,2

+, -

Ioref
d Mx

Figura 2.7: Diagrama esquemático com a modulação proposta.

Para equilibrar as tensões dos capacitores do barramento CC, bem como eliminar as

ondulações de baixa ordem presentes nestas tensões um controlador deve ser utilizado. O

projeto do controlador é descrito na próxima seção.

2.5 Controlador para a tensão do ponto central do di-
visor capacitivo

A utilização da modulação proposta garante a utilização que seja obtido um valor

desejado de corrente Io. Com o objetivo de assegurar vC1 = vC2 é utilizado um controlador

do tipo proporcional-integral como mostrado na Figura 2.8.

Para o projeto do controlador das tensões dos capacitores do barramento CC, o modelo
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Figura 2.8: Conversor e controlador da tensão no ponto neutro.

da planta deve ser obtido. Ainda, por definição a soma das tensões dos capacitores é igual

à tensão do barramento CC:

vcc = vC1 + vC2 (2.16)

Além disso, supondo que as capacitâncias associadas aos capacitores do barramento

CC sejam idênticas, ou seja, C1 = C2 = C. Derivando (2.16) obtém-se:

C
dvcc

dt
= C

dvC1

dt
+ C

dvC2

dt (2.17)

A tensão do barramento CC é considerada constante, por consequência o lado esquerdo

da equação 2.17 é nulo. Ainda, a partir da transformada de Laplace aplicada em (2.17),

pode ser escrito:

sCVC1 + sCVC2 = 0 (2.18)

Pela Lei das Correntes Kirchhoff no circuito da Figura 2.8, tem-se que I1 = I2 − I0,

que substituída em (2.18) resulta em:

I2 − I0 + sCVC2 = 0

−I0 + 2sCVC2 = 0 (2.19)
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A função de transferência do ponto central do divisor capacitivo é então obtida:

VC2

I0

=
1

2sC (2.20)

O modelo discreto de (2.20) pode ser obtido a partir da equação de Euller:

VC2(k + 1) = VC2(k) +
I0(k)Ts

2C
(2.21)

Para o projeto da malha de controle no domínio de tempo contínuo para o equilíbrio

das tensões dos capacitores do barramento CC, considera-se o modelo da planta obtido

em (2.20) juntamente com modelo do controlador do tipo proporcional-integral como

mostrado na Figura 2.9:
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Figura 2.9: Malha de controle da tensão no ponto neutro. (a) Modelo do controlador com as etapas da
modulação, (b) Modelo simplificado para a análise do controlador.

Seja a função de transferência do controlador proporcional-integral:

U

E
=

Ko (s− Zo)

s
(2.22)

onde Ko e Zo representam respectivamente a posição do ganho e zero para este controlador.

A expressão (2.23) descreve a função de transferência em malha fechada obtido a partir

da Figura 2.9:
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Gcc =
Ko

2C
(s− Zo)

s2 + Ko

2C
s− KoZo

2C

(2.23)

Seja o polinômio característico de malha fechada dado por (s− ao)
2 = s2 − 2aos +

a2
o. A localização dos pólos em malha fechada é definida pelo valor de ao, sendo que

dessa forma assume-se que estes negativos e iguais. Para que os pólos em malha fechada

assumam a posição mostrada na Figura 2.10, ou seja, que o sistema tenha resposta rápida

e amortecida, os valores de Ko e Zo devem ser:

Ko = −4aC

Zo =
a

2
(2.24)
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Figura 2.10: Diagrama do lugar das raízes.

Ainda, o sistema deve apresentar uma dinâmica lenta para que não ocorram variações

bruscas no valor de delta. Neste trabalho, é assumido a = −30rad/s.

Para a implementação digital, o modelo discreto do controlador pode ser obtido

através da transformação de Euller e escrito por:

xo (k + 1) = xo (k) + E (k) TS

U (k) = KoE (k) + KoZoxo (k) (2.25)

onde xo é o estado associado ao controlador PI digital.
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O valor da capacitância do barramento CC, por sua vez, é um fator importante para

o controle da tensão dos capacitores do barramento CC. Alguns trabalhos na literatura

(BUENO et al., 2006) desenvolvem expressões para a determinação do valor da capacitância

dos capacitores, baseado no valor máximo admissível pré-definido para a ondulação das

tensões. Entretanto, essas expressões são empregadas para a modulação utilizando o

diagrama vetorial N3V, portanto não sendo válidas para a abordagem deste trabalho. A

capacitância do barramento CC, neste trabalho será definida como um parâmetro que

depende da potência e a tensão empregadas na aplicação. Para isso, é utilizado o valor

de impedância base de um sistema trifásico:

Zb =
V 2

Lb

Sb (2.26)

onde Zb é a impedância base do sistema, VLb é a tensão de base e Sb é a potência aparente

de base. Além disso, a impedância do capacitor pode ser definida como:

Zc =
1

jωC (2.27)

Então, o valor de reatância capacitiva em p.u. pode ser escrito como:

Zc p.u. =
Zc

Zb (2.28)

A utilização do diagrama NS3V, bem como do controlador proporcional integral

garante o controle da corrente Io para qualquer ponto de operação do conversor inde-

pendente do fator de potência de carga. Entretanto como este diagrama não utiliza os

três vetores de comutação mais próximos do vetor de tensão de referência, é penalizada a

THD das tensões de saída. Com o propósito de reduzir a penalização da THD das tensões

enquanto que realizando o controle de Io, a modulação proposta utiliza a combinação dos

diagramas N3V e NS3V, como descrito na próxima seção.
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2.6 Transição entre o método N3V e o método NS3V

A Figura 2.11 mostra o algoritmo utilizado pela modulação proposta. A primeira

etapa deste processo é a identificação do sextante onde encontra-se o vetor de tensão a

ser implementado. Posteriormente é realizada a transformação das correntes e tensões

desse sextante para o primeiro. A partir da medida das tensões do barramento CC é

Identificação do Sextante

Transformação das tensões e
correntes ao primeiro sextante

Controlador PI
Cálculo de I

oref

Identificação do setor
(Diagrama N3V)

Cálculo das durações
t ,D s1 D D D Dt , t , t , ts2 1 2l l m

É possível
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I
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_
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t ,D s1+ D D Dt ,s1- t , ts2+ s2-

NS
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(Diagrama NS3V)

Cálculo das durações
t ,D s1 D D Dt , t , ts2 1 2l l

Cálculo dos comparadores
e envio dos sinais de

comando aos interruptores

Início da modulação

Figura 2.11: Algoritmo da modulação híbrida (N3V + NS3V).

possível encontrar o valor de Ioref . A seguir é feita a identificação do setor utilizando

como critério os três vetores mais próximos (N3V) juntamente com cálculo das durações

∆ts1, ∆ts2, ∆t`1, ∆t`2, ∆tm. Então, é testada a correspondente restrição da Tabela 2.2.
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Sempre que essa restrição for satisfeita é possível controlar a corrente Io utilizando

o diagrama vetorial N3V, e então são determinadas as durações associadas aos vetores

redundantes utilizando as equações da Tabela 2.4. Se as restrições da Tabela 2.2 não forem

satisfeitas, é realizada a identificação dos setores utilizando o NS3V e, posteriormente, o

cálculo das durações associadas aos vetores redundantes. As próximas subseções trarão a

descrição detalhada das etapas do algoritmo da modulação vetorial.

2.6.1 Identificação das retas limites

Para a identificação da localização do vetor a ser implementado nos diagramas veto-

riais N3V e NS3V, utiliza-se as equações das retas limites ou retas de separação entre os

setores e sextantes. Como descrito no diagrama do algoritmo mostrado na Figura 2.11,

utilizado para a implementação da modulação proposta, num primeiro passo deve ser iden-

tificada a localização do vetor de tensão a ser implementado em um dos seis sextantes.

Para a identificação do vetor a ser implementado nos sextantes do diagrama vetorial da

Figura 2.12a, utiliza-se as seguintes retas de separação:

rs1 : −√3α + β = 0

rs2 : α/
√

3 + β = 0

rs3 : β = 0

rs4 : α = 0

(2.29)

Para a identificação do vetor de tensão nos setores do diagrama N3V, de acordo com

a Figura 2.12b, devem ser utilizadas as expressões em (2.30) para as retas de separação.

rc1 :
√

3α + β − 1/
√

3 = 0

rc2 : −√3α + β + 1/
√

3 = 0

rc3 : β −√3/6 = 0

(2.30)

Caso seja necessária a utilização do diagrama NS3V, as retas de separação da Figura

2.12c devem ser utilizadas. As equações de (2.31) representam as retas de separação para

o diagrama NS3V.

rm1 :
√

3α + β − 1/
√

3 = 0

rm2 : α/
√

3 + β − 2
√

3/9 = 0

rm3 : −√3α/3 + β = 0

rm4 : α− 1/3 = 0

(2.31)
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rm3

rm4

(c)

Figura 2.12: Retas de separação: (a) para os sextantes, (b) para os setores do diagrama vetorial N3V,
(c) para os setores do diagrama vetorial NS3V

2.6.2 Transformação do vetor de tensão a ser implementado e das
correntes de fase para o primeiro sextante

Para estender os resultados obtidos do primeiro sextante para os demais sextantes,

bem como simplificar a implementação, transformações lineares sobre as tensões são uti-

lizadas. Seja o vetor u = [uα uβ]Ts pertencente ao sextante k com k = 1, 2, ..., 6, então as

restrições da Tabela 2.2 e as durações da Tabela 2.4, bem como algoritmos de identificação

dos setores dos diagramas vetoriais das Figuras 2.3 e 2.6 desenvolvidos para o primeiro

sextante podem ser aplicados para os demais sextantes utilizando-se os vetores de tensão

dados por:
[
uαr

uβr

]
=

[
cos(θ) sin(θ)

−sin(θ) cos(θ)

][
uα

uβ

]
(2.32)

onde θ = π
3
(k − 1).
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A Figura 2.13 mostra um exemplo da transformação apresentada, onde um vetor de

tensão a ser implementado pertencente ao segundo sextante é transformado ao primeiro

através da equação (2.32).

va

vb

ua

ub

uar

ubr

q

Figura 2.13: Transformação de um vetor a ser implementado no segundo sextante.

Através da análise das correntes fase e de todos os vetores de comutação redundantes

do diagrama vetorial, pode ser construída uma tabela de equivalência destas correntes dos

demais sextantes para o primeiro.

Tabela 2.5: Transformação das correntes de fase para o primeiro sextante

Sextante Correntes
1 ia ib ic

2 −ic ia −ib

3 ib ic ia

4 −ia ib −ic

5 ic ia ib

6 −ib ic −ia

Uma vez escolhidos os vetores de comutação, bem como determinada a relação que

transforma o vetor de tensão a ser implementado ao primeiro sextante, a análise das

durações dos vetores de comutação concentra-se apenas neste sextante.

2.6.3 Determinação da duração dos vetores de comutação do di-
agrama vetorial

A partir da escolha dos vetores de comutação de cada setor do diagrama vetorial N3V

ou NS3V, para a sintetização de um vetor de tensão de saída do conversor, devem ser

calculadas as durações desses vetores dentro de um período de comutação Ts. Suponha

que para sintetizar um dado vetor de tensão u seja utilizado três vetores de comutação

denominados v1, v2 e v3. Assim pode-se escrever a seguinte equação:
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u =
1

Ts

[
v1∆t1 + v2∆t2 + v3∆t3

]
, (2.33)

onde ∆t1, ∆t2 e ∆t3 correspondem, respectivamente, as duração dos vetores v1, v2 e v3.

Arranjando na forma matricial os vetores de comutação e as suas durações tem-se que:




uα

uβ

1


 =

1

Ts




v0
α v1

α v2
α

v0
β v1

β v2
β

1 1 1







∆t0

∆t1

∆t2


 , (2.34)

então, para a obtenção das durações ∆t0, ∆t1 e ∆t2, tem-se:



∆t0

∆t1

∆t2


 =

1

Ts

[
M

]−1




uα

uβ

1


 , (2.35)

onde,
[
M

]−1

=

[
v1 v2 v3

1 1 1

]−1

(2.36)

Pode-se dizer que [M ]−1 é a matriz de decomposição associada ao setor pertencente

ao primeiro sextante do diagrama vetorial, e através de (2.35) as durações ∆t1, ∆t2, ∆t3

dos vetores v1, v2 e v3 podem ser unicamente determinadas.

A Tabela 2.6 mostra os vetores de comutação v1, v2 e v3 de (2.36) para os setores

pertencentes ao primeiro sextante dos diagramas vetoriais N3V e NS3V.

Tabela 2.6: Vetores de comutação utilizados pelas estratégias N3V e NS3V

Método Setor Vetores v1 v2 v3

1 vz vs1 vs2

N3V 2 vs1 vm v`1

3 vs1 vs2 vm

4 vs2 vm v`2

1 vz vs1 vs2

2 vs1 vs2 v`1

NS3V 3 vs1 v`1 v`2

4 vs2 v`1 v`2

5 vs1 vs2 v`2
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De maneira similar a equação (2.35), podem ser obtidas matrizes de decomposição

para os setores pertencentes ao primeiro sextante dos diagramas vetoriais N3V e NS3V.

Essas matrizes de decomposição são mostradas na Tabela 2.7.

Tabela 2.7: Matrizes de decomposição para os digramas vetoriais.

Diagrama N3V
Setor 1 [vzvs1vs2] Setor 2

[
vs1v`1vm

]
Setor 3 [vs1vs2vm] Setor 4

[
vs2v`2vm

]



0 1
3

1
6

0 0
√

3
6

1 1 1




−1 


1
3

2
3

1
2

0 0
√

3
6

1 1 1




−1 


1
3

1
6

1
2

0
√

3
6

√
3

6

1 1 1




−1 


1
6

1
3

1
2√

3
6

√
3

3

√
3

6

1 1 1




−1

Diagrama NS3V
Setor 1 [vzvs1vs2] Setor 2

[
vs1vs2v`1

]
Setor 3

[
v`1v`2vs1

]
Setor 4

[
v`1v`2vs2

]



0 1
3

1
6

0 0
√

3
6

1 1 1




−1 


1
3

1
3

2
3

0
√

3
3

0

1 1 1




−1 


2
3

1
3

1
3

0
√

3
3

0

1 1 1




−1 


2
3

1
3

1
6

0
√

3
3

√
3

6

1 1 1




−1

Setor 5
[
vs1vs2v`2

]



1
3

1
6

1
3

0
√

3
6

√
3

3

1 1 1




−1

Uma vez escolhidos os vetores de comutação a serem utilizados pela modulação, bem

como definidas as durações destes vetores, uma sequência de comutação deve ser definida,

como será descrito pela próxima seção.

2.7 Seqüências de comutação

A modulação vetorial possibilita a utilização de diferentes sequências de comutação.

A sequência de comutação define a distribuição dos vetores de comutação ao longo de

um período de atualização da lei de controle. Na escolha de uma sequência devem ser

consideradas:

(i) Taxa de distorção harmônica da tensão de saída;

(ii) Número de comutações;
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(iii) Simplicidade de implementação.

Alguns trabalhos na literatura abordam metodologias para a escolha de sequências de

comutação. Por exemplo, em (MCGRATH; HOLMES; LIPO, 2003) são definidas sequências

de comutação para conversores multiníveis que minimizam o conteúdo harmônico das

tensões de saída. Foi apresentado um método que através da análise da trajetória do

vetor de referência no plano αβ resultante da sequência de comutação escolhida é possível

inferir sobre a THD da tensões geradas. Supondo que, a trajetória ideal do vetor de

referência seja circular, então quanto mais próxima for a trajetória descrita pela sequência

de comutação da trajetória ideal do vetor, menor será o conteúdo harmônico das tensões

geradas. Entretanto, não foi considerada a utilização de todos os vetores redundantes para

os setores do diagrama vetorial N3V, nem a influência desses vetores para o equilíbrio das

tensões dos capacitores do barramento CC em conversores com diodos de grampeamento.

Portanto, a utilização dessas sequências, em um período de comutação não usa todo o

recurso disponível pelos vetores redundantes para o controle da corrente Io.

Neste trabalho serão definidas sequências de comutação para os diagramas vetoriais

N3V e NS3V partindo da premissa de que sejam utilizados todos os vetores redundantes

disponíveis a cada período de comutação. A utilização de sequências de comutação que

utilizam todos os vetores redundantes, nem sempre resulta em sequências simétricas para a

utilização de um contador up − down. Então, muitas vezes opta-se para a implementação

dessas sequências a utilização de dispositivos lógicos programáveis ou microncontroladores

acompanhados de circuitos lógicos auxiliares.

As sequências descritas para os diagramas vetoriais N3V e NS3V serão divididas

conforme dois critérios estabelecidos: i) reduzido número de comutações e ii) facilidade

de implementação. A primeira sequência, mostrada na Figura 2.14 para o NS3V e na

Figura 2.15 para o N3V, resulta em um reduzido número de comutações. Já a segunda

sequência, mostrada na Tabela 2.8 para o NS3V, simplifica a implementação.

Note que, pelas Figuras 2.14 e 2.15 os vetores de comutação foram arranjados de

forma que a transição de um vetor para o próximo resulte em uma ou no máximo duas

comutações. Para esta disposição dos vetores de comutação, a atualização da lei de

controle ocorre a cada período Ts que coincide com o início da sequência. Além disso,

é observado em alguns setores do diagrama NS3V que ocorre mais de duas transições

para cada sinal PWM. Dessa forma não é possível a implementação destas sequências de

comutação apenas utilizando contadores up ou up − down encontrados do gerenciadores

de eventos de controladores digitais.
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Figura 2.14: Seqüências de comutação e estados do interruptores para os setores dos sextantes 1 e 2 do
diagrama NS3V
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Figura 2.15: Seqüências de comutação e estados do interruptores para os setores dos sextantes 1 e 2 do
diagrama N3V

Por outro lado, as Tabelas 2.8 e 2.9 sumarizam os vetores possíveis de implementação

por comparação com triangulares respectivamente para as estratégias SN3V e N3V, sem a

necessidade de se utilizar hardware externo para a implementação do modulador. A fim de

tornar as sequências simétricas com relação à um contador up − down, este foi subdividido

em um período de atualização da lei de controle. Além disso, foram escolhidas diferentes
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sequências para os setores ímpares e setores pares.

Tabela 2.8: Sequências de comutação implementáveis por comparação com triangulares para os sextantes
ímpares 1,3,5 e sextantes pares 2,4,6 do diagrama vetorial NS3V

Setor Sext. sequências de comutação

1
ímpar vz0vs2−vs1−vs2−vz0 vs2+vs1+vz0vs1+vs2+

par vz0vs1−vs2−vs1−vz0 vs1+vs2+vz0vs2+vs1+

2
ímpar vs2+ vs1+ v`1 vs1+ vs2+ vs2− vs1− vs2−

par v`1 vs1− vs2− vs1− v`1 vs1+ vs2+ vs1+

3
ímpar v`2 vs1− v`2 vs1+ v`1 vs1+

par v`1 vs1− v`1 vs1+ v`2 vs1+

4
ímpar v`2 vs2− v`2 vs2+ v`1 vs2+

par v`1 vs2− v`1 vs2+ v`2 vs2+

5
ímpar v`2 vs2− vs1− vs2− v`2 vs2+ vs1+ vs2+

par vs1+ vs2+ v`2 vs2+ vs1+ vs1− vs2− vs1−

Tabela 2.9: Sequências de comutação implementáveis por comparação com triangulares para os sextantes
ímpares 1,3,5 e sextantes pares 2,4,6 do diagrama vetorial N3V

Setor Sext. sequências de comutação

1
ímpar vz0vs2−vs1−vs2−vz0 vs2+vs1+vz0vs1+vs2+

par vz0vs1−vs2−vs1−vz0 vs1+vs2+vz0vs2+vs1+

2
ímpar v`1 vs1− v`1 vs1+ vm vs1+

par vs2+ v`1 vs2+ vm vs2− vm

3
ímpar vs2+ vs1+ vm vs1+ vs2+ vm vs2− vs1− vs2− vm

par vs1+ vs2+ vm vs2+ vs1+ vm vs1− vs2− vs1− vm

4
ímpar vs2+ v`2 vs2+ vm vs2− vm

par v`2 vs2− v`2 vs2+ vm vs2+

A Figura 2.16 mostra uma sequência de comutação para o setor 3 do primeiro sextante

de acordo com a Tabela 2.8. Para a geração dos sinais de saída é utilizado um conta-

dor e seis comparadores encontrados usualmente em gerenciadores de eventos de DSPs

e microcontroladores sendo que os registradores são do tipo duplamente buferizados. O

conteúdo dos comparadores é atualizado duas vezes a cada período de atualização da lei

de controle.

No instante (k− 1)Ts é realizado o cálculo da ação de controle a ser utilizado em kTs

entretanto, apenas em (k− 1)Ts + t3 que o conteúdo dos comparadores é armazenado nos

registradores juntamente com o valor TPER1k. O conteúdo de TPER2k é armazenado
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Figura 2.16: Sequência de comutação implementável por comparação com triangulares para o terceiro
setor do primeiro sextante do diagrama vetorial NS3V.

no instante kTs + t1. Para o setor 3 em questão, os instantes t1 = ∆t`2 + ∆t−s1/2, t2 =

2∆t`2 + ∆t−s1, t3 = ∆t+s1 + ∆t`1/2. Note que, a amplitude dos contadores TPER1k e

TPER2k é dependente das durações dos vetores de comutação escolhidos, como mostrado

na Figura 2.8, por isso são variáveis. Entretanto, a soma destes contadores é constante

e igual ao período de atualização da lei de controle. O valor dos contadores TPER1k e

TPER2k podem ser obtidos de acordo com (2.37):

TPER1k =
npa · t2

2Ts

TPER2k =
npa

2
− TPER1k, (2.37)

onde npa é o número total de ciclos de clock do contador em um período Ts, e é equivalente

a 2 · TPER1k + 2 · TPER2k.

2.8 Sumário

Os conceitos da modulação vetorial utilizando os três vetores de comutação mais

próximos do vetor de tensão de referência foram apresentados neste capítulo. Além disso

um novo diagrama vetorial permite o controle das tensões dos capacitores do barramento

CC para qualquer ponto de operação dentro da região linear do conversor, independente
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do fator de potência de carga.

A utilização das restrições desenvolvidas demonstram a real capacidade do conversor

em sintetizar a corrente Io nula ou igual a um valor desejado para restaurar o equilíbrio

das tensões do ponto central do divisor capacitivo. Através dessas restrições é obtida

uma modulação híbrida que garante o equilíbrio das tensões do ponto central do divisor

capacitivo, enquanto que minimiza a THD das tensões de saída. Através do controle

de uma variável que define a duração dos vetores redundantes é possível eliminar as

componentes de baixa ordem das tensões do ponto central do divisor capacitivo.

Duas sequências de comutação são abordadas a fim de mostrar a flexibilidade do

método proposto. Uma sequência facilita a implementação e a outra reduz o número de

comutações.

A modulação vetorial apresentada neste capítulo é aplicada a conversores com diodos

de grampeamento três níveis. A medida que aumenta-se o número de níveis, novas análises

devem ser realizadas o que pode resultar em um aumento da complexidade na análise e

implementação. Com o intuito de propor uma estratégia de modulação que não necessite

de demasiado esforço computacional, no Capítulo 4 será apresentada a modulação baseada

na comparação com portadora. Esta modulação é de simples implementação e pode ser

facilmente expandida para conversores com número maior de níveis.

No Capítulo 4.9 serão apresentados alguns resultados de simulação das estratégias de

modulação propostas neste capítulo. Além disso, resultados experimentais são apresenta-

dos neste capítulo.



3 COMPARAÇÃO ENTRE
ESTRATÉGIAS DE
MODULAÇÃO VETORIAL E
RESULTADOS
EXPERIMENTAIS

3.1 Introdução

Neste capítulo serão apresentadas comparações entre as estratégias de modulação

N3V, NS3V e a estratégia híbrida. Alguns índices de desempenho serão utilizados com o

propósito de estabelecer uma comparação entre a metodologia de modulação proposta e

as principais estratégias de modulação encontradas na literatura. Além disso, também são

apresentados os resultados experimentais obtidos pela utilização da modulação proposta.

3.2 Índices de desempenho

Para realizar análises comparativas, bem como definir as vantagens e desvantagens das

estratégias de modulação apresentadas, serão utilizados índices de desempenho. Geral-

mente os índices de desempenho utilizados para comparar as estratégias de modulação

aplicadas a conversores com dois ou mais níveis são: taxa de distorção harmônica das

tensões de saída, fator de distorção, e número de comutações dos dispositivos interrup-

tores de potência. Neste trabalho além destes, será utilizado um índice para quantificar a

diferença de potencial entre os capacitores do barramento CC ocasionado pela modulação.
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3.2.1 Distorção Harmônica Total

A distorção harmônica total é um índice muito utilizado para a análise da distorção

harmônica de sinais senoidais. Harmônicos são componentes senoidais de tensões ou

correntes com frequências múltiplas da frequência fundamental do sinal periódico consi-

derado. As formas de onda periódicas podem ser decompostas em séries de Fourier. A

série de Fourier é uma ferramenta matemática que permite que uma forma de onda no

domínio do tempo seja expressa por um somatório de funções senoidais, como na equação

(3.1), onde os coeficientes desta equação são dados por (3.2):

f (t) =
a0

2
+

∞∑

h=1

ah cos

(
2πh

t

T

)
+ bhsen

(
2πh

t

T

)
(3.1)

ah =
1

T

∫ T/2

−T/2

f (t) cos

(
2πh

t

T

)
dt

bh =
1

T

∫ T/2

−T/2

f (t) sen

(
2πh

t

T

)
dt (3.2)

A representação de uma forma de onda periódica com componente CC nula pode ser

representada como uma soma de componentes harmônicas no domínio da frequência de

acordo com (3.3):

v (t) =
∞∑

h=1

Vrsen (hωt + θr)

(3.3)

Em (3.3), o termo h representa a ordem dos componentes harmônicos, θr corresponde

as ângulo de fase da componente fundamental e dos componentes harmônicos. Através

de (3.3) os níveis de distorção harmônica podem ser quantizados em magnitude e ângulo

de fase para cada componente individual. Uma medida utilizada para referir o fator total

de distorção percentual de um sinal distorcido com relação a uma senóide é a THD (Total

Harmonic Distortion) ou distorção harmônica total. A distorção harmônica total é a

razão entre o valor rms do conteúdo harmônico pelo valor rms do valor da componente

fundamental. As equações (3.4) e (3.5) definem a distorção harmônica para a tensão e

corrente respectivamente:



CAPÍTULO 3. COMPARAÇÃO ENTRE ESTRATÉGIAS DE MODULAÇÃO
VETORIAL E RESULTADOS EXPERIMENTAIS 78

THD
V
% =

100

V1

√√√√
∞∑

h=2

V 2
h (3.4)

THD
I
% =

100

I1

√√√√
∞∑

h=2

I2
h (3.5)

3.2.2 Fator de distorção de primeira ordem

Os filtros passivos oferecem atenuação aos componentes harmônicos de tensão ou

corrente provenientes do conversor. Essa atenuação é aproximadamente proporcional

ao inverso da ordem harmônica. Por outro lado, em máquinas de corrente alternada

alimentadas por conversor de frequência, suas indutâncias atuam como filtros de primeira

ordem. Neste sentido, o fator de distorção de primeira ordem, DF1, que é um índice

de desempenho proporcional à taxa de distorção harmônica das correntes de saída do

inversor quando utilizado um filtro de primeira ordem (ENJETI; ZIOGAS; LINDSAY, 1990),

é dado por:

DF1 = 100

√√√√
∞∑

n=2

(
Vn

n

)2

, (3.6)

onde Vn é a tensão de linha de saída do conversor.

Além da THD e DF1, outros índices de desempenho são utilizados neste trabalho.

Entre esses está o número de comutações dos dispositivos interruptores de potência do

conversor em um período da tensão fundamental.

Também será quantificado o desequilíbrio entre as tensões dos capacitores do barra-

mento CC em conversores com diodos de grampeamento de três níveis. De acordo com

(GUPTA; KHAMBADKONE, 2007), o seguinte índice é estabelecido:

npf = 100

(
(vcc/2)− vc2

vcc/2

)
. (3.7)

O índice npf representa a ondulação percentual da tensão do ponto médio com relação

a metade da tensão do barramento CC. Esse fator é adimensional e não depende do valor

da tensão do barramento CC.

Com a utilização destes índices será estabelecida a comparação entre a estratégia de
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modulação proposta no Capítulo 2 e as principais apresentadas na literatura. Na próxima

seção é estabelecida a comparação entre as estratégias de modulação N3V, NS3V e a

técnica híbrida N3V+NS3V.

3.3 Comparação entre as estratégias de modulação
N3V, NS3V e N3V+NS3V

Nesta seção são mostrados alguns resultados de simulação referentes a uma compara-

ção entre os métodos de modulação N3V, NS3V e estratégia híbrida N3V+NS3V. Para o

propósito da comparação entre as estratégias, o conversor NPC é conectado a uma carga

RL com FP=0,55, sendo a capacitância do barramento CC de aproximadamente 2 p.u.

e índice de modulação igual a 0,97.

A Figura 3.1 mostra a THD da tensão de linha vab em função de diversos índices de

modulação em amplitude ma dentro da faixa de operação linear do conversor para as

estratégias de modulação apresentadas no Capítulo 2. Como pode ser visto a estratégia

N3V possui menor THD que a estratégia NS3V para índices de modulação acima de 0,5.

Índice de modulação
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Figura 3.1: THD da tensão de linha vab em função do índice de modulação em amplitude ma para as
estratégias de modulação N3V, NS3V e N3V+NS3V (com fator de potência da carga de 0,6 e 0,9).

A estratégia híbrida que utiliza N3V+NS3V possui índices de THD intermediários aos

das duas técnicas utilizadas independentemente. Na Figura 3.1 é mostrada a THD das

tensões de saída para a estratégia híbrida, em que duas condições de fator de potência de

carga são utilizados: FP=0,6 e FP=0,9. O fator de potência da carga influencia na THD

das tensões de saída, quando utilizada a técnica híbrida. Note que, a THD das tensões

de saída aumenta conforme diminui o fator de potência da carga. Isso se deve ao fato
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de que a técnica híbrida utiliza as estratégias N3V e NS3V e realiza a transição entre

elas de acordo com as restrições apresentadas anteriormente, sendo que estas restrições

dependem das correntes de carga.
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Figura 3.2: Estratégia N3V: (a) Tensões dos capacitores do barramento CC vc1 e vc2, (b) δ, (c) Padrão
PWM da tensão de linha vab, (d) Espectro harmônico da tensão de linha vab

A Figura 3.2a mostra as tensões dos capacitores do barramento CC para a utilização

do método N3V. Já a Figura 3.2b mostra a variável δ associada ao controle das tensões

dos capacitores do barramento CC. Note que, há oscilações de baixa frequência presentes

nas tensões vc1 e vc2. Nesta condição de fator de potência de carga e índice de modulação,

quando é utilizada a estratégia N3V, falta recurso por parte do conversor para zerar a

corrente média do ponto central do divisor capacitivo. Ou seja, as restrições apresentadas

no Capítulo 2 não são sempre satisfeitas, e como consequência ocorre a saturação da

variável δ nos limites 0 e 1, como mostra a Figura 3.2b.

A utilização da estratégia NS3V e da estratégia híbrida N3V+NS3V possibilita que

a corrente Io seja anulada fazendo com que as tensões dos capacitores não possuam

oscilações de baixa ordem harmônica como mostrado nas Figuras 3.3a e 3.4a. Quando

utilizada a técnica NS3V, a variável δ mantém-se em torno do valor 0.5 como mostrado

na Figura 3.3b. Já para a estratégia híbrida N3V+NS3V a variável δ assume valores no

intervalo de 0 a 1 sem que o ocorra a saturação como mostra a Figura 3.4b.
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Figura 3.3: Estratégia NS3V: (a) Tensões dos capacitores do barramento CC vc1 e vc2, (b) δ, (c) Padrão
PWM da tensão de linha vab, (d) Espectro harmônico da tensão de linha vab

As Figuras 3.2c, 3.3c e 3.4c mostram o padrão PWM das tensão de linha de saída

para as três estratégias de modulação, enquanto que as Figuras 3.2d, 3.3d e 3.4d mostram

os espectros harmônicos das respectivas tensões de linha dos três métodos de modulação.

Os espectros harmônicos das Figuras 3.3d (NS3V) e 3.4d (híbrido) possuem compo-

nentes harmônicas de maior amplitude em torno da frequência de comutação e do dobro

da frequência de comutação quando comparado com o espectro harmônico da Figura 3.2d

(N3V). Entretanto, o espectro harmônico da tensão de linha proveniente da estratégia

N3V, possui componentes harmônicos de baixa ordem 5o, 7o, 11o. Estes componentes

harmônicos são introduzidos nas tensões de saída devido as oscilações de tensão dos ca-

pacitores do barramento CC.

A Figura 3.5 mostra o espectro harmônico das tensões de saída do método híbrido, ou

seja, utilizando N3V e NS3V. O índice de modulação em amplitude é variado de 0,1 a 1,

enquanto que a frequência de comutação é de 3 kHz e utilizando uma carga com FP=0,55

indutivo. Pode observar-se que para índices de modulação abaixo de 0,4 a primeira banda

do espectro encontra-se em torno do dobro da frequência de comutação, enquanto que

acima deste índice esta primeira banda de harmônicas localiza-se em torno da frequência

de comutação. Ainda, pela Figura 3.5, observa-se que o espectro não apresenta harmônicas
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Figura 3.4: Estratégia híbrida N3V+NS3V: (a) Tensões dos capacitores do barramento CC vc1 e vc2, (b)
δ, (c) Padrão PWM da tensão de linha vab, (d) Espectro harmônico da tensão de linha vab
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Figura 3.5: Espectro da tensão de linha utilizando a modulação híbrida (N3V + NS3V) proposta. Fre-
quência de comutação de 3 kHz, PF=0,55.
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de baixa ordem já que as ondulações nas tensões do divisor capacitivo foram eliminadas.

3.4 Comparação entre a estratégia de modulação
híbrida proposta e estratégias encontradas na li-
teratura

Nesta seção será estabelecida a comparação entre o método de modulação proposto

neste trabalho, o método que utiliza portadoras modificadas, Double Side, proposto por

(POU et al., 2007) e o método de modulação vetorial proposto em (GUPTA; KHAMBADKONE,

2007). Para enfatizar as diferenças de desempenho dos métodos de modulação, serão

utilizados os mesmos parâmetros de carga e capacitância do barramento CC da subseção

anterior, e também a variação do índice de modulação em amplitude ma dentro da faixa

de operação linear do inversor.

A Figura 3.6a ilustra a transição do método N3V e NS3V durante um período da

tensão a ser sintetizada, sendo que o critério utilizado para a transição é proposto neste

trabalho.

Já as Figuras 3.6b e 3.6c mostram a utilização dos métodos N3V e S3V de acordo

com (GUPTA; KHAMBADKONE, 2007), onde o critério de transição utilizado é baseado na

máxima ondulação percentual das tensões dos capacitores do barramento CC, ou seja,

se |npf | < npfmax é utilizado o método N3V, caso contrário será utilizado o S3V. Além

disso, foram considerados dois casos: caso (I) npfmax=0,3 e caso (II) npfmax = 3. Note

pela Figura 3.6a que a estratégia proposta apresenta uma transição entre o N3V e o

NS3V mais uniforme ao longo do período da tensão de linha, quando comparada com a

estratégia, cuja a transição entre o N3V e o S3V é mostrada nas Figura 3.6b e 3.6c. Ainda,

para índices de modulação em amplitude menores que 0,6, o vetor a ser implementado

encontra-se no setor 1, e ambas estratégias operam com o N3V.

As Figuras 3.7a, 3.7b e 3.7c mostram respectivamente, o índice DF1, fator de desequi-

líbrio npf e o número de comutações dos interruptores de potência para os três métodos.

O método Double Side apresentado por (POU et al., 2007) possui o número de comutações

aproximadamente constante na faixa de operação tomada como exemplo, e para índices

de modulação ma acima de 0,8, esse número é menor que o número de comutações do

método proposto neste trabalho. Entretanto essa estratégia possui um fator de distorção

DF1 maior que o da estratégia proposta para tais índices de modulação.

Para o caso (I) considerado, a estratégia proposta por (GUPTA; KHAMBADKONE, 2007)
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Figura 3.6: (a) Transição entre os métodos N3V e NS3V. (b)Transição entre os métodos N3V e S3V
(Gupta e Khambadkone, 2007) caso (I) npfmax=0,3, (c) caso (II) npfmax=3.
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Figura 3.7: Índices de desempenho das estratégias de modulação: (a) fator de distorção DF1, (b) fator
de desequilíbrio npf (c) número de comutações.

apresenta um maior número de comutações e maior fator de distorção que a estratégia

apresentada neste trabalho. Note que, para o caso (II) apesar do método proposto em

(GUPTA; KHAMBADKONE, 2007) apresentar um reduzido número de comutações, o de-
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sequilíbrio das tensões do divisor capacitivo introduz componentes harmônicas de baixa

ordem nas correntes de saída, prejudicando o fator de distorção DF1 (Figura 3.7b). O

aumento de DF1 é acentuado na medida em que reduz-se os valores de capacitância do

barramento CC.

3.5 Resultados Experimentais

A fim de verificar o desempenho do método de modulação vetorial proposto em ter-

mos das tensões e correntes de saída e do equilíbrio das tensões do barramento CC, esse

foi implementado em um conversor com diodos de grampeamento de três níveis contro-

lado por um processador digital de sinais. As próximas seções descrevem a plataforma

experimental, bem como trazem os resultados experimentais.

3.5.1 Descrição da bancada experimental

Para a implementação das estratégias de modulação foi utilizada a bancada experi-

mental representada pelo diagrama da Figura 3.8. Esta bancada é constituída por um

módulo conversor, sistema de aquisição de medidas, processador digital de sinais e geração

e envio dos sinais PWM ao conversor.
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Figura 3.8: Diagrama com os sistema utilização para a aquisição dos resultados experimentais

Além disso, para a obtenção dos resultados experimentais é utilizada uma carga RL

composta por L=5 mH e R= 10Ω conectados em estrela. O barramento CC é composto

por quatro capacitores com 4700 µF cada, ligados em série totalizando uma capacitância
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(a) (b)

Figura 3.9: Foto da bancada experimental (a) Módulo conversor, (b) Processador digital de sinais e
sistema de aquisição de medidas

equivalente de 2400 µF. A tensão máxima admissível sobre cada capacitor é de 450V,

totalizando sobre o barramento CC uma tensão máxima de 1800V.

3.5.1.1 Descrição do processador digital de sinais

Para a implementação da técnica de modulação proposta foi utilizado o processador

digital de sinais DSP TMS320F2812 da Texas Instruments agregado ao kit de desenvolvi-

mento da Spectrum Digital mostrado na Figura 3.9b. Este DSP é constituído de um

processador com aritmética de ponto fixo de 32 bits. Além disso, as principais caracterís-

ticas deste DSP podem ser resumidas:

• Arquitetura RISC com 150 milhões de operação por segundo;

• Tamanho da memória flash: 128KWords x 16bits;

• Tamanho da memória RAM (SARAM): 18KWords x 16bits;

• 2 gerenciadores de eventos (Event Manager);

• 16 canais multiplexados para conversão Análico/Digital de 12 bits;

• 56 portas de entrada/saída que podem ser configuradas individualmente;

• Utiliza o software Code Composer Studio para programação em linguagem C ou

Assembly.
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3.5.1.2 Descrição do módulo conversor

O conversor NPC da Figura 3.9a é composto por interruptores semicondutores IGBT

módulos SKM75GB123D e diodos de grampeamento módulos SKKD42F10 do fabricante

Semikron. A corrente nominal dos interruptores de potência é de 75A e a tensão vce

máxima de 1200V. O acionamento dos IGBT’s é composto pelo circuito driver SKHI22AR

do fabricante Semikron. Além da adequação dos níveis de tensão provenientes dos sinais

PWM para o acionamento dos interruptores, este circuito possui uma proteção de sobre-

corrente, além possibilidade da seleção do tempo-morto.

3.5.2 Resultados experimentais obtidos

Para a obtenção dos resultados experimentais foram utilizadas sequências de comu-

tação implementáveis com contadores up− down. Foi admitida a frequência fundamental

da tensão a ser sintetizada de 20 Hz para que os efeitos das oscilações de baixa frequência

nas tensões dos capacitores sejam mais perceptíveis. Além disso, foram utilizados o índice

de modulação igual a 0,93 e a tensão do barramento CC igual a 100V.

A Figura 3.10 mostra o padrão PWM de uma das tensões de linha e a corrente de

fase ia para uma condição de desequilíbrio das tensões do barramento CC.

vab

ia

vc1

vc2

Figura 3.10: Restauração do equilíbrio das tensões vc1 e vc2 do barramento CC com a técnica híbrida
proposta. Escalas de tensão: 10V/div para vc1 e vc2, 100V/div para vab, escala de corrente: 10A/div,
escala de tempo: 10ms/div

Pode-se observar que as tensões rapidamente atingem o equilíbrio e não apresentam

ondulações de baixa frequência com a utilização da estratégia proposta.

A Figura 3.11 mostra o padrão PWM da tensão Vab, a corrente ia, e as tensões
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vc1

vc2

vab
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Figura 3.11: Resultados experimentais em regime utilizando a estratégia de modulação NS3V. Escalas
de tensão: 10V/div para vc1 e vc2, 100V/div para vab, escala de corrente: 10A/div, escala de tempo:
10ms/div

vc1

vc2

vab

ia

Figura 3.12: Resultados experimentais em regime utilizando a estratégia de modulação N3V. Escalas
de tensão: 10V/div para vc1 e vc2, 100V/div para vab, escala de corrente: 10A/div, escala de tempo:
10ms/div

do barramento CC para o método de modulação NS3V. Na Figura 3.12 são mostradas

as mesmas grandezas para o método N3V sob as mesmas condições de carga. Pode-se

observar na Figura 3.12 uma ondulação presente nas tensões do barramento CC. Isto,

devido a impossibilidade do controle da corrente Io em algumas regiões do plano αβ. Por

outro lado, observa-se que com o uso do NS3V essa ondulação é eliminada.

3.6 Sumário

Neste capítulo foram apresentados resultados de simulação referentes a estratégia

de modulação proposta, bem como um comparativo entre as estratégias N3V, NS3V e
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híbrida. Além disso, é apresentada uma comparação entre a estratégia de modulação pro-

posta e as principais estratégias apresentadas da literatura. A fim de obter a comparação

entre as estratégias de modulação foram escolhidos alguns índices de desempenho.

Ainda, resultados experimentais foram obtidos para validar e demonstrar o bom de-

sempenho da técnica proposta quanto ao equilíbrio das tensões dos capacitores do barra-

mento CC.



4 MODULAÇÃO BASEADA NA
COMPARAÇÃO COM
PORTADORA PARA
CONVERSORES MULTINÍVEIS
COM DIODOS DE
GRAMPEAMENTO

4.1 Introdução

Diversas estratégias de modulação têm sido apresentadas na literatura para o equi-

líbrio das tensões do barramento CC em conversores com diodos de grampeamento de

três níveis. Entretanto, a medida que aumenta-se o número níveis, existe uma maior di-

ficuldade em controlar, bem como eliminar as ondulações de baixa frequência presentes

nestas tensões.

Para superar essas limitações alguns autores optam pela adição de circuitos externos

para garantir o equilíbrio das tensões (ROJAS; OHNISHI; SUZUKI, 1995), utilizam uma

estratégia de modulação combinada com a utilização dos circuitos externos (BORGHETTI

et al., 2007), ou ainda, descartam estas topologias em benefício de outras tais como, as

com capacitores flutuantes e pontes H conectadas em série.

Neste capítulo é apresentada uma estratégia de modulação para o conversor com

diodos de grampeamento de quatro níveis da Figura 4.1. O método proposto elimina as

ondulações de baixa frequência das tensões dos capacitores do barramento CC e garante

o equilíbrio entre estas para toda região linear de operação do conversor independente

do fator de potência de carga. Para isto, esse método utiliza três portadoras, como em

técnicas SPWM convencionais, e a decomposição dos sinais modulantes. Além disso, a

estratégia pode ser facilmente estendida para conversores com diodos de grampeamento
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Figura 4.1: Topologia do conversor quatro níveis com diodos de grampeamento.

com um maior número de níveis, bem como implementada em processadores de sinais

disponíveis comercialmente sem a necessidade de hardware adicional.

4.2 Descrição da Modulação SPWM Proposta

Estratégias SPWM convencionais utilizam para a modulação apenas um sinal modu-

lante por fase para comparação com as portadoras, entretanto neste caso não é alcançado

o pleno equilíbrio das tensões dos capacitores. Para que o equilíbrio seja alcançado, nesse

trabalho é utilizado mais de um sinal modulante por fase. No caso de conversores com

quatro níveis será utilizado três sinais modulantes por fase.

Geralmente, para o controle de sistemas trifásicos utilizam-se os sinais em coordenadas

αβ, que em relação sistema de coordenadas abc podem ser escritos através da seguinte

transformação:

[
vα

vβ

]
=

2

3

[
1 −1

2
−1

2

0
√

3
2

−
√

3
2

]



va

vb

vc


 =

[
Tαβ

]



va

vb

vc


 (4.1)

onde va, vb, vc, são as tensões de fase em coordenadas abc e vα, vβ, v0 são as tensões de

fase projetadas no plano αβ.

Para alcançar um maior aproveitamento do barramento CC na região linear de oper-

ação do conversor, uma tensão de modo comum pode ser adicionada aos sinais modulantes.
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Em (RYAN; LORENZ; DONCKER, 1999) uma matriz de transformação é apresentada

para relacionar o espaço das tensões nas pernas do conversor com espaço das tensões

de saída em coordenadas αβ. Para obter uma relação única entre estes espaços, uma

variável foi adicionada, que pode ser considerada como "tensão de modo comum", aqui

designada por v∗0. Os sinais modulantes, para cada perna de um conversor trifásico, que

são proporcionais às tensões dos braços vag, vbg, vcg, são relacionados com os sinais de

controle, isto é, as tensões de saída do conversor em coordenadas αβ pelas seguintes

equações:

vag =vα +
v∗0
2

vbg =− vα

2
+

√
3vβ

2
+

v∗0
2

vcg =− vα

2
−
√

3vβ

2
+

v∗0
2

.
(4.2)

A tensão de modo comum v∗0 pode ser utilizada para maximizar a utilização do barramento

CC. Para assegurar que o conversor opere na região linear, os sinais modulantes devem

estar dentro dos limites das portadoras. Considerando o conversor com quatro níveis, as

seguintes desigualdades devem ser satisfeitas.

0 ≤ vag ≤ 3

0 ≤ vbg ≤ 3

0 ≤ vcg ≤ 3. (4.3)

Substituindo (4.2) em (4.3), as seguintes desigualdades podem ser escritas:

i) v∗0 ≥ −2vα

ii) v∗0 ≤ 6− 2vα

iii) v∗0 ≥ vα −
√

3vβ

iv) v∗0 ≤ 6 + vα −
√

3vβ

v) v∗0 ≥ vα +
√

3vβ

vi) v∗0 ≤ 6 + vα +
√

3vβ

(4.4)
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Figura 4.2: Limites para a definição de v∗0 .

Definindo:

Ra = −2vα; Rb = vα −
√

3vβ; Rc = vα +
√

3vβ, (4.5)

os limites de v∗0 serão dados por:

6 + min{Ra, Rb, Rc} ≥ v∗0 ≥ max{Ra, Rb, Rc}. (4.6)

Para o inversor operar na região linear, v∗0 deve estar entre os limites da região em

(4.6). Neste trabalho definiu-se v∗0 como:

v∗o =
(max{Ra, Rb, Rc}) + (6 + min{Ra, Rb, Rc})

2
(4.7)

A Figura 4.2 mostra os limites apresentados por (4.6) e as tensões vα, vβ e v∗0.

Em estratégias SPWM (TOLBERT; HABETLER, 1999), convencionalmente cada braço

do conversor é controlado por apenas um sinal modulante. No caso do conversor trifásico

da Figura 4.1, pelas tensões {vag, vbg, vcg}.

A estratégia de modulação proposta neste trabalho decompõe as tensões modulantes

{vag, vbg, vcg} de forma a prover graus de liberdade para regular as tensões dos capacitores

do barramento CC. No caso do conversor com quatro níveis da Figura 4.1 são utilizados

três sinais modulantes por fase, ou seja:

vag =vag1 + vag2 + vag3 − 3

vbg =vbg1 + vbg2 + vbg3 − 3

vcg =vcg1 + vcg2 + vcg3 − 3, (4.8)
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onde os sinais modulantes vxg1, vxg2, vxg3 são comparados com as três portadoras

v1
car, v

2
car, v

3
car, para produzir os estados de condução dos pares de interruptores {s1x, s1x},

{s2x, s2x}, {s3x, s3x} para x = {a, b, c}. A partir da comparação dos sinais modulantes

com as portadoras pode ser escrito:

Se vxg1 > v1
car, então s1x = 1, caso contrário, s1x = 0;

Se vxg2 > v2
car, então s2x = 1, caso contrário, s2x = 0;

Se vxg3 > v3
car, então s3x = 1, caso contrário, s3x = 0; (4.9)

As tensões na fase x, com relação ao negativo do barramento CC podem ser determi-

nadas como sendo:

vxg =





0, se sx1 = 0, sx2 = 0, sx3 = 0

vC1, se sx1 = 1, sx2 = 0, sx3 = 0

vC1 + vC2, se sx1 = 1, sx2 = 1, sx3 = 0

vC1 + vC2 + vC3, se sx1 = 1, sx2 = 1, sx3 = 1

(4.10)

Ainda, para que o conversor opere na região linear, devem ser satisfeitas as seguintes

desigualdades:

0 ≤ vxg1 ≤ 1

1 ≤ vxg2 ≤ 2

2 ≤ vxg3 ≤ 3. (4.11)

E para que o conversor apresente somente os estados de condução mostrados em (4.10)

independendo das correntes de carga, as restrições em (4.12) devem ser satisfeitas:

vxg1 ≥ vxg2 − 1

vxg2 ≥ vxg3 − 1. (4.12)

A Figura 4.3 mostra a forma usual de definir os sinais modulantes vxg1, vxg2, vxg3 bem

como as portadoras {v1
car, v

2
car, v

3
car}. Deve ser ressaltado que essa forma de selecionar

os sinais modulantes reduz a THD das tensões de saída, mas não garante o equilíbrio

das tensões dos capacitores ou a redução das ondulações de baixa frequência nas tensões

sobre os capacitores do barramento CC, o que pode comprometer a operação do conversor

multinível.

A Figura 4.4 mostra os sinais modulantes vag1, vag2, vag3 e os sinais de comando dos
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Figura 4.3: Sinais modulantes vxg1, vxg2, vxg3 juntamente com as portadoras v1
car, v2

car, v3
car e os sinais

de comando para os interruptores s1a, s2a e s3a.

interruptores s1x, s2x, s3x, em um período de comutação, onde x = {a, b, c}. Da observação

das Figura 4.4 e Figura 4.5 nota-se, que em um período de comutação existem alguns

intervalos onde as correntes de fase contribuem para as correntes i01 e i02 da Figura 4.1.

Dependendo da estratégia de modulação utilizada essas correntes podem levar as tensões

dos capacitores a severos desequilíbrios.

Em um intervalo de comutação Ts, os tempos t1, t2 e t3 da Figura 4.4 podem ser

escritos como:

t3 =vxg1Ts/2

t2 =(vxg2 − 1)Ts/2

t1 =(vxg3 − 2)Ts/2. (4.13)

Por outro lado, as correntes médias i01 e i02 em um período de comutação podem ser

escritas como:

I0p =
1

Ts

∫ Ts

0

iopdt = 0, (4.14)
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Figura 4.5: Diferentes níveis para conexão da fase x.

onde p={1,2} para cada nó, de acordo com a Figura 4.1.

Note pela Figura 4.4 e pela Figura 4.5 que a contribuição da corrente de fase para as

correntes i01 e i02 são: nos intervalos ∆t2, i01 = −ix e nos intervalos ∆t1, i02 = −ix. Nos
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outros intervalos i01 e i02 serão nulas. Então, em um período de comutação tem-se:

I01x =
1

Ts

(−2ix∆t2) dt → I01x = ix (vxg2 − vxg1 − 1)

I02x =
1

Ts

(−2ix∆t1) dt → I02x = ix (vxg3 − vxg2 − 1) .
(4.15)

Assim, em sistemas a três fios as correntes totais I01 e I02 devido às três fases podem

ser escritas como:

I01 =
∑

x={a,b,c}
ix (vxg2 − vxg1 − 1)

I02 =
∑

x={a,b,c}
ix (vxg3 − vxg2 − 1) .

(4.16)

Para eliminar as ondulações de baixa frequência de tensão sobre os capacitores do

barramento CC, deve-se fazer com que as correntes IC1, IC2 e IC3 sejam nulas. As

correntes dos capacitores do barramento CC podem ser escritas como combinação das

correntes i01 e i02:



1 −1 0

0 1 −1

1 C1

C2

C1

C2







iC1

iC2

iC3


 =




i01

i02

0


 +




0

0
dvcc

dt


 . (4.17)

Assumindo que as capacitâncias associadas aos capacitores do barramento CC sejam

iguais, e que a tensão do barramento CC vcc seja constante em um período TS, as correntes

médias que circulam pelos capacitores do barramento CC podem ser escritas por:



IC1

IC2

IC3


 =

1

3




2 1 1

−1 1 1

−1 −2 1







I01

I02

0


 . (4.18)

Substituindo (4.16) em (4.18) pode-se obter as correntes médias em um período Ts
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dos capacitores C1 e C2:

IC1 = (ia/3) (−2vag1 + vag2 + vag3 − 3) +

+ (ib/3) (−2vbg1 + vbg2 + vbg3 − 3) +

+ (ic/3) (−2vcg1 + vcg2 + vcg3 − 3) ;

IC2 = (ia/3) (vag1 − 2vag2 + vag3) +

+ (ib/3) (vbg1 − 2vbg2 + vbg3) +

+ (ic/3) (vcg1 − 2vcg2 + vcg3) . (4.19)

Uma vez que em sistemas a três fios ia + ib + ic = 0, para eliminar as ondulações de

baixa frequência nas tensões dos capacitores do barramento CC as seguintes parcelas de

(4.19) devem ser igualadas:

(−2vag1 + vag2 + vag3 − 3) = (−2vbg1 + vbg2 + vbg3 − 3) =

= (−2vcg1 + vcg2 + vcg3 − 3) e

(vag1 − 2vag2 + vag3) = (vbg1 − 2vbg2 + vbg3) =

= (vcg1 − 2vcg2 + vcg3) . (4.20)

A partir das equações (4.8) e (4.20), pode-se escrever na forma matricial:

M ·




vag1

vag2

vag3

vbg1

vbg2

vbg3

vcg1

vcg2

vcg3




=




vag + 3

vbg + 3

vcg + 3

0

0

0

0

vm1

vm2




(4.21)
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onde:

M =




1 1 1 0 0 0 0 0 0

0 0 0 1 1 1 0 0 0

0 0 0 0 0 0 1 1 1

−2 1 1 2 −1 −1 0 0 0

0 0 0 −2 1 1 2 −1 −1

1 −2 1 −1 2 −1 0 0 0

0 0 0 1 −2 1 −1 2 −1

a1 a2 a3 a4 a5 a6 a7 a8 a9

b1 b2 b3 b4 b5 b6 b7 b8 b9




(4.22)

Note que, duas variáveis vm1 e vm2 foram introduzidas para poder expressar unica-

mente o vetor das tensões modulantes com as variáveis do lado esquerdo de (4.21). Os

elementos das duas últimas linhas de M devem ser escolhidos de forma a assegurar que a

matriz M seja não singular. Fazendo: a2=1, a5=1, a8=1, b1=1, b4=1, b7=1, e o restante

dos elementos igual a zero, essa condição é satisfeita. A definição dos sinais modulantes

está associada a escolha adequada de vm1 e vm2.

Multiplicando ambos os lados de (4.21) por M−1 tem-se:

vag1 = (1/9) (3vm2 + 2vag − vbg − vcg)

vag2 = (1/9) (3vm1 + 2vag − vbg − vcg)

vag3 = (1/9) (−3vm1 − 3vm2 + 5vag + 2vbg + 2vcg + 27)

vbg1 = (1/9) (3vm2 − vag + 2vbg − vcg)

vbg2 = (1/9) (3vm1 − vag + 2vbg − vcg)

vcg3 = (1/9) (−3vm1 − 3vm2 + 2vag + 5vbg + 2vcg + 27)

vcg1 = (1/9) (3vm2 − vag − vbg + 2vcg)

vcg2 = (1/9) (3vm1 − vag − 2vbg + 2vcg)

vcg3 = (1/9) (−3vm1 − 3vm2 + 2vag + 2vbg + 5vcg + 27) (4.23)

Substituindo (4.23) nas desigualdades (4.11) e (4.12) pode-se escrever as seguintes
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restrições para a escolha de vm1 e vm2:

i) R1 + 3 ≤ vm1 ≤ R1 + 6

ii) R2 + 3 ≤ vm1 ≤ R2 + 6

iii) R3 + 3 ≤ vm1 ≤ R3 + 6

iv) R1 ≤ vm2 ≤ R1 + 3

v) R2 ≤ vm2 ≤ R2 + 3

vi) R3 ≤ vm2 ≤ R3 + 3

vii) R4 ≤ vm1 + vm2 ≤ R4 + 3

viii) R5 ≤ vm1 + vm2 ≤ R5 + 3

ix) R6 ≤ vm1 + vm2 ≤ R6 + 3

x) vm2 − vm1 ≥ −3

xi) 2vm1 + vm2 ≥ R7 (4.24)

onde:

R1 = (1/3) (−2vag + vbg + vcg)

R2 = (1/3) (vag − 2vbg + vcg)

R3 = (1/3) (vag + vbg − 2vcg)

R4 = (1/3) (5vag + 2vbg + 2vcg)

R5 = (1/3) (2vag + 5vbg + 2vcg)

R6 = (1/3) (2vag + 2vbg + 5vcg)

R7 = vag + vbg + vcg + 6 (4.25)

A escolha dos graus de liberdade vm1 e vm2 pode ser feita por mais de uma maneira,

desde que sejam atendidas as restrições da equação (4.24). Essas restrições foram obtidas

para assegurar que sejam nulas as correntes Ic1, Ic2 e Ic3. Além disso, a adequada escolha

dos graus de liberdade pode resultar um reduzido número de comutações dos interruptores

de potência. Duas escolhas para vm1 e vm2 são apresentadas em (4.26).

i)

{
vm2 = (max{R1, R2, R3}+ 3 + min{R1, R2, R3}) /2

vm1 = (3 + max{R1, R2, R3}+ 6 + min{R1, R2, R3}) /2

ii)

{
vm2 = (3 + min{R1, R2, R3})
vm1 = (3 + min{R4, R5, R6} − vm2)

(4.26)
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A primeira escolha para vm1 e vm2 é mostrada na Figura 4.6a e a segunda escolha é

mostrada na Figura 4.6b. Uma vez escolhidos os graus de liberdade, vm1 e vm2, basta

substituí-los na equação (4.23) para a obtenção dos sinais modulantes.

A Figura 4.7 mostra os sinais modulantes vag1, vag2, vag3 para a fase a, gerados pelos

dois métodos considerados, juntamente com as portadoras v1
car, v2

car, v3
car.
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Figura 4.6: Limites para a definição dos graus de liberdade vm1 e vm2. (a) para o caso i), (b) para o caso
ii)

Através da primeira escolha de vm1 e vm2 apresentada, obtém-se os sinais modulantes

vag1, vag2, vag3 mostrados na Figura 4.7a. Com essa escolha, há um aumento significativo

do número de comutações, já que os interruptores comutam em grande parte do período.

A segunda escolha de vm1 e vm2, por sua vez apresenta instantes onde alguns interruptores

não comutam, reduzindo-se assim o número de comutações quando comparado com a

escolha anterior. Com as duas escolhas de vm1 e vm2 garante-se o equilíbrio e ausência de

oscilações de baixa frequência nas tensões dos capacitores.
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Figura 4.7: Sinais modulantes vxg1, vxg2, vxg3 juntamente com as portadoras v1
car, v2

car, v3
car: (a) para o

caso i), (b) para o caso ii). Em cinza, são as regiões que permitem a restauração do equilíbrio das tensões
dos capacitores sem um relativo aumento do número de comutações.

4.3 Compensação de desequilíbrios nas tensões dos ca-
pacitores do barramento CC

Utilizando a técnica de modulação proposta garante-se que a soma das correntes que

circula nos capacitores do barramento CC é nula, consequentemente as tensões médias

sobre esses capacitores se tornam constantes. Teoricamente, se as condições iniciais das

tensões dos capacitores forem iguais, elas permanecerão iguais durante a operação do

conversor. Entretanto, sabe-se que na prática existem não idealidades nos componentes

que podem fazer com que as tensões desequilibrem-se ao longo do tempo. Então, para

evitar esse efeito deve ser controlar as tensões dos capacitores.

Um método de compensação pode ser efetuado a partir do deslocamento vertical dos

sinais modulantes (POU et al., 2007), entretanto este método é aplicado apenas para con-

versores com três níveis e o comportamento dinâmico e a estabilidade não são analisados.

Neste trabalho é proposto a utilização de sinais auxiliares, aqui definidos como off-set,

que são função das diferenças de tensão entre os capacitores e dos sinais das correntes

de fase. Sejam definidos os erros ε1 e ε2 que quantificam as diferença de tensão entre os

capacitores do barramento CC.
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ε1 = (vC1 − vC2)

ε2 = (vC2 − vC3) (4.27)

Assim, a partir de (4.16) e (4.18) pode-se obter uma relação entre os sinais modulantes

e as correntes de fase com as correntes que circulam nos capacitores e as derivadas dos

erros de tensão:
∑

x={a,b,c}
ix (vxg2 − vxg1 − 1) = iC1 − iC2 = C1

dε1

dt

∑

x={a,b,c}
ix (vxg3 − vxg2 − 1) = iC2 − iC3 = C1

dε2

dt
(4.28)

Com intuito de derivar uma lei de controle para restaurar o equilíbrio entre as tensões

dos capacitores do barramento CC vamos assumir que a corrente ix seja maior que zero.

Então, aumentando-se vxg1 diminui-se ε1. De forma semelhante, aumentando-se vxg3

aumenta-se ε2. Por outro lado, aumentando-se vxg2 aumenta-se ε1, mas diminui-se ε2.

Assim propõe-se a seguinte lei de controle para restaurar o equilíbrio das tensões do

barramento CC.

vxg1off
= kpε1sign (ix)

vxg2off
= kpε2sign (ix)− kpε1sign (ix)

vxg3off
= −kpε2sign (ix) (4.29)

Note que, a lei de controle proposta não altera as tensões produzidas vag, vbg e vcg,

como pode ser visto, substituindo (4.29) em (4.8).

A seguir, é demonstrado que com a lei de controle proposta é assegurado o equilíbrio

entre as tensões dos capacitores do barramento CC. Substituindo (4.29) em (4.28) obtém-

se a equação dinâmica do erro:

dε(t)

dt
= βAε(t) (4.30)

sendo β = kp

∑

x={a,b,c}
|ix|.

A dinâmica do erro depende dos autovalores da matriz βA, onde A é definido por:
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A =

[
−2 1

1 −2

]
(4.31)

Assim, os autovalores de βA, são λ1 = −β e λ2 = −3β. Pode-se concluir que o erro

convergirá assintoticamente para zero quando o tempo tende ao infinito se β for positivo,

ou seja:

lim
t→∞

ε(t) = 0, (4.32)

Ainda, para não haver um incremento do número de comutações dos interruptores

de potência durante a compensação, os sinais de off-set devem ser aplicados somente nos

intervalos onde nenhum dos sinais modulantes estejam grampeados a um determinado

nível. Estas regiões estão destacadas em cinza na Figura 4.7.

A Figura 4.8 mostra um diagrama da modulação proposta, com o lei de controle

proposta de equilíbrio das tensões dos capacitores do barramento CC.

+
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Figura 4.8: Diagrama da modulação SPWM proposta.

4.4 Extensão da metodologia proposta para conver-
sores com diodos de grampeamento com m níveis

Nesta seção será apresentada a extensão da metodologia de modulação proposta para

conversores com diodos de grampeamento com m de níveis, para m ≥ 3. O conversor com

m níveis da Figura 4.9 apresenta (m-1) capacitores do barramento CC.

Para a modulação são utilizados (m-1) sinais modulantes por fase e (m-1) portadoras.

A decomposição dos sinais modulantes para as três fases do conversor com m níveis é
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obtida por:

vag =− (m− 1) + vag(m−1) + vag(m−2) + . . . + vag1

vbg =− (m− 1) + vbg(m−1) + vbg(m−2) + . . . + vbg1

vcg =− (m− 1) + vcg(m−1) + vcg(m−2) + . . . + vcg1, (4.33)

onde os sinais modulantes vxg(m−1), vxg(m−2), . . . , vxg1 são comparados com as (m-1) por-

tadoras v
(m−1)
car , v

(m−2)
car , . . . , v1

car, para produzir os estados de condução dos pares de inter-

ruptores
{
s(m−2)x, s(m−2)x

}
,
{
s(m−1)x, s(m−1)x

}
,. . . ,{s1x, s1x} para x = {a, b, c}.

A partir da comparação dos sinais modulantes com as portadoras pode ser escrito:

Se vxg1 > v1
car, então s1x = 1, caso contrário, s1x = 0;

...
...

...
...

Se vxg(m−2) > v(m−2)
car , então s(m−2)x = 1, caso contrário, s(m−2)x = 0;

Se vxg(m−1) > v(m−1)
car , então s(m−1)x = 1, caso contrário, s(m−1)x = 0. (4.34)

As tensões na fase x com relação ao negativo do barramento CC podem ser determi-
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Figura 4.9: Topologia do conversor com diodos de grampeamento com m níveis.
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nadas como sendo:

0, se sx1 = 0, . . . , s(m−2)x = 0, s(m−1)x =0;

vC1, se sx1 = 1, . . . , s(m−2)x = 0, s(m−1)x =0;

...
...

...
...

vC1 + . . . + vC(m−2) se sx1 = 1, . . . , s(m−2)x = 1, s(m−1)x =0;

vC1 + . . . + vC(m−2) + vC(m−1) se sx1 = 1, . . . , s(m−2)x = 1, s(m−1)x =1. (4.35)

Ainda, para que o conversor opere na região linear, devem ser satisfeitas as seguintes

desigualdades:

0 ≤ vxg1 ≤ 1

...
...

...

(m− 3) ≤ vxg(m−2) ≤ (m− 2)

(m− 2) ≤ vxg(m−1) ≤ (m− 1) (4.36)

E para que o conversor apresente somente os estados de condução mostrados em (4.35)

independendo das correntes de carga, as restrições em (4.37) devem ser satisfeitas:

vxg1 ≥ vxg2 − 1

...
...

...

vxg(m−3) ≥ vxg(m−2) − 1

vxg(m−2) ≥ vxg(m−1) − 1 (4.37)

Para o conversor com m níveis, p = 1,2,. . . , (m-2).

Ainda, as correntes médias que entram nos pontos do divisor capacitivo podem ser

escritas como:

I01 =
∑

x={a,b,c}
ix (vxg2 − vxg1 − 1)

...
...

I0(m−2) =
∑

x={a,b,c}
ix

(
vxg(m−1) − vxg(m−2) − 1

)

(4.38)
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Para eliminar as ondulações de baixa frequência de tensão sobre os capacitores do

barramento CC, deve-se fazer com que as correntes IC1, IC1, . . . , IC(m−1) sejam nulas.

Essas correntes podem ser escritas como combinação das correntes i01, i02, . . . , i0(m−2):




IC1

IC2

...

IC(m−2)

IC(m−1)




=
1

m− 1




(m− 2) (m− 3) · · · 1 1

−1 (m− 3)
...

...
... −2

. . .
... 1 1

−1 −2 · · · − (m− 2) 1







I01

I02

...

I0(m−2)

0




(4.39)

Substituindo (4.38) em (4.39) pode-se obter as correntes médias em um período Ts que

circulam através dos capacitores C1 e C2,· · · , C(m−1). De maneira similar aos procedimen-

tos realizados para a modulação aplicada ao conversor com quatro níveis pode-se chegar

à forma matricial que relaciona os sinais modulantes com os graus de liberdade. Além

disso, é possível encontrar (m-2) graus de liberdade. Através da escolha adequada destes

graus de liberdade, é possível eliminar as ondulações de baixa frequência presentes nas

tensões dos capacitores do barramento CC para um conversor com m níveis.

A lei de controle (4.29) proposta que equaliza as tensões dos capacitores em con-

versores de quatro níveis pode ser estendida para conversores com um maior número de

níveis. Para o caso de conversores com m níveis, os sinais de off-set podem ser definidos

de acordo com a seguinte expressão:

vxg1off
= kpsign (ix) (ε1)

vxg2off
= kpsign (ix) (ε2 − ε1)

...

vxg(m−2)off = kpsign (ix)
(
ε(m−2) − ε(m−3)

)

vxg(m−1)off = kpsign (ix)
(−ε(m−2)

)
(4.40)

De forma semelhante como demonstrado para o conversor de quatro níveis, a dinâmica

do erro pode ser expressa como:
dε(t)

dt
= βAε(t) (4.41)

sendo β = kp

∑

x={a,b,c}
|ix|. Neste caso a matriz quadrada A é de ordem (m − 2) toma a

seguinte forma:
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A =




−2 1 0 0 · · · 0

1 −2 1 0 · · · 0

0 1 −2 1
. . . 0

0
. . . 1 −2

. . . 0
... 0 0

. . . . . . 1

0 0 · · · 0 1 −2




(4.42)

Como os autovalores da matriz βA são negativos para β > 0 então o erro convergirá

para zero e as tensões dos capacitores do barramento CC se equalizarão.

4.5 Resultados de Simulação

Com o objetivo de mostrar o bom desempenho do método de modulação proposto

algumas simulações foram realizadas.

Para realizar uma comparação entre o padrão PWM das tensões linha produzido pelo

método SPWM proposto com o padrão PWM gerado pela modulação SPWM conven-

cional, foi utilizada a capacitância do barramento CC infinita (C1 = C2 = C3 = C ∼= ∞).

Os parâmetros do conversor com diodos de grampeamento de quatro níveis são mostrados

na Tabela 4.1 e referem-se ao acionamento de uma máquina de indução de média tensão.

Tabela 4.1: Parâmetros do circuito

Potência nominal 5,4 MVA

Tensão nominal de linha 6900 V

Corrente nominal 450 A

Tensão do barramento CC 11000 V

Frequência fundamental 60 Hz

Frequência das portadoras 3 kHz

Para estabelecer uma comparação entre os dois métodos serão utilizados dois índices

de desempenho. O primeiro é a taxa de distorção harmônica das tensões de saída, THD.

O segundo é o fator de distorção de primeira ordem, DF1.

Além disso, foram escolhidos dois índices de modulação em amplitude: 0,85 com

os resultados mostrados na Figura 4.10 e 0,2 mostrados na Figura 4.11. As Figuras

4.10a 4.11a mostram os sinais modulantes para o método SPWM proposto. As Figuras
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Figure 4.10: Sinais modulantes vag1, vag2 e vag3, a tensão de linha vab e o espectro de frequência de vab,
para índice de modulação m = 0, 85, fs = 3kHz, C ∼= ∞, carga RL com FP=0,7.(a), (c), (e) SPWM
proposto. (b), (d), (f) SPWM convencional.

4.10c e 4.11c mostram o padrão PWM de linha e o seu espectro harmônico resultante

é apresentado pelas Figura 4.10e 4.11e. Já a Figuras 4.10b e 4.11b mostram os sinais

modulantes para o método SPWM convencional. As Figuras 4.10d e 4.11d mostram o

padrão PWM de linha e o espectro harmônico resultante é apresentado pela Figura 4.10f
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Figura 4.11: Sinais modulantes vag1, vag2 e vag3, a tensão de linha vab e o espectro de frequência de
vab, para índice de modulação m = 0, 2, fs = 3kHz, C ∼= ∞, carga RL com FP=0,7.(a), (c), (e) SPWM
proposto. (b), (d), (f) SPWM convencional.

e 4.11f.

As Figuras 4.12a e 4.12b mostram respectivamente a taxa de distorção harmônica

total da tensão de linha vab, e o fator de distorção de primeira ordem para ambos os

métodos na região linear de operação do conversor.
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Figura 4.12: Índices de desempenho para as estratégias de modulação SPWM convencional e SPWM
proposta com os capacitores do barramento CC C ∼= ∞: (a) Taxa de distorção harmônica total da tensão
de linha vab, (b) Fator de distorção de primeira ordem

Note que, para índices de modulação acima de 0,45 o método de modulação proposto

apresenta maiores valores de THD e DF1 que o método SPWM convencional. Entretanto,

para índices de modulação abaixo de 0,45, a estratégia proposta apresenta menores valores

de DF1 que os apresentados pela estratégia SPWM convencional.

Deve ser ressaltado que para assegurar o equilíbrio das tensões e a eliminação das on-

dulações de baixa frequência nas tensões dos capacitores do barramento CC, penalizou-se

a THD das tensões de saída, quando comparado com as técnicas SPWM convencionais.

Além disso, o número de comutações apresentado pela metodologia SPWM proposta é de

aproximadamente o dobro daquele apresentado pela metodologia SPWM convencional.



CAPÍTULO 4. MODULAÇÃO BASEADA NA COMPARAÇÃO COM PORTADORA
PARA CONVERSORES MULTINÍVEIS COM DIODOS DE GRAMPEAMENTO 113

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
0

1000

2000

3000

4000

5000

6000

7000

t (ms)

(V
)

vC1

vC2

vC3

(a)

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
3500

3550

3600

3650

3700

3750

3800

t(ms)

(V
)

vC1

vC2

vC3

(b)

Fig. 4.13: Tensões dos capacitores do barramento CC vC1, vC2, vC3, (a) para a estratégia SPWM
convencional, (b) para a estratégia SPWM proposta.

O incremento do número de comutações deve-se ao fato que a modulação SPWM pro-

posta apresenta menores intervalos onde os sinais modulantes estão grampeadas a um

determinado nível quando comparado com a metodologia SPWM convencional.

Supondo que a capacitância do barramento CC seja um fator limitante, utilizou-se

C=1000µF para cada capacitor do barramento CC e uma carga RL com fator de potência

de 0,7.

A Figura 4.13 mostra as tensões vC1, vC2, vC3 dos capacitores do barramento CC

para ambas as estratégias de modulação. Note pela Figura 4.13b, referente ao uso do

método SPWM modificado, que não há desequilíbrios entre essas tensões, entretanto

quando utilizada a estratégia SPWM convencional (Figura 4.13a), as tensões dos capaci-
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Figure 4.14: Restauração do equilíbrio das tensões dos capacitores do barramento CC: (a) vC1, vC2, vC3,
(b) sinais modulantes, (c) Tensão de linha vab, (d) correntes de fase.

tores desequilibram-se completamente. Além disso, mesmo que a questão do desequilíbrio

de tensão fosse contornada para a estratégia SPWM convencional, as ondulações de baixa

frequência nas tensões do barramento CC propagam-se para a saída aumentando signi-

ficativamente o fator de distorção de primeira ordem, DF1.

A Figura 4.14 mostra a restauração do equilíbrio das tensões vC1, vC2, vC3 do barra-

mento CC com a utilização do método de modulação proposto. Note que, em um reduzido
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intervalo de tempo as tensões dos capacitores se tornam iguais a partir de condições ini-

ciais diferentes.

4.6 Sumário

Uma nova estratégia de modulação PWM para conversores quatro níveis com diodos

de grampeamento foi apresentada neste capítulo. A divisão dos sinais modulantes permite

a obtenção de graus de liberdade suficientes para equilibrar as tensões dos capacitores do

barramento CC, bem como para eliminar as ondulações de baixa frequência presentes

nestas tensões. Além disso, a estratégia proposta permite o controle das tensões através

de um algoritmo que compensa um possível desequilíbrio introduzido por não idealidades

dos componentes envolvidos. O comportamento dinâmico e a estabilidade do algoritmo

proposto para o equilíbrio das tensões dos capacitores do barramento CC foram analisados

e validados através de simulações. A extensão do método de modulação proposto para

conversores com m níveis é apresentada em detalhes, apresentando as principais equações

necessárias para sua implementação. Os resultados apresentados demonstram a bom

desempenho do método quanto ao equilíbrio das tensões dos capacitores do barramento

CC.



5 MODULAÇÃO VETORIAL
APLICADA AO CONVERSOR
COM PONTO NEUTRO
GRAMPEADO EM ARRANJO
BACK-TO-BACK

5.1 Introdução

O arranjo de conversores NPC back-to-back têm sido utilizado em diversas aplicações,

entre elas destaca-se a conexão de sistemas de geração eólica à rede (FAULSTICH; STINKE;

WITTWER, 2005), (BUENO et al., 2008).

Existem requisitos (IEEE-1547, 2003) que limitam emissão de harmônicos de corrente

do lado da rede, para os sistemas de geração. Tendo em vista estes requisitos, a estratégia

de modulação aplicada ao conversor NPC, os filtros de saída, bem como os controladores

de corrente devem ser projetados para atender essas especificações.

A utilização de estratégias N3V, resulta em reduzida taxa de distorção harmônica

das tensões de saída do conversor NPC. Por outro lado, a estratégia NS3V elimina as

ondulações de baixa frequência presentes nas tensões dos capacitores do barramento CC,

independentemente do índice de modulação e fator de potência de operação, entretanto

apresenta maior taxa de distorção harmônica das tensões de saída.

Neste capítulo é proposta uma estratégia de modulação para equilibrar as tensões

dos capacitores do barramento CC para o NPC em configuração back-to-back. São es-

tabelecidos limites máximos permitidos para as ondulações das tensões dos capacitores

do barramento CC. Através desses limites é possível combinar a utilização dos diagramas

N3V e NS3V para os dois conversores em configuração back-to-back. Com isso é estab-

elecido um compromisso entre as ondulações nos capacitores do barramento CC e taxa de
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distorção harmônica das tensões de saída.

5.2 Descrição da Topologia considerada

As topologias com conversores em arranjo back-to-back minimizam as indesejáveis in-

terações dinâmicas entre a rede e o gerador eólico. Neste sentido, a análise do impacto de

contingências elétricas da rede sobre o sistema de geração se torna mais simples quando

comparado com as tecnologias que possuem a máquina conectada diretamente na rede.

Além disso, a utilização dessa topologia permite a utilização de geradores síncronos de imã

permanente. Este tipo de gerador possui diversas vantagens quando comparado com a uti-

lização de geradores duplamente alimentados que podem ser citadas (YAZDANI; IRAVANI,

2006). i) Eliminação da caixa de engrenagens significantemente reduz as manutenções; ii)

A configuração pode naturalmente acomodar máquinas síncronas com um grande número

de pólos, que se traduz como uma significativa redução do tamanho, volume e peso.

Em aplicações como sistemas de geração eólica, geralmente o conversor do lado da

máquina opera com frequência variável e o conversor do lado da rede com frequência

aproximadamente constante (60Hz).

Em conversores NPC back-to-back ambos os conversores contribuem para as correntes

do ponto central do divisor capacitivo. Estas correntes definem as ondulações e o equilíbrio

das tensões dos capacitores do barramento CC.

Neste trabalho será analisada a conexão de um gerador eólico à rede por meio de um

conversor NPC em arranjo back-to-back, como mostrado na Figura 5.1. Além disso, nesta

Figura é apresentado os controladores de corrente para os dois conversores do lado da rede

e do lado da máquina, bem como o controlador de tensão para o ponto médio do divisor

capacitivo e o controlador para a tensão do barramento CC.

Geralmente as referências de corrente para os controladores do lado da máquina são

obtidos por meio de algoritmos de máxima extração de potência MPPT. Esses algoritmos

muitas vezes utilizam informações como velocidade do vento para definir a quantidade

ótima de potência a ser extraída pela turbina. Neste caso os controladores associados ao

conversor do lado da rede possuem a função de regular a tensão do barramento CC a um

nível definido.

Em caso de contingências elétricas da rede a tensão do barramento CC pode assumir

valores acima daqueles suportado pelos dispositivos, ou ainda dependendo da estratégia

de controle empregada pode apresentar oscilações do dobro da frequência fundamental.
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Um sistema de crowbar como mostrado na Figura 5.1 pode ser utilizado para regular a

tensão dentro de limites aceitáveis.
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Figura 5.1: Estrutura de conversores back-to-back NPC.

A seguir serão descritos primeiramente o projeto dos controladores de corrente e do

barramento CC e posteriormente será analisada a corrente no ponto central do divisor

capacitivo como contribuição dos dois conversores, bem como a descrição da modulação

proposta. Com o objetivo de simplificar a análise da modulação aplicada a estes conver-

sores, bem como dos controladores, a rede e o gerador serão modelados por meio de fontes

de tensão ideais. Além disso, as variáveis associadas ao conversor do lado da rede, NPC-

G, possuem o sub-índice G e as variáveis associadas ao conversor do lado da máquina,

NPC-M, carregam o sub-índice M.

5.2.1 Controladores de Corrente

Para o propósito do projeto dos controladores de corrente para o conversores NPC-G e

NPC-M, o modelo da planta será abordado em coordenadas síncronas, visto que o sistema

de controle torna-se um problema de regulação. O modelo em eixos síncronos da planta

constituída pelo conversor, filtro e a rede ou a máquina, em espaços de estado descrito no

Anexo B pode ser escrito por:

˙[
id

iq

]
=

[
−R

L
ω

−ω −R
L

][
id

iq

]
+

[
− 1

L
0

0 − 1
L

][
ud

uq

]
+

[
1
L

0

0 1
L

] [
vd

vq

]
(5.1)

Para o controle das correntes em eixos direto e quadratura geralmente é utilizado con-
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troladores do tipo proporcional-integral, pois além de apresentarem erro nulo em regime

permanente para entradas do tipo degrau, possuem poucos parâmetros a serem sintoni-

zados. A Figura 5.2 mostra um diagrama esquemático da planta de corrente em eixos

síncronos e os controladores do tipo proporcional-integral no domínio do tempo. Além

disso, para o projeto dos controladores é considerado que a resistência R e a indutância

L não variam significativamente.
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Figura 5.2: Diagrama com os controladores de corrente e planta em coordenadas síncronas.

Para o projeto dos controladores de corrente nos eixos direto e quadratura, a função

de transferência do modelo de corrente será representada por:

Gp =
1

sL + R
(5.2)

onde R e L são as resistências e as indutâncias do filtro do lado da rede, ou resistências

e indutâncias equivalentes da máquina. A função de transferência do controlador do tipo

proporcional-integral é dado por:

Gpi =
KPi + KIi

s
(5.3)

A função de transferência do controlador e planta em malha fechada, com realimen-

tação unitária pode ser escrita por:

GMFi =
KPi

L
s + KIi

L

s2 +
(

KPi+R
L

)
s + KIi

(5.4)

Assumindo que a resistência R pode ser considerada desprezível em relação ao ganho

KPi, a função de transferência em malha fechada pode ser aproximada a um conhecido

modelo de referência de 2a ordem:
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GMFi =
KPi

L
s + KIi

L

s2 + KPi

L
s + KIi

≈ 2ξωns + ω2
n

s2 + 2ξωns + ω2
n

(5.5)

Os ganhos KPi e KIi podem ser determinados pelo método da banda passante como

descrito no Anexo C, são dados por:

KPi = 2ξωbLq
2ξ2+1+

√
(1+2ξ2)2+1

KIi =
ω2

bL

2ξ2+1+
√

(1+2ξ2)2+1

(5.6)

Onde ξ e ωb são o coeficiente de amortecimento e a freqüência de corte para o sistema.

Para o sistema de controle em questão, foi definido ξ = 1 e ωb = 1600 rad/s.

5.2.2 Controlador da tensão do barramento CC

A tensão do barramento CC será controlada pelo conversor NPC conectado à rede.

O projeto do controlador é baseado na equação dinâmica de balanço das potências do

circuito da Figura 5.1 (MITWALLI et al., 1996).

Por meio do teorema de Tellegen pode ser obtida a equação linear da variação da

energia do capacitor. A energia armazenada no indutor, por ser pequena, foi desprezada

nesta equação.

1

2
CT

dv2
cc

dt
= −PG − PM (5.7)

Para desenvolver o projeto do controlador da tensão do barramento CC e obter uma

equação linear que descreva a variação da energia no capacitor, é utilizada como variável

a grandeza v2
cc, a qual está diretamente relacionada com a energia armazenada. A Figura

5.3 mostra o diagrama com a malha de controle simplificada para a variável v2
cc.

v
cc
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2

T
sC

v
ccr

2

Figura 5.3: Malha de controle simplificada para v2
cc.

A potência ativa entregue pelos conversores NPC-G e NPC-M pode ser obtida pelo

produto escalar entre o vetor de corrente e o vetor de tensão de saída dos sistemas em

eixos síncronos. A potência ativa por sua vez, é obtida pelo produto escalar dos vetores
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de tensão e corrente, ou seja:

PG =
3

2
(vdid + vqiq)

(5.8)

Considerando que as tensões da rede são equilibradas e apresentam somente compo-

nentes na frequência fundamental, em eixos síncronos o alinhamento da norma das tensões

com o eixo d, implica que vq = 0. A equação (5.7) pode ser reescrita como:

1

2
CT

dv2
cc

dt
= −3

2
(vdid)− PM (5.9)

A função de transferência do modelo, desprezando a parcela PM que pode ser consi-

derada como um distúrbio é dada por:

v2
cc = − 2

sCT

PG (5.10)

Para o controle da v2
cc, será utilizando um controlador do tipo proporcional-integral

(PI), já que o sistema pode ser tratado como um problema de regulação, ou seja, o

controlador deve ter capacidade de rastrear referências do tipo degrau. A partir da

função de transferência da equação (5.10), conectada em série com um controlador do

tipo proporcional-integral, chega-se à seguinte função de transferência de malha fechada:

GMFcc =

2Kpc

CT
s + 2Kic

CT

s2 + 2Kpc

CT
s + 2Kic

CT

(5.11)

onde Kpc e Kic são respectivamente o ganho proporcional e o ganho integral do controlador

PI. O projeto do controlador PI pode ser feito através do método da banda passante, onde

os ganhos podem ser escritos como:

KPc =
ξccωccCT√

2ξ2
cc + 1 +

√
(1 + 2ξ2

cc)
2 + 1

KIc =
ω2

ccCT

2

(
2ξ2

cc + 1 +
√

(1 + 2ξ2
cc)

2 + 1

) , (5.12)

onde: ξcc e ωcc é o amortecimento e a banda passante desejados para o sistema de controle,

e CT a capacitância do barramento equivalente do CC.
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A Figura 5.4 mostra o diagrama contendo os controladores das correntes de eixo

direto e quadratura para o conversor do lado da rede, bem como o controlador para o

barramento CC. Tendo em vista que, em eixos síncronos a potência reativa é obtida pelo

produto escalar da tensão pela corrente, ou seja, QG = 3
2
(vdiq + vqid), a referência de

corrente para o eixo em quadratura pode ser obtida conforme mostrado no diagrama da

Figura 5.4b.
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Figura 5.4: Controladores de corrente de eixo direto e quadratura para o conversor do lado da rede e
controlador do barramento CC.

Uma vez que as dinâmicas associadas à malha de controle de corrente são muito

mais rápidas quando comparadas com a malha de tensão, pode-se afirmar que durante o

período de amostragem da tensão do barramento CC os estados associados às correntes

já convergiram paras as suas referências, isto é id = idr e iq = iqr.

Ainda, para a implementação digital do sistema de controle é necessário obter um

modelo discreto da planta e dos controladores O modelo discreto do controlador pode ser

obtido através da transformação de Euller e é escrito por:

xc (k + 1) = xc (k) +
(
v2

ccr (k)− v2
cc (k)

)
TS

PG (k) = KPc

(
v2

ccr (k)− v2
cc (k)

)
+ KIcxc (k) (5.13)

onde xc é o estado associado ao controlador PI digital. O modelo discreto do barramento

CC é apresentado pelo Anexo D.

5.2.3 Sincronização do conversor NPC-G com as tensões da rede

Para a operação e controle do conversor conectado ao sistema elétrico, é necessária

a obtenção dos sinais de sincronismo com as tensões deste sistema. Vários métodos

de sincronização com a rede foram propostos na literatura, entretanto nesse trabalho
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será utilizado o método de estrutura síncrona modificada (MSRF - modified synchronous

reference frames) (MARQUES, 1998), que apresenta estrutura simples.

A partir das tensões em coordenadas estacionárias abc, é possível obter os sinais de

sincronismo para os controladores em eixos síncronos dq. O vetor formado pelas tensões

em coordenadas estacionárias pode ser representado por:

vabc =




va

vb

vc


 (5.14)

A partir de uma transformação linear, o sistema em coordenadas abc pode ser trans-

formado em um sistema de coordenadas αβ , ou seja:

vαβ = Tαβvabc (5.15)

O sistema de coordenadas estacionárias pode ser transformado em um sistema de co-

ordenadas síncronas dq, estabelecido pela rotação dos eixos de um ângulo, como mostrado

na Figura 5.5.

Figura 5.5: Rotação dos eixos αβ para um sistema de coordenadas síncronas dq.

As componentes normalizadas do vetor de sincronismo em coordenadas αβ podem ser

obtidas pelo alinhamento do eixo d com o vetor de tensão vαβ. Essas componentes são

o seno e o cosseno utilizados nas transformações de coordenadas síncronas dq e podem

obtidos por 5.16.

sen (θ) =
vβ√

v2
α + v2

β

; cos (θ) =
vα√

v2
α + v2

β

(5.16)

onde, θ = 2πf , e f é a freqüência fundamental da tensão da rede.

Com base nos sinais seno e cosseno obtidos é possível realizar a transformação de

coordenadas estacionárias para coordenadas síncronas.
[
vd

vq

]
=

[
cos (θ) sen (θ)

−sen (θ) cos (θ)

][
vα

vβ

]
(5.17)



CAPÍTULO 5. MODULAÇÃO VETORIAL APLICADA AO CONVERSOR COM
PONTO NEUTRO GRAMPEADO EM ARRANJO BACK-TO-BACK 124

A expressão 5.17 é utilizada para a transformação das tensões e das correntes do

sistema de coordenadas estacionárias para o sistema de coordenadas síncronas. Este

método apresenta como vantagem a simplicidade para implementação, entretanto é sen-

sível a presença de distúrbios nas tensões do sistema, tais como distorções harmônicas

e desequilíbrios. Para que seja minimizada a influência dos distúrbios das tensões da

rede sobre os sinais de sincronismo outros métodos de sincronização devem ser utilizados

(CAMARGO; PINHEIRO, 2006), (CARDOSO et al., 2008).

5.3 Análise da corrente no ponto central do divisor ca-
pacitivo

Para determinar a ondulação das tensões dos capacitores do barramento CC, a cor-

rente do ponto central do divisor capacitivo deve ser encontrada. Quando dois conversores

NPC estiverem compartilhando o mesmo barramento CC, as contribuições de corrente por

parte dos dois conversores devem ser consideradas. Para os dois conversores NPC-G e

NPC-M da Figura 5.1, a corrente no ponto central do divisor capacitivo calculada sobre

um período de atualização da lei de controle, dependente dos intervalos de comutação e

das correntes de saída dos dois conversores e é dada pela seguinte expressão:

I0 =I0M + I0G, (5.18)

onde:

I0M =
[−ibM∆tmM + iaM

(
∆t+s1M −∆t−s1M

)
+ icM

(
∆t−s2M −∆t+s2M

)]
/Ts

I0G =
[−ibG∆tmG + iaM

(
∆t+s1G −∆t−s1G

)
+ icG

(
∆t−s2G −∆t+s2G

)]
/Ts (5.19)

Para cada um dos conversores, ∆ts1 = ∆t+s1 + ∆t−s1 e ∆ts2 = ∆t+s2 + ∆t−s2. Ainda

∆t+s1 ,∆t−s1, ∆t+s2, ∆t−s2, ∆tm são respectivamente as durações dos vetores vs1+, vs1−, vs2+,

vs2−, vm, em um período de comutação, onde os sub-índices M e G foram suprimidos

para simplificar a notação.

Note que os vetores v`1 e v`2 não contribuem para Io. Por outro lado, o vetor vm

contribui para a corrente Io, mas não apresenta um grau de liberdade para o controle

da corrente Io. vs1 e vs2 contribuem para Io de acordo com as durações dos vetores

redundantes vs1+, vs1−, vs2+ e vs2−.

Uma vez definidos os vetores de tensão a serem sintetizado bem como a frequência de

comutação Ts, as durações ∆ts1 e ∆ts2 são unicamente determinadas. Por outro lado, ia
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e ic usualmente são disponíveis pela medida das correntes no lado CA dos conversores.

Pela análise de (5.18) nota-se que os vetores médios vm influenciam na corrente do

ponto central, no entanto não apresentam um grau de liberdade para o controle da corrente

Io. Dessa forma pode ser utilizado o diagrama NS3V onde os vetores vm não sejam

utilizados.

Com o objetivo de controlar a corrente média no ponto central do divisor capacitivo,

é estabelecida uma variável δ de ponderação entre a duração dos vetores redundantes.

Ainda, deve-se assegurar que esta variável seja proporcional à corrente Io independente

do sinal das correntes de fase medidas para ambos os conversores do lado da rede e

da máquina. Isto pode ser garantido definindo-se as durações dos vetores redundantes

∆t+s1, ∆t−s1, ∆t+s2, ∆t−s2 da mesma forma como foi procedido no Capítulo 2. Assim, a corrente

Io será:

Io =
1

Ts

[(1− 2δ)γ − ibM∆tmM − ibG∆tmG] , (5.20)

onde γ é positivo e é dado por:

γ = (|iaM |∆ts1M + |icM |∆ts2M + |iaG|∆ts1G + |icG|∆ts2G) (5.21)

Note que se δ=0,5 a corrente Io será nula e com isso as ondulações de tensão de baixa

frequência no ponto central do divisor capacitivo do NPC serão eliminadas, quando os

dois conversores estiverem utilizando a estratégia NS3V onde ∆tmM=0 e ∆tmG=0. Ainda,

para esta operação, pode ser concluído a partir de (5.20) e (5.21) que quando δ <0,5, Io >0

e quando δ >0,5, Io <0, independente dos sinais das correntes e do fator de potência da

carga. Quando for utilizada a estratégia N3V para os conversores NPC, pode não haver

recurso suficiente para o controle de Io, para alguns pontos de operação do conversores.

A Figura 5.6 mostra um diagrama que descreve as correntes que percorrem os capaci-

tores do barramento CC para o caso onde estão conectados os dois conversores em arranjo

back-to-back.

Pela análise das correntes que percorrem os nós 1,2 e 3 da figura obtém-se:

iG+ − i0G + iG− = 0

iM+ − i0M + iM− = 0. (5.22)
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Figura 5.6: Modelo do ponto médio do divisor capacitivo.

Ainda, as correntes que circulam nos capacitores do barramento CC podem ser escritas

como:

ic1 = −iG+ − iM+

ic2 = iG− + iM−. (5.23)

Para o arranjo de conversores back-to-back NPC uma única ação de controle atua

sobre as correntes geradas por cada conversor i0G e i0M . Dessa forma, o projeto do

controlador para a tensão do ponto central do divisor capacitivo se torna igual àquela

apresentado no Capítulo 2.

A corrente Io é dependente do ponto de operação dos dois conversores ligados ao

mesmo barramento CC. Visto que, estes conversores geralmente não operam à mesma

frequência, fator de potência e índice de modulação, a tarefa de verificar os pontos onde é

possível controlar Io utilizando o diagrama N3V se torna mais complicada. Neste sentido,

será proposta uma modulação que combina a utilização dos diagramas vetoriais N3V

e NS3V para ambos os conversores NPC com base na diferença de potencial entre os

capacitores do barramento CC.

5.4 Utilização dos diagramas vetoriais N3V e NS3V
para os conversores NPC em configuração back-to-
back

A análise da modulação vetorial aplicada ao NPC em configuração back-to-back será

realizada tendo em vista os seguintes objetivos:

(I) - Minimizar a penalização da THD das correntes de saída dos dois conversores,

priorizando aquelas processadas pelo conversor do lado da rede;
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(II) - Manter o equilíbrio das tensões do barramento CC e reduzir as ondulações de

baixa frequência presentes nestas tensões;

Neste trabalho é proposta a utilização dos diagramas vetoriais N3V e NS3V para os

conversores NPC em topologia back-to-back. O critério utilizado para transição entre

os métodos é baseado na ondulação das tensões dos capacitores do barramento CC é o

índice npf . O índice npf representa a ondulação percentual da tensão do ponto médio

com relação a metade da tensão do barramento CC. Esse fator é adimensional e não

depende do valor da tensão do barramento CC.

A Figura 5.7 mostra o algoritmo da modulação proposta. Para a modulação em

questão, a ondulação máxima das tensões dos capacitores do barramento CC é esta-

belecida pelo projetista. São definidos dois limites para a ondulação das tensões dos

capacitores do barramento CC, npfmax1 e npfmax2 respectivamente.

Figura 5.7: Algoritmo da modulação proposta.

Se |npf | for menor que o limite npfmax1 definido, os dois conversores NPC-M e NPC-G

operam com a estratégia que utiliza os três vetores mais próximos do vetor de tensão a

ser implementado, ou seja, o N3V (modo 1). Caso o índice |npf | for maior que o limite

npfmax1 , uma nova condição é testada. Esta condição compara o índice |npf | com o outro

índice estabelecido, npfmax2 . Se |npf | for menor que npfmax2 , os conversores utilizam

estratégias de modulação distintas, ou seja, o NPC-M utiliza a estratégia N3V e o NPC-G

utiliza a estratégia NS3V (modo 2). Assim, com a utilização da estratégia N3V para o

NPC-G é reduzido o impacto da taxa de distorção harmônica sobre as correntes da rede.
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Se |npf | for maior que npfmax2 , ambos os conversores utilizam a estratégia NS3V que

representa o modo 3.

5.4.1 A influência dos requisitos para a conexão de turbinas eóli-
cas sobre a modulação utilizada

Nas ultimas décadas houve um grande aumento na inserção de geração distribuída

na rede. Esse fato fez com que os órgãos reguladores criassem normas para a conexão

de geração distribuída. O conjunto formado por essas normas é conhecido também como

código de rede. Existem diversos códigos de rede no mundo inteiro, e esses requisitos

possuem peculiaridades conforme os padrões de cada país e cada concessionária.

Um dos requisitos contidos no código de rede impõe os limites de operação para

potência ativa e reativa. A Figura 5.8 mostra a curva característica de potência ativa e

reativa para a conexão de turbinas eólicas à rede segundo (E.ON., 2008). Por exemplo,

se uma turbina eólica conectada à rede estiver fornecendo potência ativa nominal, ela

deve ser capaz de fornecer cerca de 40% ou absorver 30% de sua capacidade nominal em

potência reativa.

100%

20%

30% 40%

P

Q

A

OVEREXCITEDUNDEREXCITED

B C

Figura 5.8: Limites de operação para potência ativa e reativa para conexão de geração distribuída segundo
a E.ON.

Por sua vez, a ondulação das tensões dos capacitores do barramento CC é influen-

ciada pelo fator de potência de operação dos conversores NPC. A partir disso, surge a

necessidade da análise da influência dos limites de operação quanto ao processamento do
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fator de potência ativa e reativa sobre essas ondulações, bem como sobre a estratégia de

modulação proposta.

Neste trabalho serão analisados três pontos de operação desta curva, "A", "B" e "C",

para sistema de geração da Figura 5.1. Dependendo do fator de potência do conversor

do lado da rede e do índice de modulação, os conversores irão operar nos modos 1, 2 e 3

indicados no diagrama da Figura 5.7.

5.5 Resultados de Simulação

Com o objetivo de demonstrar o desempenho do método de modulação proposto,

algumas simulações foram realizadas. Os parâmetros do sistema mostrado na Figura 5.1

são dados pela Tabela 5.1.

O fator de potência de operação do conversor conectado ao gerador NPC-M depende

da estratégia de controle empregada, bem como de outros fatores como a velocidade da

máquina. Nesta análise considera-se que o gerador esteja operando com fator de potência

de aproximadamente 0,7 em atraso, com frequência de 30Hz. Além disso foram adotados

os pontos de operação para o conversor NPC-G: "A", "B" e "C", como mostrado na

Figura 5.8. Esses pontos representam a operação do conversor com fator de potência

unitário, fator de potência 0,7 capacitivo e fator de potência 0,76 indutivo.

Ainda, para o propósito da análise foram escolhidos os índices de ondulação dos

capacitores do barramento CC como sendo npfmax1=0,75 e npfmax2=3,25.

Tabela 5.1: Parâmetros do sistema simulado

Tensão nominal de linha 2300 V

Corrente nominal 300 A

Tensão do barramento CC 3600 V

Capacitância do barramento CC 2 mF
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A Figura 5.9 mostra os resultados obtidos a partir da operação do conversor NPC-G

com fator de potência unitário (ponto "B" da Figura 5.8). No instante inicial a tensão do

barramento CC é levada ao seu valor nominal, 3600 V. Após 23ms o sistema passa a operar

com potência ativa nominal. Para este ponto de operação a estratégia de modulação varia

entre os modos "1" e "2" do diagrama da Figura 5.7. A THD das tensões de linha do

conversor NPC-G é de 33,5% e para as tensões do conversor NPC-M é de 46,9%. Neste

caso, a THD das tensões de linha do conversor NPC-M foi levemente comprometida com o

intuito de manter a ondulação das tensões dos capacitores próxima aos índices desejados.
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Figura 5.9: Simulação com fator de potência unitário.
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A Figura 5.10 mostra os resultados obtidos a partir do ponto de operação "A" para

o conversor NPC-G. Para este ponto de operação o índice npf aumentou o seu valor e

o conversor NPC-M passou a operar com mais frequência na estratégia NS3V. Somente

em alguns intervalos transitórios o conversor NPC-G opera utilizando a estratégia NS3V,

enquanto que na maior parte do intervalo de operação utiliza a estratégia N3V. A THD

das tensões de linha do conversor NPC-G é de 30,1% e do conversor NPC-M é de 47,4%.
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Figura 5.10: Simulação com fator de potência em atraso.
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A Figura 5.11 mostra os resultados obtidos a partir do ponto de operação "C" para

o conversor NPC-G. A THD das tensões de linha do conversor NPC-G é de 36% e do

conversor NPC-M é de 41,1%.
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Figura 5.11: Simulação com fator de potência em avanço.

Por meio dos pontos de operação quanto ao processamento de potência ativa e reativa

pelo conversor conectado à rede tomados como exemplo, pode ser concluído que: os pontos

em que o conversor do lado da rede processa uma parcela de potência reativa ocasiona

na maior utilização da estratégia NS3V para o conversor do lado da máquina, quando

comparado com o ponto em que o conversor do lado da rede processa apenas potência

ativa. Ainda, a escolha adequada dos limites npfmax1 e npfmax2 , implica na desejada taxa

de distorção harmônica da tensões de saída para ambos os conversores.
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5.6 Sumário

Uma nova estratégia de modulação PWM para conversores de ponto neutro gram-

peado em configuração back-to-back foi apresentada neste capítulo.

Através de variáveis que limitam a ondulação das tensões dos capacitores do barra-

mento CC, é possível realizar a transição entre os diagramas N3V e NS3V para ambos

os conversores em configuração back-to-back. Com a utilização destas variáveis, npfmax1

e npfmax2 , é possível estabelecer um compromisso entre ondulação das tensões dos capa-

citores do barramento CC e THD das tensões de saída dos dois conversores NPC. Foram

escolhidos pontos de operação quanto ao processamento de potência ativa e reativa, para

mostrar o bom desempenho deste método.



6 CONSIDERAÇÕES FINAIS

6.1 Conclusão geral

Esta dissertação abordou metodologias de modulação para o equilíbrio das tensões dos

capacitores do barramento CC em conversores multiníveis com diodos de grampeamento.

As estratégias propostas neste trabalho basicamente podem ser classificadas como: i)

modulação vetorial aplicada ao conversor com diodos de grampeamento com três níveis,

ii) modulação baseada na comparação com portadora aplicada a conversores com diodos

de grampeamento com mais de três níveis, iii) modulação vetorial aplicada à conversores

com diodos de grampeamento em arranjo back-to-back.

No capítulo 2 foi apresentada uma nova estratégia de modulação vetorial para o con-

trole da tensão do ponto central do divisor capacitivo do conversor NPC. Foi apresentado

um novo diagrama vetorial NS3V para o controle da tensão do ponto central do divisor

capacitivo do conversor com ponto neutro grampeando, onde é possível eliminar as on-

dulações de baixa frequência presentes nas tensões dos capacitores do barramento CC,

independente do ponto de operação e fator de potência da carga;

A utilização das restrições desenvolvidas demonstram a real capacidade do conversor

em sintetizar a corrente Io nula ou igual a um valor desejado para restaurar o equilíbrio das

tensões do ponto central do divisor capacitivo. Através do uso das restrições, é possível

combinar a utilização dos diagramas vetoriais N3V e NS3V para que se garanta o equilíbrio

e eliminação das ondulações de baixa frequência presentes nas tensões dos capacitores do

barramento CC, enquanto que minimizando a penalização da taxa de distorção harmônica

das tensões de saída.

No capítulo 4 uma nova estratégia de modulação PWM para conversores quatro níveis

com diodos de grampeamento foi apresentada. A divisão dos sinais modulantes permite

a obtenção de graus de liberdade suficientes para equilibrar as tensões dos capacitores do

barramento CC, bem como eliminar as ondulações de baixa frequência presentes nestas
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tensões. Além disso, a estratégia proposta permite o controle das tensões através de um

algoritmo que compensa um possível desequilíbrio introduzido por não idealidades dos

componentes envolvidos. Uma desvantagem associada a este método é a penalização da

THD das tensões de saída e do número de comutações dos interruptores de potência.

A utilização de conversores NPC em configuração back-to-back foi investigada, bem

como a proposição de uma estratégia de modulação para a operação destes conversores. A

estratégia de modulação proposta baseia-se na combinação das estratégias de modulação

N3V e NS3V para os conversores conectados ao mesmo barramento CC.

Através da utilização de variáveis que limitam a ondulação das tensões dos capacitores

do barramento CC, é possível realizar a transição entre os diagramas N3V e NS3V para

ambos os conversores em configuração back-to-back. Com a definição de limites para

estas variáveis é possível estabelecer um compromisso entre ondulação das tensões dos

capacitores do barramento CC e THD das tensões de saída dos dois conversores NPC.

Também foi apresentado o projeto dos controladores de corrente para ambos os con-

versores, bem como o controlador da tensão do barramento CC. Além disso, através da

análise da corrente do ponto central do divisor capacitivo como contribuição das correntes

dos dois conversores em configuração back-to-back, foi estabelecido o projeto do contro-

lador da tensão do ponto médio. Ainda, com o objetivo de viabilizar a utilização desta

topologia para a conexão de turbinas eólicas à rede foram escolhidos pontos de operação

quanto ao processamento de potência ativa e reativa. Através destes pontos de operação

foi possível demonstrar o impacto do fator de potência sobre a estratégia de modulação,

bem como na THD das tensões de saída de ambos os conversores e ondulação das tensões

do barramento CC.

6.2 Proposta para trabalhos futuros

A proposta para trabalhos futuros constituí-se no estudo de estratégias de controle e

modulação aplicadas à conversores multiníveis para a conexão deste sistema com a rede.

Além disso, com o intuito de atender as rigorosas exigências contidas nos atuais re-

quisitos das concessionárias de energia para a conexão de turbinas eólicas à rede cabem

algumas análises:

• Investigar o impacto de faltas simétricas e assimétricas sobre o equilíbrio das ten-

sões dos capacitores do barramento CC nos conversores multiníveis com diodos de
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grampeamento;

• Analisar a influência do suprimento de reativos durante o período de contingências

elétricas;

• Analisar a ondulação de tensão sobre o barramento CC ocasionado pela sequência

negativa presente nas tensões da rede;

• Investigar a utilização de controladores de corrente para minimizar essa ondulação

de tensão do barramento CC;

• Propor metodologias de modulação que busquem reduzir ainda mais a penalização

da THD das tensões de saída, enquanto que minimizando a ondulação das tensões

dos capacitores do barramento CC. Uma hipótese a ser investigada seria estender

a restrição que impõe que seja nula a corrente média no ponto central do divisor

capacitivo para um número maior de ciclos de atualização da lei de controle, ou

mesmo para três vezes a componente fundamental.

Com o propósito de aumentar a eficiência dos sistemas de geração eólica, um ponto

importante a ser investigado seria a utilização de sistemas modulares que utilizem mé-

dias tensões. O sistema utilizaria a quantidade de módulos correspondente a parcela de

potência processada, assim seria atingido um maior nível de eficiência quando houver a

incidência de baixos ventos sobre a turbina.
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APÊNDICE A -- OBTENÇÃO DAS
RESTRIÇÕES PARA OS
SETORES 2,3 E 4 DO
DIAGRAMA VETORIAL
N3V

Este anexo traz o desenvolvimento das restrições que permitem o controle da corrente

média do ponto central do divisor capacitivo do NPC utilizando a divisão convencional

de setores N3V.

Seja um vetor u localizado no setor 2 formado pelos vetores vs1, v`1, vm. Através da

análise de todos os estados de condução para os vetores mencionados, bem como a duração

associadas a eles procura-se inferir sobre a influência destes vetores sobre a corrente do

ponto central central do divisor capacitivo.

A corrente no ponto central do divisor capacitivo pode ser expressa em função da

duração dos vetores de comutação utilizados e das correntes de fase, ou seja:

TsIo = ia∆t+s1 − ic∆t−s1 − ib∆tm. (A.1)

Ainda, pode ser escrito que:

∆ts1 = ∆t+s1 + ∆t−s1

ib∆m + TsIo = −ia∆t+s1 + ic∆t−s1. (A.2)

Rearranjando os termos das equações em (A.2) e colocando na forma matricial, tem-

se:
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[
TsIo − ib∆tm

∆ts1

]
=

M2︷ ︸︸ ︷[
ia −ia

1 1

]
·
[
∆t+s1

∆t−s1

]
. (A.3)

Multiplicando ambos os lados da igualdade por M2
−1, tem-se:

[
∆t+s1

∆t−s1

]
=

[
1

2ia
1
2

− 1
2ia

1
2

]
·
[
TsIo + ib∆tm

∆ts1

]
(A.4)

Para que seja possível controlar a corrente Io as durações ∆t+s1 e ∆t−s1 devem ser positivas.

A partir disso, obtém-se:

∆ts1 ≥ 1

ia

(
IoTs + ib∆tm

)

∆ts1 ≥ − 1

ia

(
IoTs + ib∆tm

)
, (A.5)

que pelas propriedades do módulo obtém-se:

∆ts1 ≥
∣∣∣∣
TsIo

ia
+

ib
ia

∆tm

∣∣∣∣ (A.6)

Se a restrição (A.6) for satisfeita, para o vetor de tensão desejado pertencente ao

segundo setor, é possível controlar Io utilizando os vetores de comutação mais próximos.

Seja um vetor u localizado no setor 3 formado pelos vetores vs1, vs2, vm.

A corrente no ponto central do divisor capacitivo pode ser expressa em função da

duração dos vetores de comutação utilizados e das correntes de fase, as quais estes apre-

sentam contribuição:

TsIo = ia∆t+s1 − ia∆t−s1 − ic∆t+s2 + ic∆t−s2 − ib∆tm. (A.7)

Ainda, pode ser escrito que:

∆ts1 = ∆t+s1 + ∆t−s1

∆ts2 = ∆t+s2 + ∆t−s2

ib∆tm + TsIo − ia∆t+s1 = −ic∆t+s2 + ic∆t−s2 − ia∆t−s2. (A.8)
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Rearranjando os termos das equações em (A.8) e colocando na forma matricial, tem-

se:




ib∆m + TsIo − ia∆t+s1

∆ts2

∆ts1 −∆t+s1


 =

M3︷ ︸︸ ︷

−ia −ic ic

0 1 1

1 0 0


 ·




∆t−s1
∆t+s2

∆t−s2


 . (A.9)

Multiplicando ambos os lados da igualdade por M3
−1, tem-se:




∆t−s1
∆t+s2

∆t−s2


 =




0 0 1

− 1
2ic

1
2
− ia

2ic
1

2ic
1
2
− 1

2ic


 ·




TsIo + ib∆tm − ia∆t+s1

∆ts2

∆ts1 −∆t+s1


 (A.10)

Para que seja possível controlar a corrente Io as durações ∆t+s2 e ∆t−s2 devem ser

positivas. A partir disso, obtém-se:

∆ts2 ≥ 1

ic

(
IoTs + ib∆tm

)
+

ia
ic

(
∆ts1 − 2∆t+s1

)

∆ts2 ≥ − 1

ic

(
IoTs − ib∆tm

)
+

ia
ic

(
∆ts1 − 2∆t+s1

)
,

(A.11)

que pelas propriedades do módulo obtém-se:

∆ts1 ≥
∣∣∣∣
ia
ic

(
∆ts1 − 2∆t+s1

)
+

1

ic

(
IoTs + ib∆tm

)∣∣∣∣ (A.12)

Se a restrição (A.12) for satisfeita, para o vetor de tensão desejado pertencente ao

terceiro setor, é possível controlar Io utilizando os vetores de comutação mais próximos.

Seja um vetor u localizado no setor 4 formado pelos vetores vs2, v`2, vm.

A corrente no ponto central do divisor capacitivo pode ser expressa em função da

duração dos vetores de comutação utilizados e das correntes de fase, as quais estes apre-

sentam contribuição:

TsIo = −ic∆t+s2 + ic∆t−s2 − ib∆t−s1. (A.13)

Ainda, pode ser escrito que:
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∆ts2 = ∆t+s2 + ∆t−s2

ib∆m + TsIo = −ic∆t+s2 + ic∆t−s2 − . (A.14)

Rearranjando os termos das equações em (A.14) e colocando na forma matricial, tem-

se:

[
ib∆m + TsIo

∆ts2

]
=

M4︷ ︸︸ ︷[
−ic ic

1 1

]
·
[
∆t+s2

∆t−s2

]
. (A.15)

Multiplicando ambos os lados da igualdade por M4
−1, tem-se:

[
∆t+s2

∆t−s2

]
=

[
− 1

2ic
1
2

1
2ic

1
2

]
·
[
TsIo + ib∆tm

∆ts2

]
(A.16)

Para que seja possível controlar a corrente Io as durações ∆t+s2 e ∆t−s2 devem ser

positivas. A partir disso, obtém-se:

∆ts2 ≥ 1

ic

(
IoTs + ib∆tm

)

∆ts2 ≥ − 1

ic

(
IoTs − ib∆tm

)
,

(A.17)

que pelas propriedades do módulo obtém-se:

∆ts1 ≥
∣∣∣∣
1

ic

(
IoTs + ib∆tm

)∣∣∣∣ (A.18)

Se a restrição (A.18) for satisfeita, para o vetor de tensão desejado pertencente ao

terceiro setor, é possível controlar Io utilizando os vetores de comutação mais próximos.

As restrições desenvolvidas neste apêndice, se encontram na Tabela 2.2 e definem a

transição entre os diagramas vetoriais N3V e NS3V.



APÊNDICE B -- OBTENÇÃO DAS
EQUAÇÕES DE ESTADO
DA PLANTA
CONSTITUÍDA DE
CONVERSOR, FILTRO RL
E REDE

Neste anexo serão apresentados o modelo da planta em coordenadas abc, αβ e e dq

B.1 Obtenção das Equações de Estado da Planta em
coordenadas abc

A planta constituída pelo conversor juntamente com filtro RL e a rede ou a máquina

podem ser representados pelo circuito da Figura B.1. Através deste circuito, podem ser

obtidas as equações de estado da planta, considerando a rede equilibrada e sem distorções,

bem como desprezando as não linearidades do conversor e a dinâmica do barramento cc.

L v
aR

L R

L R

v
b

v
c

u
a

u
b

u
c

i
a

i
b

i
c

Figura B.1: Circuito equivalente do conversor com filtro RL.

Através do uso da lei das tensões de Kirchhoff nas malhas I e II da Figura B.1,

obtém-se as seguintes equações:
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−vab + vra + vla + uab − vlb − vrb = 0

−vbc + vrb + vlb + ubc − vlc − vrc = 0. (B.1)

Pela lei das correntes de Kirchhoff tem-se que:

ia + ib + ic = 0

dia
dt

+
dib
dt

+
dic
dt

= 0. (B.2)

Uma vez que a tensão sobre o resistor é dada por vR = Ri e a tensão sobre o indutor

vL = Ldi
dt
, a partir da equação (B.2) pode ser escrito que a soma das tensões sobre as

resistências e indutâncias são nulas, ou seja:

vRa + vRb + vRc = 0

vLa + vLb + vLc = 0 (B.3)

Assumindo que as resistências e as indutâncias de fase sejam idênticas e iguais a R e

a L, a equação (B.1) pode ser reescrita como:

vab − uab = R (ia − ib) + L

(
dia
dt
− dib

dt

)

vbc − ubc = R (ib − ic) + L

(
dib
dt
− dic

dt

)
. (B.4)

Reescrevendo (B.3) e (B.4) na forma matricial:




vab − uab

vbc − ubc

0


 = R




1 −1 0

0 1 −1

1 1 1







ia

ib

ic


 + L




1 −1 0

0 1 −1

1 1 1




d

dt




ia

ib

ic


 (B.5)
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Pré-multiplicando ambos os lados da equação (B.5) pela matriz da equação (B.6):




1 −1 0

0 1 −1

1 1 1




−1

, (B.6)

obtém-se a seguinte equação matricial:

1

3



−2 −1

1 −1

1 2




[
uab

ubc

]
+

1

3




2 1

−1 1

−1 −2




[
vab

vbc

]
= R




1 0 0

0 1 0

0 0 1







ia

ib

ic


 + L




1 0 0

0 1 0

0 0 1




d

dt




ia

ib

ic




(B.7)

As grandezas de fase do lado esquerdo da equação (B.7) podem ser transformadas

para grandezas de linha através da seguinte transformação:

Tfase−linha

[
1 −1 0

0 1 −1

]−1

, (B.8)

Aplicando a transformação (B.8) no lado esquerdo de (B.7) e isolando os termos

referentes às derivadas das correntes de fase obtém-se:

d

dt




ia

ib

ic


 =

R

L



−1 0 0

0 −1 0

0 0 −1







ia

ib

ic


 +

1

3L



−2 1 1

1 −2 1

1 1 −2







ua

ub

uc


 +

1

3L




2 −1 −1

−1 2 −1

−1 −1 2







va

vb

vc




(B.9)

A representação por espaço de estados em coordenadas estacionárias abc pode ser

escrito como:

ẋ(t) = Aabcx(t) + Babcu(t) + Fabcw(t), (B.10)

onde:
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Aabc =
R

L



−1 0 0

0 −1 0

0 0 −1


 , Babc =

1

3L



−2 1 1

1 −2 1

1 1 −2


 , Fabc =

1

3L




2 −1 −1

−1 2 −1

−1 −1 2


 ,

(B.11)

x =




ia

ib

ic


 , u =




ua

ub

uc


 , w =




va

vb

vc


 . (B.12)

B.2 Obtenção das Equações de Estado da Planta em
coordenadas αβ0

Por meio da matriz Tαβ da equação (B.13) é realizada a transformação das variáveis

do sistema de coordenadas abc para o sistema de coordenadas αβ.

Tαβ0 =
2

3




1 −1
2
−1

2

0
√

3
2

√
3

2

1√
2

1√
2

1√
2


. (B.13)

Então as variáveis em coordenadas abc podem ser escritas em função das variáveis em

coordenadas αβ0:

x(t) = T−1
αβ00xαβ0(t)

u(t) = T−1
αβ00uαβ0(t)

w(t) = T−1
αβ00wαβ0(t) (B.14)

As equações de (B.14) podem ser substituídas em (B.10), obtendo-se:

T−1
αβ0ẋαβ0(t) = AabcT

−1
αβ0x(t) + BabcT

−1
αβ0u(t) + FabcT

−1
αβ0w(t), (B.15)

Multiplicando os dois lados da equação (B.15) por Tαβ0 obtém-se:
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ẋ(t) = Tαβ0AabcT
−1
αβ0x(t) + Tαβ0BabcT

−1
αβ0u(t) + Tαβ0FabcT

−1
αβ0w(t), (B.16)

A representação do sistema por espaço de estados em coordenadas αβ0 pode ser escrita

como:

ẋ(t) = Aαβ0x(t) + Bαβ0u(t) + Fabcw(t), (B.17)

onde:

Aαβ0 =
R

L



−1 0 0

0 −1 0

0 0 −1


 , Bαβ0 =

1

L



−1 0 0

0 −1 0

0 0 0


 , Fαβ0 =

1

L




1 0 0

0 1 0

0 0 0


 ,

(B.18)

x =




iα

iβ

0


 , u =




uα

uβ

u0


 , w =




vα

vβ

v0


 . (B.19)

B.3 Obtenção das Equações de Estado da Planta em
coordenadas dq

A transformação do sistema de coordenadas αβ0 para coordenadas dq pode ser rea-

lizado por meio matriz de transformação apresentada pela equação:

Tdq =




cos(ωt) sen(ωt) 0

−sen(ωt) cos(ωt) 0

0 0 1


. (B.20)

Então as variáveis em coordenadas αβ0 podem ser escritas em função das variáveis
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em coordenadas dq :

xαβ0(t) = T−1
dq xdq(t)

uαβ0(t) = T−1
dq udq(t)

wαβ0(t) = T−1
dq wdq(t) (B.21)

As equações de (B.21) podem ser substituídas em (B.17), obtendo-se:

˙(
T−1

dq xdq(t)
)

= Aαβ0T
−1
dq xdq(t) + Bαβ0T

−1
αβ0udq(t) + Fαβ0T

−1
dq wdq(t), (B.22)

Logo, a partir da derivada parcial do lado direito de (B.22) tem-se:

˙T−1
dq xdq(t) + T−1

dq
˙xdq(t) = Aαβ0T

−1
dq xdq(t) + Bαβ0T

−1
dq udq(t) + Fαβ0T

−1
dq wdq(t), (B.23)

Isolando o termo ˙xdq(t) tem-se:

˙xdq(t) = − (
TdqT

−1
dq + TdqAαβ0T

−1
dq

)
xdq(t) + TdqBαβ0T

−1
dq udq(t) + TdqFαβ0T

−1
dq wdq(t),

(B.24)

A representação do sistema por espaço de estados em coordenadas dq pode então ser

escrita como:

˙xdq(t) = Adqxdq(t) + Bdqudq(t) + Fdqwdq(t), (B.25)

Desde que em sistemas trifásicos a três a componente de sequência 0 é nula, as matrizes

da equação de estados (B.25) são de ordem 2, ou seja:

Adq =

[
−R

L
ω

−ω −R
L

]
, Bdq =

1

L

[
−1 0

0 −1

]
, Fdq =

1

L

[
1 0

0 1

]
,

(B.26)

x =

[
id

iq

]
, u =

[
ud

uq

]
, w =

[
vd

vd

]
. (B.27)



APÊNDICE C -- PROJETO DOS
CONTROLADORES PI DE
CORRENTE

O projeto dos controladores proporcional-integral de corrente de eixo direto e

quadratura neste trabalho é realizado no domínio contínuo. Além disso, são consider-

adas fixas a resistência R e indutância L para o projeto.

A função de transferência do controlador PI no domínio contínuo pode ser escrita por:

GPI (s) = KPi +
KIi

s
(C.1)

A planta do sistema, desprezando o acoplamento entre as correntes id e iq e con-

siderando o mesmo como sendo um distúrbio, é definida por:

Gp (s) =
1

sL + R
(C.2)

A função de transferência da planta incluindo o controlador PI em malha fechada

considerando realimentação unitária, é dada por:

GMF (s) =
sKPi + KIi

Ls2 + (KPi + Rf ) s + KIi

(C.3)

A equação C.3 pode ser dividida pelo termo L. Ainda, considerando que resistência R

seja desprezível em relação aos ganhos do compensador, a equação C.3 pode ser reescrita

por:

GMF (s) =

sKPi

L
+ KIi

Li

s2 + (KPi)
L

s + KIi

L

(C.4)

A equação (C.4) representa um sistema de 2a ordem no domínio s, tal que:
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G (s) =
2ζωns + ω2

n

s2 + 2ζωns + ω2
n

(C.5)

Substituindo s na equação C.5 por jωb, onde ωb é a largura de faixa da banda passante,

obtém-se:

G (jωb) =
2ζωn (jωb) + ω2

n

(jωb)
2 + 2ζωn (jωb) + ω2

n

(C.6)

.

A largura de faixa ωb é determinada por:

20 log G (jωb) = −3db (C.7)

Em lugar de -3 db, geralmente utiliza-se -3,01 db que corresponde a um ganho de

0,707. Assim,

G (jωb) =
2ζωn (jωb) + ω2

n

(jωb)
2 + 2ζωn (jωb) + ω2

n

= 0, 707 (C.8)

cujo, módulo é definido por:

√
(2ζωnωb)

2 + ω4
n√

(ω2
n − ω2

b )
2
+ (2ζωnωb)

2
= 0, 707 (C.9)

Da expressão (C.9), é obtido:

(2ζωnωb)
2 + ω4

n = 0, 5
[(

ω2
n − ω2

b

)2
+ 4ζ2ω2

nω
2
b

]
(C.10)

Reescrevendo a equação (C.10), tem-se:

ω4
n = 0, 5

[(
ω2

n − ω2
b

)2
+ 4ζ2ω2

nω
2
b

]
− 4ζ2ω2

nω
2
b (C.11)

Dividindo ambos os lados da equação anterior por (C.11), obtém-se:

1 = 0, 5





[
1−

(
ωb

ωn

)2
]2

+ 4ξ2

(
ωb

ωn

)2



− 4ξ2

(
ωb

ωn

)2

(C.12)
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Com o objetivo de simplificação da equação (C.12) definiu-se que:

b =

(
ωb

ωn

)2

(C.13)

Substituindo (C.13) na equação (C.12), tem-se:

1 = 0, 5
[
(1− b)2 + 4ξξ2b

]− 4ξ2b (C.14)

A equação (C.14) pode ser reescrita por:

0, 5b2 +
(−2ξ2 − 1

)
b− 0, 5 = 0 (C.15)

Solucionando a equação (C.15), tem-se:

b = 2ξ2 + 1±
√

4ξ4 + 4ξ2 + 2 (C.16)

que substituída na equação (C.12), obtém-se:

ωn =
ωb√

2ξ2 + 1 +
√

(1 + 2ξ2)2 + 1

(C.17)

A partir da função de transferência da equação (C.5), pode-se determinar o ganho

KPi do controlador:

KPi = 2ξωnLf (C.18)

Substituindo a equação (C.17) em (C.18), é obtida a equação para o projeto do ganho

KPi, ou seja,

KPi =
2ξωbLf√

2ξ2 + 1 +
√

(1 + 2ξ2)2 + 1

(C.19)

O ganho KIi é calculado por:

KIi = ω2
nLf (C.20)
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Substituindo a equação (C.17) em (C.20), obtém-se:

KIi =




ωb√
2ξ2 + 1 +

√
(1 + 2ξ2)2 + 1




2

Lf (C.21)

onde, ξ e ωb são o coeficiente de amortecimento e a freqüência de corte (em radianos/s)

do compensador respectivamente.



APÊNDICE D -- MODELO DISCRETO DO
SISTEMA DE CONTROLE
DA TENSÃO DO
BARRAMENTO CC

D.1 Modelo discreto do sistema de controle da tensão
do barramento CC

Seja a equação linear no tempo contínuo que descreve o modelo da tensão do barra-

mento CC:

1

2
CT

dv2
c (t)

dt
= −PG(t)− PM(t) (D.1)

Com o objetivo de obter-se o modelo discreto da planta de tensão do barramento

CC a ser controlado digitalmente, assume-se que v2
cc seja o estado Xcc considerado, para

obter-se o modelo discreto integra-se ambos os lados da equação diferencial (D.1) sobre

um período de amostragem Ts.

∫ (k+1)Ts

kTs

1

2
CT

d

dt
xccdt = −

∫ (k+1)Ts

kTs

PG(t)dt−
∫ (k+1)Ts

kTcc

PM(t)dt (D.2)

Solucionando a integral de (D.6), a equação discreta de estados que descreve a planta

pode ser escrita como:

Xcc ((k + 1)Ts) = Xcc (kTs) +
2Ts

CT

PG (kTs)− 2TS

C
PM (kTs) (D.3)
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D.2 Modelo discreto do sistema de controle da tensão
do ponto central do divisor capacitivo do barra-
mento CC

Seja a equação linear no tempo contínuo que descreve o modelo do ponto médio da

tensão do barramento CC:

C
dvc2 (t)

dt
=

I0 (t)

2C
(D.4)

Com o objetivo de obter-se o modelo discreto da planta do ponto médio da tensão do

barramento CC a ser controlado digitalmente, assume-se que vc2 seja o estado Xc2 consi-

derado, para obter-se o modelo discreto integra-se ambos os lados da equação diferencial

(D.4) sobre um período de amostragem Ts.

∫ (k+1)Ts

kTs

C
d

dt
xc2dt =

∫ (k+1)Ts

kTs

I0 (t)

2C
dt (D.5)

Solucionando a integral de (D.6), a equação discreta de estados que descreve a planta

pode ser escrita como:

Xc2 ((k + 1)Ts) = Xc2 (kTs) +
I0 (kTs) Ts

2C
(kTs) (D.6)
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