Conclusoes Gerais

A presente tese tem como principal contribuicdo o desenvolvimento de um novo
método de sincronizagdo em malha aberta aplicado a conversores PWM trifasicos a trés
ou a quatro fios conectados a sistemas elétricos, que possam apresentar a0 mesmo tempo
em suas tensdes desequilibrios, harmonicos e variagdes de freqiiéncia.

No Capitulo 1 foi realizada uma revisdo bibliografica, a qual apresentou os
principais métodos de sincronizacdo em malha aberta de conversores PWM trifasicos
com a rede elétrica, os quais se baseiam na medicao das tensdes da rede. Algumas das
vantagens e desvantagens destes métodos foram citadas, levando em conta as principais
caracteristicas desejaveis, tais como: (i) Simplicidade estrutural; (ii) Rejeicao de
distor¢des harmodnicas e desequilibrios presentes nas tensdes da rede; (iii)
Adaptabilidade a varia¢des de freqiiéncia, que possam estar presentes nas tensdes da
rede. A partir do estudo destes métodos verificou-se que, nenhum atende integralmente
as caracteristicas desejaveis requeridas para um algoritmo de sincronizagdo, conforme
pode ser observado no resumo comparativo entre os métodos em malha aberta
apresentados na Tabela 1.

Com base nesta revisdo, no Capitulo 2, foi proposto o desenvolvimento do
método de sincroniza¢do de referéncia sincrona de seqliéncia positiva normalizada,
onde os sinais de sincronizagdo obtidos apresentam bom desempenho em termos de
distor¢do harmdnica mesmo na presenga dos distirbios nas tensdes anteriormente
citadas. Resultados de simulagdo e experimentais foram obtidos, a fim de demonstrar o
comportamento em regime permanente e transitorio do método proposto e do algoritmo
de adaptagdo de freqiiéncia, quando submetido a degraus de freqiiéncia, fase, distor¢des
harmonicas e desequilibrios severos, estando alguns destes disturbios acima dos

recomendados pelas normas internacionais [IEC 61000-2-2 e IEC 60034-3.
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No Capitulo 3 foi apresentada uma das possiveis aplicacdes do método de
sincronizagdo NPSF proposto, o qual demonstra sua utilizagdo na sincronizagdo de
retificadores PWM trifésicos a trés fios. Foram estabelecidos os critérios relevantes para
a definicdo da técnica de controle de corrente a ser aplicada na implementacao do
retificador PWM trifasico. A partir da escolha do controlador PI para regulacdo das
correntes de entrada e da utilizagdo de um servo controlador para regulacao da tensdo do
barramento CC. Entdo, o retificador PWM trifasico foi implementado obtendo-se
resultados experimentais com uma boa correspondéncia com os resultados de simulagao.
Tais controladores sao facilmente implementados em um DSP de ponto fixo, onde foram
utilizando dois tipos de tecnologia de DSP para o controle das grandezas de corrente e
tensdao. Além disso, foi analisado o desempenho dos métodos de sincronizacdo NPSF e
MSRF em termos dos critérios de taxa de desequilibrio, THD; e fator de poténcia com
relagdo as correntes de entrada do retificador. Ficou evidente que dependendo do método
de sincronizacdo de malha aberta a ser empregado e dos distlirbios presentes nas tensoes
da rede ¢ possivel obter correntes drenadas por retificadores PWM trifasicos com
maiores ou menores distor¢des. Especificamente, com relacdo ao método proposto nessa
tese, este apresenta melhores resultados se comparado ao método MSRF.

No Capitulo 4 foi apresentada uma das possiveis aplicacoes do método de
sincronizagdo NPSF aplicado a sistemas trifasicos a quatro fios, o qual demonstra sua
utilizagdo na geracao de adequadas referéncias de corrente para FAPP, a partir do uso do
método de detec¢do de tensdo. Além disso, foram propostos a extensdo do método de
deteccao de tensdo e do controlador de corrente de tempo minimo para aplicagdes em
sistemas trifasicos a quatro fios. Resultados de simulagdo e experimentais foram
apresentados, com o intuito de demonstrar o desempenho em termos da compensacao de
harmdnicos de tensdo e correntes de neutro com base no segundo protdtipo desenvolvido
no Capitulo 5. Uma analise detalhada da aplicabilidade do método de sincronizacao
NPSF foi apresentada para diferentes condigdes nas tensdes da rede elétrica. Esta andlise
mostrou que o método NPSF gera correntes de compensagdao mais adequadas em

comparacdo com o método MSRF. Estes resultados mostraram que métodos de
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sincronizagdo que ndo contemplem desequilibrios e distor¢des harmonicas em seus
algoritmos podem provocar o aparecimento de componentes harmonicas indesejadas nas
correntes de referéncias geradas pelo método de detecgdo de tensdo. Logo, a escolha de
um adequado método de sincronizagao devido a presenca de determinados distarbios nas
tensoes da rede elétrica ¢ um fator importante que deve ser considerado.

No Capitulo 5 foram apresentados os prototipos desenvolvidos, sendo o primeiro
operando em 4 kVA funcionando como retificador PWM trifasico e o segundo operando
em 20 kVA, para funcionamento tanto como retificador PWM como filtro ativo de
poténcia paralelo. Estes foram utilizados para a implementacdo do método de
sincronizacdo NPSF, do método de sincronizacdo MSRF, das técnicas de controle de
corrente comparadas no ANEXO B e da técnica de controle de tensdo do barramento CC
utilizada. Foram detalhadas as principais partes destes protdtipos, constituido
basicamente de um circuito de medi¢dao das grandezas de tensdo e corrente, circuito de
controle e circuito de poténcia. Além disso, foram estabelecidos os procedimentos
basicos para teste do filtro ativo de poténcia paralelo desenvolvido nos laboratérios do

Grupo de Eletronica de Poténcia e Controle.
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Sugestao para Trabalhos Futuros

Como sugestdo para trabalhos futuros propde-se:

1) Estudo e analise da viabilidade de aplicagdo do método de sincronizagdo de
referéncia sincrona normalizada utilizando a seqiiéncia negativa;

2) Estudo e analise da utilizagao do método de sincronizagdo proposto utilizando
a seqiiéncia negativa para reducdo da corrente de compensagdo na freqiiéncia
fundamental gerada pelo método de deteccdo de tensdo, em condi¢des de desequilibrios
das tensGes da rede;

3) Estudo da estabilidade de retificadores PWM trifasicos considerando o método
de sincronizagdo proposto, controladores e as caracteristicas da rede;

4) Estudo da estabilidade de filtros ativos de poténcia paralelos considerando o
método de sincronizagao proposto, controladores e as caracteristicas da rede;

5) Otimizag@o do calculo dos ganhos K, e Ky através da utilizagdo de métodos
adaptativos para ajuste destes, a fim de melhorar o desempenho do filtro ativo de
poténcia paralelo na compensacao de harmodnicos de tensdo da rede.

6) Investigagdo quanto a utilizacdo de filtros passa-baixas de 1%, 3* e demais
ordens.

7) Estudo e analise da utilizagdo de um método de geracao de referéncias hibrido

para filtros ativos que combine o método de deteccao de tensdo e corrente.
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Anexo A

Extensiao do Método de Referéncia Sincrona de
Seqiiéncia Positiva Normalizada Aplicado a Sistemas

Trifasicos a Quatro Fios

O diagrama de blocos do método de sincronizagdo NPSF aplicado a sistemas
trifdsicos a quatro fios incluindo o algoritmo de adaptagdo de freqiiéncia ¢ apresentado

na Figura A 1.
A partir da medi¢do das tensdes de fase de um sistema a quatro fios, o vetor de

sincronizagao de seqiliéncia positiva normalizado na freqiiéncia fundamental ¢ obtido.

sen(6f
p ph + ap+ 1 cos (6!
—\LP L M =T
— 1 2 /i Hvaf[H v
7 / f1 + =
\%
ph N
V| le
(0] Algoritmo de Adaptagao /]A
de Freqiiéncia Al

M= = bt

Figura A 1 - Diagrama de blocos do método de sincronizagdo NPSF aplicado a sistemas trifasicos a quatro

fios incluindo o algoritmo de adaptagdo de freqiiéncia.

. N ~ e A . f r
O vetor relativo as tensGes de fase na freqiiéncia fundamental, V, é dado por:
q p p
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sendo que, o sobrescrito f representam a freqiiéncia fundamental da rede.

A .- A - f , .
O vetor de seqiiéncia positiva na freqiiéncia fundamental, V,n. ¢ obtido com

segue:
fo= " +T.,S !
Vone = LirVopn T 1990 Vin ) ; (A.2)

onde, as matrizes T,z e T,, sdo as mesmas matrizes definidas na equagao (2. 4)e o

operador Sgy(-) ¢ 0 mesmo, o qual produz um deslocamento de fase de 90° na freqiiéncia
fundamental no dominio do tempo na equacgao (2. 5).

Um caminho para obter o vetor de sincronizagdo ¢ transformar o vetor de tensdes
de fase da rede obtido na equagdo (A. 2) em coordenadas estacionarias abc em um vetor

de fase em coordenadas estacionarias a.f. Logo, tem-se:

f f
Vope = LopVpns (A.3)

f : . ~
onde o vetor Vg, € amatriz TaB foram definidos na equacao (2. 8).

A fim de simplificar as transformagdes apresentadas nas equacdes (A. 2) e (A.

3), estas podem ser combinadas da seguinte forma:

f f f
Vope = Tog T, gV + Ty T, Sy (Vph), (A.4)
a equacao (A.4) pode ser também simplificada por:
f f f
Vg = My (_Vph)+M1fS9o(Vph), (A.5)

onde, as matrizes M;; e Mys transformam as grandezas de fase das tensdes em grandezas

de fase de seqiiéncia positiva em coordenadas af, e, sdo dadas por:
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f , oA . .. A .
O vetor V.5, € o vetor de fase de seqiiéncia positiva da rede na freqiiéncia fundamental

M;

(A. 6)

em coordenadas of3.
f . . g
O vetor V., normalizado pode ser obtido dividindo 0 mesmo por sua norma,
isto &,

f _ op+
V(xB+n - ‘ f (A.7)

2

af+ P

onde, a norma Euclidiana do vetor ¢ a mesma da equacao (2. 13).
f N .
As componentes do vetor V., dado na equacdo (A. 7) podem ser entendidos
como o seno e co-seno usados para sincronizar e controlar conversores PWM, ou seja,

v! v
f fo_ p+ f o
Sen(e+)zvﬁ+n_‘ f ;COS(9+):V(M_‘ . (A.8)
ap+

2

onde: Gi = 2nft ¢ f ¢ a freqiiéncia fundamental da rede.

f . . . .
Para obter o vetor V.,, ¢ necessdrio ainda implementar o operador

deslocamento de fase Sgy, este pode ser obtido da mesma forma como proposto no
Capitulo 2, utilizando filtros passa-baixas. Também o algoritmo de adaptagdo de

freqiiéncia proposto no Capitulo 2 pode ser utilizado da mesma maneira.
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Anexo B

Analise Comparativa de Técnicas de Controle de

Corrente

Varios controladores de corrente sdo utilizados em retificadores PWM trifasicos

como explanado no Capitulo 3. Logo, a fim de restringir o numero de controladores a

serem estudados estabeleceram-se algumas caracteristicas ou requerimentos basicos,

bem como suas respectivas justificativas:

)

2)

3)

Os controladores devem ser projetados considerando a implementagao digital
dos mesmos. Sendo que a implementacdo digital apresenta maior
flexibilidade, pois os controladores podem ser modificados facilmente
através de programacgao;

As técnicas de controle de corrente devem ser projetadas em eixos
estaciondrios o3 ou eixos sincronos dg, as quais permitem o controle do
fator de poténcia e de deslocamento;

Simplicidade, em termos de esfor¢co computacional, a fim de utilizar
algoritmos que possibilitem a implementagdo em um DSP de aritmética de
ponto fixo e baixo custo, o que pode ser conveniente para aplicagdes

industriais.

Considerando os requerimentos basicos escolhidos, a estrutura basica do

retificador PWM trifasico e dos controladores utilizados ¢ apresentada no diagrama de

blocos da Figura B. 1. Com base nesta estrutura, todos os controladores de corrente a

serem comparados serdo desenvolvidos, bem como o método de sincronizacdo MSRF

utilizado.
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Figura B. 1 — Diagrama esquematico da estrutura basica do retificador PWM trifésico, controladores e

método de sincronizagao utilizado.

Com base nestes requerimentos e na revisao bibliografica realizada no capitulo3, seis
controladores de corrente foram selecionados, a fim de realizar a comparagao entre os
mesmos. Com o intuito de dar suporte e validar a analise comparativa realizada, critérios
relevantes foram propostos no Capitulo 3, aqui estes serdo chamados de critérios de
comparacdo, os quais foram estabelecidos com base em indices recomendados por
Normas e outros definidos de modo a verificar o desempenho dos controladores
estudados.

Posteriormente, ¢ obtido o modelo discreto para o retificador PWM trifasico e
realizado o estudo e projetos dos controladores de corrente escolhidos, considerando
condi¢des normais de operagdo das tensdes da rede. S3o apresentadas as principais
caracteristicas de cada controlador, tais como as equacdes relacionadas a lei de controle
e diagramas esquematicos. Além disso, ¢ realizada a analise da resposta transitoria dos

controladores e a obtengdo de resultados para realizar a andlise do fator de poténcia e de
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deslocamento entre as tensdes da rede e as correntes de entrada do retificador PWM para

cada controlador.

Critérios de Comparacao

O ponto principal em uma analise comparativa ¢ a definicdo de critérios de
comparacao, os quais sejam adequados a um determinado proposito ou aplicagdao, bem
como, que estes critérios sejam possiveis de serem quantizados e que, além disso,
considerem a operacdo do retificador PWM trifasico em um sistema elétrico trifasico.

Como ja comentado estes foram definidos como critérios relevantes no Capitulo 3.

Técnicas de Controle de Corrente Escolhidas para Comparacao

Com base nos requerimentos basicos previamente definidos, seis controladores de
corrente foram escolhidos para a realizacdo da analise comparativa, os quais sao:

B.1) Controlador de corrente proporcional-integral (CCpy);

B.2) Controlador de poténcias proporcional-integral (CPp));

B.3) Desacoplamento por retroag@o de estados e servo controladores nos

eixos d e ¢ (DSCyq);

B.4) Desacoplamento por retroagao de estados e servo controlador no eixo (

(DRCy);

B.5) Controle com resposta de tempo minimo em eixos estacionarios o3 (DBT);

B.6) Controlador ressonante em eixos estacionarios a3 (RST).

A Figura 3. 2 apresentou o diagrama esquematico do circuito do retificador
PWM trifasico que serd analisado, constituido de filtro de entrada de 1* ordem, rede
trifasica e carga. Com base nesta figura, e como o projeto dos seis controladores ¢
realizado, as equagdes de estado da planta para o sistema de coordenadas sincronas dq ¢é

obtida conforme descrito no ANEXO C.
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Com base nas equacdes de estados obtidas no ANEXO C, as quais desprezam as
ndo linearidades do conversor, a dindmica do capacitor do barramento CC e consideram
a indutancia do filtro de entrada Ly, entdo, a equacdo de estado em eixos sincronos dq do
retificador PWM trifésico foi obtida na equagdo (3.6) do Capitulo 3, a qual foi reescrita
na forma matricial na equacao (3.7).

A partir da obten¢do da equagao de estado discreta do retificador PWM trifasico
serdo descritas integralmente aqui cinco das seis técnicas de controle escolhidas para
comparacao, visto que, a técnica utilizando controladores PI ja foi abordada no Capitulo
3, sendo aqui apenas apresentados os resultados experimentais relativos a
implementacdo em um DSP TMS320F241. Os demais controladores serdo analisados
em termos de suas equacgdes basicas relacionadas a lei de controle, projeto dos
controladores, e resposta do controlador, a partir da aplicacio de um degrau na

referéncia, diagramas esquematicos e resultados experimentais.

B.1 Controlador de Corrente Proporcional-Integral

A descrigdo deste controlador foi realizada no Capitulo 3, aqui somente os
resultados experimentais relativos a sua implementagdo no primeiro prototipo descrito

no Capitulo 5 sdo apresentados.

B.1.1 Resultados Experimentais

Com base no controlador apresentado, resultados experimentais foram obtidos, a
fim de verificar a resposta transitoria deste controlador, fator de poténcia e de
deslocamento entre as tensdes da rede e correntes de entrada do retificador PWM. O
sistema foi apresentado na Figura 3. 7, o controlador de corrente PI e o método de
sincronizagdo utilizado aqui foi substituido pelo MSRF, devido a simplicidade deste, o

que torna possivel sua implementagdo no DSP TMS320F241.
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Esta analise € realizada somente considerando a malha de corrente, onde foram
definidos, um valor constante para a referéncia de corrente no eixo d, e um valor nulo
(zero) para a referéncia no eixo (, ou seja, ireid =CNt € irerg=0. Além disso, estabeleceu-se
um conjunto de parametros, conforme Tabela B.1, relacionados aos parametros
utilizados para o desenvolvimento do primeiro protdtipo do retificador PWM trifasico
apresentado no Capitulo 5.

Estes resultados foram obtidos utilizando como base para o controle do sistema o
DSP TMS320F241. A Figura B. 2 apresenta as tensoes da rede e a corrente de entrada
em uma das fases do retificador, onde as tensdes apresentam uma THD,= 2,5% e
TDy=5,8 %. A Figura B. 3 mostra uma das tensdes de fase da rede e as correntes de
entrada do retificador PWM, onde as correntes apresentam uma THD=5,41% e uma
TDi=1,52%. A Figura B. 4 mostra a aplicagdo de um degrau na referéncia na malha
interna das correntes de entrada do retificador, onde ¢ observada a resposta transitdria
deste controlador. A Figura B. 5 apresenta a tensdao e corrente em uma das fases do
retificador PWM (fase a), onde se observa a operagdo, do mesmo, com fator de

deslocamento proximo ao unitario.

TABELA B. 1- PARAMETROS DEFINIDOS PARA IMPLEMENTAGAO DO RETIFICADOR PWM TRIFASICO.

Parametros ou componentes Grandezas
Tensdes de fase da rede 110 V rms
Indutancias do filtro de entrada (Ly) 2,5 mH
Freqiiéncia de amostragem da malha de corrente 10 kHz
Freqiiéncia de comutagéo 10 kHz
Meétodo de Sincronizagdo MSRF
Valor base de tensido 1555V
Valor base de corrente 10 A
Carga resistiva 10Q
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Figura B. 2 — Resultados experimentais. Tensdes da rede e corrente de entrada do retificador na fase a.

Tensdes com THD,= 2,5% e TD,=5,8 %. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das correntes: 5

A/div. Escala Vertical da tensdo: 10V/div.

Figura B. 3 — Resultados experimentais. Correntes de entrada do retificador e tensdo da rede na fase a.
Correntes com THD=5,41% e uma TD=1,52%. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das

correntes: 5 A/div. Escala Vertical da tensdo: 10V/div.
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Figura B. 4 — Resultados experimentais. Correntes trifasicas na entrada do retificador com um degrau na

referéncia de corrente de eixo direto, ou seja, iyerg variando de 0,5 pu a 0,9 pu. Escala Horizontal: 5

ms/div. Escala Vertical: 5 A/div.

Figura B. 5 — Resultados experimentais. Corrente de entrada do retificador e tensdo da rede na fase a.
Retificador operando com FD=1. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das correntes: 5 A/div.

Escala Vertical da tensdo: 10V/div.
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B.2 Controlador de Poténcias Proporcional-Integral

B.2.1 Introducéo

O controlador de poténcias ativa e reativa ¢ proposto na literatura [7, 36, 59]
como uma alternativa a utilizacdo de controladores de corrente aplicados a retificadores
PWM trifasicos. Este controlador utiliza controladores proporcionais-integrais, cujas
grandezas a serem controladas sdo as poténcias instantaneas ativa, P, e reativa, Q. Para o
projeto deste controlador o acoplamento entre os eixos d e ( ¢ desprezado e um
controlador PI ¢ projetado para cada grandeza P e Q a ser controlada.

Este controlador ¢ utilizado com o intuito de controlar diretamente as poténcias
ativa e reativa, garantindo erro nulo em regime permanente devido a presenca da rede
considerada como disturbio e a presenca de possiveis variagdes nos parametros da
planta, porém o acoplamento entre as varidveis nao ¢ eliminado.

A seguir este controlador serd descrito considerando seu projeto no dominio

discreto, bem como o projeto dos ganhos do controlador PI.

B.2.2 Projeto do Controlador de Poténcias Ativa e Reativa

Este controlador ¢ muito semelhante ao apresentado no Capitulo 3, no que se
refere a obtengdo da equagao de estados discreta obtida em (3.9), bem como na obtengao
da equagdo que representa o comportamento dinamico do retificador PWM trifasico no
dominio discreto dada na equagao (3.13) e (3.14).

A diferenca entre este controlador e o controlador PI apresentado no Capitulo 3 ¢
que os estados a serem controlados sdo as poténcias instantaneas P e Q. A poténcia ativa

P ¢é obtida pelo produto escalar entre o vetor de corrente da planta i(k) e o vetor de
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tensOes da rede w(k) em eixos sincronos dq, e a poténcia reativa Q é obtida pelo produto

vetorial entre estes mesmos vetores, ou seja,

P(k)=i(k)-w(k) e Q(k)=i(k)xw(k). (B. 1)

ou ainda,
P(k)=vy (k)i (k)+v, (k)i (k). (B.2)
Q(k)=vg (k)iy (k)=v, (k)ig (k). (B.3)

Ainda, considerando que as tensdes da rede sdo equilibradas e sem harmonicos Vy(k)=0,

logo as equagdes (B.2) e (B.3) sao simplificadas por:
P (k)= vy (k)i (k). (B.4)
Q(K)=v, (K)i, (k). (B.5)

A Figura B. 6 apresenta o diagrama em blocos do controlador em eixos sincronos dg,

incluindo as matrizes da planta, da rede e controladores PI para as grandezas P(K) ¢ Q(K).

refyg(k) £ €da(k)
——>

Figura B. 6 — Representa¢dao em diagrama de blocos do sistema em eixos sincronos dq com inclusdo do

controlador de poténcia PI.

O vetor relacionado as referéncias do controlador ¢ dado por:

ref..,(K) =[F>ref (k) Qu (k)T. (B.6)

E o vetor de acdo de controle considerando o controlador PI ¢ dado por:
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u; (k)=u; (k-1)+Ke;(k)-K,e;(k-1), (B.7)
onde: K, =K,, +K,,, K, =K, e]representa agora as componentes P ou Q.

O projeto dos ganhos Kpz e Kjz para este controlador ¢ semelhante ao
desenvolvido para o controlador anteriormente apresentado, conforme ANEXO G, com
os mesmos parametros de projeto do controlador anterior, ou seja, (=0,7¢  wp= 1.300
rad/s obtendo-se K;=0,00238 e K,=0,00048.

Os termos ep(K) e eq(K) sdo obtidos respectivamente por:
eP(k): Pref (k)_P(k)’ (B.3)
€ (K) = Qur (k) —Q(k), (B.9)

A fim de verificar a presenga do acoplamento entre as correntes em eixos sincronos dq
obtido, bem como a resposta transitoria do controlador PI desprezando o distarbio da
rede, foi realizada uma simulacdo no dominio discreto, cujos resultados sao apresentados
na Figura B. 7, onde foi aplicado um degrau na referéncia de poténcia ativa.

Com base no controlador apresentado, os mesmos ensaios apresentados para o
controlador CCp; no Capitulo 3, foram propostos para obtencdo de resultados
experimentais. O controlador implementado basicamente ¢ mostrado na Figura B. 8, e
considerando a utilizacdo do método de sincronizacdo MRSF. Esta analise ¢é realizada
somente considerando a malha de corrente, onde se atuara somente nas referéncias Pyes €
Qrer. O conjunto de parametros utilizado € baseado na descricdo apresentada na Tabela

B.1.
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Figura B. 7 — Resultado de simulagdo do controlador PI para a malha de corrente com aplicagdo de um

degrau em Pe(K).

Figura B. 8 — Diagrama esquematico do retificador PWM e controlador de poténcia PI.

Rede A, L~ . ~ R o olcarga
3 ia(t) = I—l_l
Vab(t in(t)
VZ:8 sin(kTs) *
cos(kTs) [ab SVM
Meétodo de dq *
sincronizagiof oB
NPSF dq
A Ud_des (kTs) 4
aKT) | Uq_aes(KT5)
ig(KTs)
v. Controlador PI )
C malha de Vee (1)
A+ corrente
—l/_“ Servo
controlador g
refig=Uce(Kec TL) ﬂ malha de tensdo
refi;=0
! ucc(kccTL)
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B.2.3 Resultados Experimentais

A Figura B. 9 apresenta as tensdes da rede e a corrente de entrada em uma das
fases do retificador, onde as tensdes apresentam uma THD,= 2,5% e TD,=5,8 %. A
Figura B. 10 mostra uma das tensdes de fase da rede e as correntes de entrada do
retificador PWM, onde as correntes apresentam uma THD;=5,53% e uma TD=1,74%. A
Figura B. 11 mostra a aplicacio de um degrau na referéncia na malha interna das
correntes de entrada do retificador, onde é observada a resposta transitoria deste
controlador. A Figura B. 12 apresenta a tensdo e corrente em uma das fases do
retificador PWM (fase a), onde se observa a operagdo, do mesmo, com fator de

deslocamento proximo ao unitario.

FRIMT_CO

Figura B. 9 — Resultados experimentais. Tensdes da rede e corrente de entrada do retificador na fase a.

Tensdes com THD,= 2,5% e TD,=5,8 %. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das correntes: 5

A/div. Escala Vertical da tensao: 10V/div.
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Figura B. 10 — Resultados experimentais. Correntes de entrada do retificador e tenséo da rede na fase a.
Correntes com THD=5,53% e uma TD=1,74%. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das
correntes: 5 A/div. Escala Vertical da tensdo: 10V/div.

Figura B. 11 — Resultados experimentais. Correntes trifasicas na entrada do retificador com um degrau na
referéncia de corrente de eixo direto, ou seja, Py variando de 0,5 pu a 0,9 pu. Escala Horizontal: 5

ms/div. Escala Vertical: 5 A/div.
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Prose(4=1:

Figura B. 12 — Resultados experimentais. Corrente de entrada do retificador e tensdo da rede na fase a.
Retificador operando com FD=1. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das correntes: 5 A/div

(ponteiras de corrente em 10mV/A). Escala Vertical da tensdo: 10V/div.

A seguir sera abordado o controlador de desacoplamento por retroagdo de estados e

servo controladores nos eixos d e g.

B.3 Desacoplamento por Retroacdo de Estados e Servo

Controladores nos eixos d e q

B.3.1. Introducdo

Devido ao fenémeno chamado de acoplamento ou interacdo, que ocorre em
sistemas MIMO, o qual pode trazer um grau de dificuldade adicional no projeto de
controladores para estes sistemas, foi proposto em [86] a técnica de desacoplamento por
retroacdo de estados. Esta técnica permite, a partir da obtengdo de matrizes, desacoplar
sistemas MIMO tornando-os sistemas SISO independentes, desde que sejam atendidas

as condi¢des necessarias e suficientes para a realizagdo do desacoplamento. A vantagem
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desta técnica ¢ que torna mais simples o projeto e a implementacdo de controladores
para aplicagdes diversas.

A teoria do desacoplamento por retroagao de estados no dominio continuo, ja foi
apresentada em [87, 45, 65], porém nao foi encontrado na revisao bibliografica realizada
nenhum trabalho, que reporte para sua representagdo no dominio discreto, considerando
o atraso de implementacdo em tempo real e com aplicagdo em retificadores PWM
trifasicos.

Logo, a seguir serd apresentada a teoria do desacoplamento por retroacdo de
estados no dominio discreto, considerando o atraso de implementagcdo em tempo real e
com sua utilizagdo em controladores de corrente em eixos sincronos dq aplicados a

retificadores PWM trifasicos.

B.3.2 Desacoplamento do Sistema por Retroacdo de Estados no Dominio

Discreto

A partir da equagao de estados discreta obtida na equagdo ( 3.9 ), bem como na
obtencdo da equacdo que representa o comportamento dinamico do retificador PWM
trifasico no dominio discreto dada na equagdo (3.13) e (3.14). E ainda, com base na
representagdo por diagrama de blocos da Figura 3. 3, a qual inclui as matrizes da planta
e da rede considerada como disturbio. Inicialmente sera obtida a funcdo de transferéncia
entre as correntes de entrada do retificador e a tensdo da rede, ou seja,

) _go-c, (z1-G,)'H
ug (k)

ou ainda, expressando G(z) na forma matricial, tem-se:

0 (B. 10)
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2
—T5 (Z —1) (,)Ts
-2 +7+20°T) 2°-27°+72+20°T;

V,

L base
Lf Ibase —(DTS2 - S(Z—l)
2’22 +2+20°T] 70 -27°+72+20°T;

G(2)= (B. 11)

Pode-se observar pela equagdo (B. 11), que o sistema em questdo apresenta um
acoplamento entre as componentes de eixos direto e de quadratura, dado pelas
componentes da diagonal secundaria de G(z), de modo que, as dindmicas do sistema no
eixo d podem interferir nas dinamicas do eixo q e vice-versa.

A fim de obter dois sistemas SISO independentes, de forma a simplificar o
projeto do controlador para a malha de corrente, a seguir sera aplicada a técnica de
desacoplamento por retroacao de estados, a qual é desenvolvida no dominio discreto.
Considerando o sistema MIMO em questdo com a fung¢do de transferéncia no plano z,
dado pela equagao (B. 11), com o objetivo de desacoplar este sistema sera utilizado o
teorema proposto em [87] para o desacoplamento por retroacdo de estados no dominio
discreto apresentado no ANEXO E.

Logo, aplicando a equagdo ( E.2 ), e sabendo que as diferengas dos graus dos
polindmios do numerador e do denominador da primeira linha de G(z) é 2, entdo d\=1,

assim,

base

—TS(Z—I) oT?

S
; (B. 12)
-2 +2+20°T] 2°-27°+72+20°T; }

1o wa Ibase

Solucionando a equagao (B. 12) tem-se:
TV,

—==[-1 0]. (B. 13)

El
Lf Ibase

Ainda, aplicando novamente a equacdo (E.2), e sabendo que as diferencas dos graus dos
polindmios do numerador e do denominador da segunda linha de G(z) ¢é 2, entdo d,=1,
logo,

: 1V —oT? -T,(z-1)
E, =limz* — b2 s s , B 14
2 7w Lf I |:Z3 _2ZZ+Z+Z(D2TS2 23—222+Z+Z(,02T52 ( )

base
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Solucionando a equagdo (B. 14), obtém-se:

E, =——-2¢[0 —1].
2 Lfl [ ] (B. 15)

base
Agora, reagrupando E; e E; das equagdes (B. 13) e (B. 15) respectivamente, conforme a
equagdo ( E.1), tem-se:

T -1 0
E =5 bae . B. 16
L, | [0 —1} (®-10)

base
Uma vez que, (T¢/Lf)>0, E ¢ uma matriz ndo singular, logo, a condi¢do necessaria e
suficiente para o emprego da técnica de desacoplamento ¢ atendida. Entdo o sistema
MIMO da equagao (B. 11) pode ser desacoplado por retroagdo de estados.

Assim pela equagdo ( E.6 ), a matriz N ¢ dada por:

Cl Gpd1+1
N = . B. 17
C2 Gpd2+1 ( )

onde, para este caso a matriz Cy ¢ G, ¢ dada pela equacdo (3.14), onde nesta a

resisténcia associada a indutancia L; sera desprezada, ou seja,

1 o, BLER =
Lf Ibase O 0
TV, 00
G =|-oT. 1 0 - b | Y = 5 :
P ) Lf Ibase P 10 (B 18)
0 0 0 0 01
00 0 0 |

10
1 1

p T Vel0 1) o [1000]
00 0100

Os subscritos 1 e 2 na equagdo (B.17) correspondem a primeira e segunda linha da
matriz Cp respectivamente.

Como d;= d,=1, conforme anteriormente descrito, tem-se que:
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di+l _ dy+1 _ 2
G,"'=G%"=G, (B. 19)

ou seja,
1— (DZT 2 20T _T_stase ('OT Vbase
S S
Lf Ibase Lf Ibase
T2V, TV
G, =| 20T, 1-07} Jslwse s Je (8. 20)
Lf Ibase Lf Ibase
0 0 0 0
0 0 0 0 i
Logo, a primeira linha da equagao (B. 17), ¢ dada por:
TV T V
CG, =|1-’T} 20T s T s o (B.21)
Lf Ibase Lf Ibase
E a segunda linha da equacao (B. 17), ¢ obtido como:
T V, T V,
CG, = {—ZmTS 1-o°T; wL Ibase 1 Ibase} (B. 22)
f base f “base
Logo, a matriz N torna-se:
1— OJZT 2 20T Ts Vbase OJT Vbase
) ) L I ase L I ase
N- Fo o (B.23)
20T 1— 0)2T 2 (’OT Vbase T Vbase
) ) Lf Ibase Lf Ibase

A matriz de desacoplamento Mgyes dada na equagao ( E.4 ) € obtida como segue:

T Vbase 0 B
L I ase
M, = L TV . (B. 24)
0 —

s _ base

L, |

base

Ou ainda, por:
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_ L_ base 0

Ts Vbase
M, . = . (B. 25)

des |
7 Thase

Ts Vbase

Por fim, a matriz de desacoplamento Kys dada na equagao ( E.5 ) é obtida a partir das

equagoes (B. 16) e (B. 23) resultando em:

V'—base T—S(l—szj) dol, e T
=] Vo 5 T ba592 2 (B. 26)
ol e e s (1o 0T, -1
V, Vi Ly

base base

A partir da obtencdo das matrizes de desacoplamento Mgyes € Kges, € com a inclusdo
destas no diagrama em blocos do sistema da Figura B.8 ¢ possivel desacoplar o sistema
MIMO representado pela funcdo de transferéncia dada na equagdo (B. 11)
transformando-o em um sistema SISO, como sera descrito a seguir. A Figura B. 13
apresenta a representacdo do sistema em eixos sincronos dq incluindo as matrizes da

planta (Gp, Hp), de desacoplamento (Mges, Kqes) € de disturbio da rede (Fj).

T 1
I Rede I
I
! Wq(K) i
I I
I I
I I
R
i_ __________________ k _ll___________ _________________i
| requ(k) +  Udq_des( )I | + - (k) (k)
I > Mies J } i > Hp Cp ::::>
| + : | + + |
' ! |
| | :
: I > |
I
I : | Planta em Eixos sincronosdg I
; Desacoplamento por b — ——  —H——— 4
: Retroacao de Estados Kaes i

Figura B. 13 — Representagdo em diagrama de blocos do sistema em eixos sincronos dq incluindo as

matrizes de desacoplamento por retroagdo de estados Mges € Kges.

253



Logo, a nova equacdo de estados considerando o desacoplamento do sistema por

retroagao de estados ¢ dada por:
Vi (K+1D) =Gy (K)+Hjuy, oo (K)+Fwy (k), (B. 27)
Uy, e (K) = KWy (K) + M refy (), (B.28)
sendo que:
ref,, (k) =[ ref, (k) ref, (K)] 2 wig®)=[is(K) iy(K) Uy o (k=1) U (k=) (B.29)
onde, refig e refig sdo as referéncias para as componentes de eixo direto e de quadratura
respectivamente.

Agora, a fim de obter o sistema desacoplado resultante da retroagdo de estado, a

seguinte funcao de transferéncia € obtida:

G,(2.KuMy)=C, (-G, ~H K, ) HM,,. (B. 30)
e com base nas equacdes (B.18), (B. 25) e (B. 26) obtém-se que:
Lo
Gf(Z)Kdes7Mdes)= z 1 > (B31)
° 7

Nota-se que a equacao (B. 31) ¢ a fun¢do de transferéncia considerando a inclusdo das
matrizes de desacoplamento por retroacdo de estados, cuja sua representacao na forma
matricial ¢ uma matriz diagonal. Logo, pode-se tratar o retificador PWM trifasico como
sendo dois sistemas SISO independentes. A obtengdo de dois sistemas SISO
independentes torna mais simples o projeto dos controladores para a malha de corrente
para o sistema em questao.

A fim de verificar o desacoplamento das correntes em eixos sincronos dg obtido
na equagao (B. 31), bem como a resposta transitoria do sistema desprezando o distarbio
da rede na Figura B. 13, foi realizada uma simula¢ao no dominio discreto, utilizando o

software Matlab®, cujos resultados sdo apresentados na Figura B. 14, onde foi aplicado
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um degrau na referéncia de corrente no eixo d, refig(k) e observa-se o atraso de dois

periodos de amostragem.

-

. | | | : |
= 1 1 | I |
g P ' R
o | o
= o6l : I
H 1 1 1 1 1
% O O O ! O =
o | : | : | | :
o 0.4_I_____.I. _____ Jm e e = Y I | [, [ I —
o | | : | | | | | |
q-) 1 1 1 1 1 1 1 1 1
= | | | | | | | : |
R S N SRS EESEE
=¥ | | s | | | | : |
E oo G S S S N

O—6—O0—06—60—06—606 6606066060000 °0]
| | | | | | | : |
I I I 1 1 | | | I
18 20 22 24 26 28 30 32 34

Numero de Amostras
Figura B. 14 — Resultado de simulagdo do controlador para a malha de corrente com aplicagdo de um

degrau em refiy(k).

Com o objetivo de garantir uma adequada transferéncia de poténcia ativa da rede para a
carga devido a possiveis erros em regime permanente devido ao distirbio da rede.
Também devido a uma possivel diferenga entre o valor de indutdncia nominal, L, e a
utilizada no projeto L, € possivel que o fator de poténcia de deslocamento nao seja
proximo ao unitario. Logo, serdo projetados servos controladores de corrente para o eixo
d e g, a fim de garantir erro nulo em regime permanente senoidal para o eixo d, ¢ desta
forma controlar adequadamente a poténcia ativa e, da mesma forma, garantir erro nulo
em regime permanente senoidal para o eixo ¢, de modo que o fator de poténcia seja
proximo ao unitario. Como o projeto destes controladores pode ser realizado
independentemente, estes serdo projetados da mesma maneira, a fim de simplificar a

analise realizada. Logo, a seguir sera abordado o projeto dos servos controladores.
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B.3.3 Projeto dos Servos Controladores para a Regulacdo das Correntes de
Entrada do Retificador PWM Trifésico

Os servos controladores utilizados para a regulagdo das correntes de entrada em
eixos sincronos dq do retificador PWM trifasico sdo formados por uma retroagdo de

estados e um integrador, conforme apresentado na Figura B. 15.

Planta Discreta | .
¥ k) |

Desacoplamento

A

(k)

Controlador Integral 21j |

E Vj(k—l)

Servo Controlador de Corrente

Figura B. 15 — Representacdo por diagrama de blocos do sistema servo utilizado para controle das

correntes de entrada do retificador PWM trifasico em eixos sincronos dq.

Desta forma, definindo a fungdo de transferéncia entre as correntes do retificador ij e a
acdo de controle uj para a componente de eixo d ou g no dominio z, segundo a equagao

(B. 31) e tratando estes eixos independentemente, tem-se que:

G u,(z) z

Sendo que os eixos d ou ( sdo representados genericamente pelo subscrito j nas figuras e

(B.32)

equagoes aqui apresentadas.
Logo, a fim de obter as equagdes dos servos controladores, faz-se necessario
definir a equagdo de estado da fun¢do de transferéncia dada na equacao (B. 32). Esta ¢

obtida considerando que:

Y(2)=i,(z) eU(z)=u,(z), (B.33)
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e multiplicando a equagdo (B. 32) por X(2)/X(2), tem-se:

Y(z) 1 X(2)

UG TX() (B. 34)
Assim,
Y(z)=X(z);U(2)=2"X(2); (B. 35)
e, considerando que,
X, (z)=zX (2); (B. 36)
tem-se:
U(z)=2X,(z); (B.37)

Agora, convertendo as equagdes (B. 35), (B. 36) e (B. 37) em equagdes no dominio

discreto, obtém-se que:
X;(k+1)=x,;(K); x;(K+D=u;(k); y;(k)=x;(k); (B.38)
Logo, a equagdo de estados no dominio discreto resultante para a componente de eixo

direto ou quadratura torna-se:

x;(k+D)=Gx;(k)+H,u,(k); (B. 39)
y;(k)=C;x;(k); (B. 40)
onde,
(o n e 10 L . HRSIONE
G,——{O 0}’HJ_L}’ C,=[1 o} Xj(k)—[xlj(k)}, (B. 41)

Agora, considerando a equagdo de estado do integrador para a componente de eixo d ou

g dada por:
V() =V (k=D +i k) —y;K); (B.42)
onde: Vj(k), rj(k) e €j(k) s@o as variaveis de erro atuante e de comando respectivamente.

Reescrevendo a equacao (B. 42), tem-se:

Vi(k+1D) =v;(K)+i4k+1)-y;k+1); (B. 43)
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Entdo, a partir das matrizes da equagao de estados obtidas conforme as equacdes (B.

39), (B. 40) e (B. 41) e substituindo na equacdo (B. 43) obtém-se:

Vi (k+1) =V, (K)+igg (k+1)-C;[G x; (K)+Hu, (K) ] .40
ainda,

Vi(k+1)=—C,G x; (k)+Vv; (k)-CHu; (K)+i4(k+1); .45
A variavel de controle ¢ dada por:

U (K) == Ky; Ky |35 (K) kv, () (B. 46)

onde, os parametros de projeto sio os ganhos ki, ki e kymj, e
x; (k) =[i; (k) u;(k-1)]

No ANEXO F ¢ descrito o procedimento de projeto para a obten¢do dos ganhos

para o controlador de corrente proposto utilizando a abordagem por alocacdo de pdlos.
Logo, para a condigao de alocagao de polos escolhida segundo a Figura F.la. os
ganhos para os servos controladores sdo k;j=0,024; k»1;=0,336 e k2»=-0,9. Entdo, a partir
da obtengdo das componentes de acdes de controle, serd agora definido um novo vetor
formado pelas a¢des de controle de eixo direto e quadratura obtidos na equagdo (B. 46),

ou seja,

udq(k)z[ud (k) uq(k)]T, (B. 47)
e reportando-se a Figura B. 13 € possivel substituir refyy(k) na equagéo (B. 29), por este
novo vetor, o qual ¢ obtido na equagao (B. 47), assim:
ref, (K)=uy, (k). (B. 48)
A fim de obter as agdes de controle de eixo direto, Ug ges(K), € quadratura, Uy des(K), que
sdo diretamente aplicadas a planta, conforme equacdo (B. 28), proceder-se-a a
substituicdo das equacdes (B. 25) e (B. 26) nesta equagdo. Logo, as equagdes que
representam as componentes das agdes de controle desacopladas aplicadas a planta sdo

dadas pelas seguintes expressoes:

258



udides(k):[mdesll mdeslz]udq(k)+[kdesll kdeslz kdeslS kdesl4]‘|’dq(k)> (B. 49)

uq_des (k) = [mdeszl mdeszz ] udq (k) + [kdeSZI kdeszz kdesZS kde524 ] \qu (k) 9 (B' 50)

onde:

g, (K)=[U 0 U005 weg (0 =[is (K) iy (K) Uy e (k=1) Uy g (k=1)]. B.5D)
A Figura B. 16 ilustra em detalhes as matrizes de desacoplamento aplicadas as
componentes da agdo de controle de eixo direto, Ug(k) e de quadratura ug(k).

Ainda, de forma a simplificar o diagrama em blocos da Figura B. 16, um

diagrama na forma vetorial para o desacoplamento ¢ apresentado na Figura B. 17.

ok kg ”il
es
io(K) ] +
: kdeslzl
k 'i O—30) K
Ua(K) =11 Mdes11 Ug_ges(K)
d es +\ J A ud_des(k_l) d_d

+
uqfdes(k'l)
Uq(k) ——’| mdeSZZI +O uq_des(k)

iq(k) kdeszz | >

i4(k) Kdes21 |
Figura B. 16 — Diagrama de blocos do desacoplamento das componentes das a¢des de controle de eixo

direto e de quadratura.
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Udq(K)

Udq_des(K)

Mdes

4x2

Figura B. 17 — Diagrama de blocos do desacoplamento das componentes das agdes de controle de eixo

direto e de quadratura.

A fim de verificar novamente o desacoplamento das correntes em eixos sincronos dq

obtido na equagdo (B. 31), bem como a resposta transitoria do controlador, agora

incluindo a dinamica relacionada aos servos controladores projetados e desconsiderando

o disturbio da rede, foi realizada uma simulagdo no dominio discreto, cujos resultados

sdo apresentados na Figura B. 18, onde foi aplicado um degrau na referéncia de corrente

no eixo d e no eixo (, ¢ observa-se a semelhanga entre as respostas transitorias para

ambos os eixos, bem como o desacoplamento entre os eixos d e (.

1.2

Amplitude do degrau em p.u.

S
o

.........................................................

Numero de Amostras

Figura B. 18 — Resultado de simulagdo do controlador para a malha de corrente com aplicagdo de um

degrau em refiy(K) e refig(k) considerando o projeto dos servos controladores nos eixos d e g.
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A seguir serdo apresentados resultados experimentais para o retificador PWM

considerando o controlador proposto.

B.3.4. Resultados Experimentais

A Figura B. 19 apresenta as tensdes da rede e a corrente de entrada em uma das
fases do retificador, onde as tensdes apresentam uma THD,= 2,5% e TD,=5,8 %. A
Figura B. 20 mostra uma das tensdes de fase da rede e as correntes de entrada do
retificador PWM, onde as correntes apresentam uma THD;=5,4% e uma TD;=1,53%. A
Figura B. 21 mostra a aplicacdo de um degrau na referéncia na malha interna das
correntes de entrada do retificador, onde é observada a resposta transitoria deste
controlador. A Figura B. 22 apresenta a tensdo e corrente em uma das fases do
retificador PWM (fase a), onde se observa a operagdo, do mesmo, com fator de

deslocamento proximo ao unitario.

ialal

FRIMT_CO3

Figura B. 19 — Resultados experimentais. Tensdes da rede e corrente de entrada do retificador na fase a.

Tensdes com THD,= 2,5% e TD,=5,8 %. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das correntes: 5

A/div. Escala Vertical da tensao: 10V/div.
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Figura B. 20 — Resultados experimentais. Correntes de entrada do retificador e tensdo da rede na fase a.
Correntes com THD=5,4% e uma TD;=1,53%. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das correntes:

5 A/div. Escala Vertical da tensdo: 10V/div.

Figura B. 21 — Resultados experimentais. Correntes trifasicas na entrada do retificador com um degrau na
referéncia de corrente de eixo direto, ou seja, ierq variando de 0,5 pu a 0,9 pu. Escala Horizontal: 5

ms/div. Escala Vertical: 5 A/div.
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Phase(2-13: 0= U

Figura B. 22 — Resultados experimentais. Corrente de entrada do retificador e tensédo da rede na fase a.

Retificador operando com FD=1. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das correntes: 5 A/div.

Escala Vertical da tensdo: 20V/div.

B.4 Desacoplamento por Retroacdo de Estados e Servo

Controlador no eixo q

B.4.1 Introducéo

De modo a simplificar o projeto do controlador proposto anteriormente, nesta
secdo ¢ proposto um novo controlador, o qual também utiliza o método de
desacoplamento por retroacdo de estados no dominio discreto, porém o controle da
malha de corrente ndo necessita de um servo controlador adicional para o eixo d, o que
diminui a complexidade do algoritmo. Sendo somente adicionado um servo controlador
no eixo ( da malha interna de corrente, a fim de garantir fator de poténcia proximo ao

unitario entre as tensoes da rede e correntes de entrada do retificador.
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Em substitui¢do ao servo controlador no eixo d, sera proposta uma realimentagdo
de estados para compensagdo do distirbio da rede, a fim de compensar a influéncia da

rede sobre as correntes de entrada do retificador.

B.4.2 Descricdo do Projeto do Controlador Proposto para o Controle das
Correntes de Entrada do Retificador PWM Trifésico

O projeto do controlador proposto ¢ realizado da mesma forma para o caso do
controlador apresentado na secdo anterior, no que se refere aos itens B.3.2 e B.3.3. Cabe
ressaltar que a obtencdo da equagdo que representa o comportamento dindmico do
retificador PWM trifasico em tempo discreto dada na equagdo (3.13), bem como a
utilizagdo do desacoplamento por retroacdo de estados e obtengdo da fungdo de
transferéncia desacoplada dada na equagdo (B. 31) ¢ obtida de forma semelhante.

Logo, o controlador aqui proposto sera analisado a partir da realimentacao de
estados para compensacao do disturbio da rede em substituicao a utilizacdo de um servo

controlador para o eixo d e ap6s ¢ realizado o projeto do servo controlador para o eixo Q.

B.4.3 Realimentacao de Estados para Compensacao do Disturbio da Rede

Com o objetivo de garantir uma adequada magnitude nas correntes de entrada do
retificador PWM trifasico e por sua vez uma adequada transferéncia de poténcia ativa da
rede para a carga sera proposta uma realimentacdo para compensacdo da rede
considerada como disturbio na planta em questao.

Esta compensagdo tem por base a realimentacdo do vetor de estados da rede

multiplicado por uma matriz de ganho, R, conforme mostrado na Figura B. 23.
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I Realimentagéo | I Rede |
da Rede
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irefiq(k) + (k) 1i(k
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: Desacoplamentopor || ——¢y-————""""—"—"—"""—"""~{|/—— 4
: Retroagdo de Estados

Figura B. 23 — Diagrama em blocos do sistema em eixos sincronos dq incluindo as matrizes de

desacoplamento e de compensagdo do distarbio da rede.

Tal matriz, R, pode ser obtida redefinindo a equagdo (B. 28) agregando a esta a parcela
referente a realimentagdo de estados e desprezando a parcela relativa a refyq(k), ou seja,
refy,(K)=[0 0]", tem-se:

Ugg e (K) = KeeWoq (K) + R W, (K). (B.52)
Entdo, substituindo a equagdo (B. 52) na equagdo (B. 27), obtém-se a seguinte equagao
de estados:

Ve (k+1) =G, (k)+H, [Kdes"’dq (k)+Rywg, (k)]+prdq (k). (B.53)
Considerando a hipotese de projeto que em regime permanente as tensdes da rede sdo
equilibradas e que, devido a este fato, geralmente, as tensdes da rede em eixos sincronos
variam lentamente, podendo ser consideradas constantes em um intervalo de
amostragem. Entdo as seguintes aproximacdes sdo validas wgq(k+1)=wyq(K)=we e
Wq(k+1)=yaq(K)=ye, onde we e Y. sdo valores constantes.

Logo, a equagdo (B. 53) pode ser reescrita como:

‘I’c = Gp"’c + Hp |:Kdes‘|lc + Rpwc:| + prc ° (B~ 54)

onde,
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W,

C

“’c:[o 0 udfc uqfc}T’wc_

[

iy
r21

P

d c

T
7q] e R, :[ (B.55)

|

r22

Ainda, isolando a parcela onde se encontra a matriz R, na equagdo (B. 54), tem-se:

[1.-(G, +H Ky ) Jw. -

Fw.=HR w,_, (B. 56)

Agora, fazendo as devidas substituicdes das matrizes ja anteriormente definidas G, Hy,

Fp, Kees, Wc € W, as quais foram obtidas nas equacdes (B.18), (B. 25) e (B. 26) e

substituindo na equagdo (B. 56) torna-se:

Ts Vbase u T_s base
L1, °° Lol ©

f “base f base

Vbase u _ L base
q.c q

Ibase Lf Ibase

2uy +oTu, 0

0T, . +2uq_c_ | 0

c

Logo, pode-se simplificar a equagao (B. 57), obtendo-se:

_L Vbase |

Lf I base

T,V

s base

L, |
2u,

(ud_c _Wd_c)

R

+oTl.u

sq_c

Wy

base

—(;)Tsu(tc +2u(Lc

- 0
0
7] o | ®.57)
Wy ¢ +hW, ¢
0
0
(B. 58)

I’-llvvdic + rlZij
rZIWdic + rzzwqic

A equacdo (B. 58) pode ser reescrita a partir de um conjunto de quatro equagdes, ou seja,

TV,
s base —
L_l (udfc_Wdfc)_o
f "base
TV,
s base —
L_ | g_c _Wq,C) =0 (B. 59)
f "base
2ud) +0)Tsuqfc = r-llefc + rlzwqfc

_Q)Tsudic +2uqic = rZIWdic + rzzwqic

onde as quatro incognitas sio relacionadas

aos coeficientes da matriz R,
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Solucionando os dois primeiros conjuntos de equagdes tem-se que:

ud_c = Wd_c (B 60)

s
Uy c =W, ¢

Ainda, considerando que a rede ¢ equilibrada, wg =0. Logo, Uq =0. Entdo, a partir da
equagao (B. 60) serdo solucionados os dois ultimos conjuntos de equagdes em (B. 59),
obtendo-se:
2Wd7c =Wy ¢
—coTSWctC =W .
r,=0;
r,=0.

(B.61)

Logo, a matriz de ganho R, ¢ dada por:

R = 2 0
| oT. o (B. 62)

A partir da defini¢do de Ry, € possivel definir um novo vetor de acdo de controle, o qual
inclui a realimentagdo de estados para a compensacao do disturbio da rede, sendo dado
por:

lldq_des (k) = Kdes‘l’dq (k)+Mdesrequ (k)+ Rpwdq (k) . (B~ 63)
A seguir, com o intuito de garantir que o retificador PWM trifasico opere com fator de

poténcia unitario mesmo quando ocorram variagdes paramétricas na planta, um servo

controlador para a malha de corrente no eixo ( sera proposto.

B.4.4 Projeto do Servo Controlador para o Controle da Corrente de Eixo de

Quadratura

O servo controlador utilizado para o controle da corrente de eixo q, ¢ realizado, a

fim de garantir fator de poténcia proximo ao unitario para o controlador proposto, e €
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formado por uma retroacdo de estados e um controle integral, conforme apresentado na

Figura B. 24.

ol Planta Discreta
irer(K) +4 | + Iq(k
MQ_J“ —» Desacoplamento o ):
K ' +
; i : Realimentagéo
ig(K)] § :
L velkD) e
i i Controlador Integral kzlq 4;

Figura B. 24 — Representacdo por diagrama de blocos do sistema servo utilizado para controle da corrente

de eixo sincrono g.

Desta forma, definindo a fungdo de transferéncia entre as correntes do retificador iq € a
referéncia de corrente irefq para a componente de eixo g no dominio z, na equagdo (B.
31), ou seja,

o ()

a

_1
irefq(z) 22 .

Logo, a fim de obter a equagdo do servo controlador, faz-se necessario definir a equagao

(B. 64)

de estado da funcdo de transferéncia dada na equagdao (B. 64). Esta ¢ obtida

considerando que:
Y(Z)=iq(2) eU(Z)zirefq(Z)ﬂ (B. 65)
e multiplicando a equagdo (B.64) por X(2)/X(2), tem-se:

Y(z) 1 X(z2)

U(z) z_zx(z)'

(B. 66)

Assim,
Y(z)=X(z);U(2)=2*X(2); (B. 67)

e, considerando que,
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X, (2)=zX (2); (B. 68)
tem-se:
U(z)=2X,(z); (B. 69)
Agora, convertendo as equagdes (B. 67), (B. 68) e (B. 69) por equagdes diferenca,
obtém-se que:
Xg (K +1) = X4 (K); Xq(K+1D) =u,(k); y, (k) =x,(k); (B. 70)
Logo, a equagdo de estados no dominio discreto resultante para a componente de eixo de

quadratura torna-se:

X, (k+1) =G x,(k)+Hu,(k); (B.71)
Y, (k) =Cx,(k); (B.72)
onde,
0 1 0 X (K)
G, =[0 0} H, =L}; C,=[1 0]; xq(k):{xlz(k)} (B.73)

Agora, considerando a equagdo de estado do integrador para a componente de eixo (

dada por:
Vo (K) = Vo (K =1) +i g (K) = Y, (K) 5 (B.74)

onde: Vq(K), rq(K) e eq(K) sdo as variaveis de erro atuante e de comando respectivamente.

Reescrevendo a equacao (B. 74), tem-se:
Vo(k+1D) =V, (K) +iq(k+ D=y, (k+1); (B.75)
Entdo, a partir das matrizes da equacdao de estados obtidas na equagdao (B. 73) ¢ da
equagao (B. 75), obtém-se:

Vo (K+1) =V, (K) + g (K+1) = Co [ Gox, (K) + Hyu, (K) |

3

refg (B. 76)

ainda,
V, (k+1)=—C,G x, (K)+V, (k) -CHU, (K)+i.q (k+1); B

A variavel de controle ¢ dada por:

269



Uy (K)==[Kyq  Kpsg |Xq (K) KV (K); (B.78)

onde, os parametros de projeto sdo os ganhos Kig, Kugq e Kkng €

xg (k) =[iy (k) uy (k-1)].

O procedimento de projeto para a obtengdo dos ganhos para o controlador de
corrente proposto utilizando a abordagem de alocagdo de polos ¢ o mesmo apresentado
para o caso proposto na se¢ao anterior, o qual foi descrito no ANEXO F.

Logo, a partir do projeto do servo controlador e obtengdo da componente de agdes de
controle para o eixo de quadratura conforme equagdo (B. 78), serd agora definido um
novo vetor formado pela referéncia de eixo direto e acdo de controle de eixo de

quadratura, ou seja,
ug, (k) =[ ref (k) (k)]T, (B.79)

e reportando-se a Figura B. 13 ¢ possivel substituir refyy(k) na equacao (B. 29), pelo
novo vetor dado na equagdo (B. 79), assim:
ref,, k)= uy, k). (B. 80)

A fim de verificar o desacoplamento das correntes em eixos sincronos dg, bem como a
resposta transitoria do controlador agora incluindo a dinamica relacionada ao servo
controlador no eixo q e desprezando o disturbio da rede, foi realizada uma simulagdo no
dominio discreto, cujos resultados sdo apresentados na Figura B. 25, onde foram
aplicados um degrau na referéncia de corrente no eixo d e no eixo (], observa-se por esta
figura a diferenca na resposta transitoria para ambos os eixos. Sendo que para o eixo d a
resposta obtida ¢ de tempo minimo conforme foi mostrado anteriormente na Figura

B.14.
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Figura B. 25 — Resultado de simulagdo do controlador para a malha de corrente com aplicagdo de um

degrau em ireg(K) € irefq(K) considerando o projeto do servo controlador no eixo Q.

B.4.4 Resultados Experimentais

A Figura B. 26 apresenta as tensoes da rede e a corrente de entrada em uma das
fases do retificador, onde as tensdes apresentam uma THD,= 2,5% e TD,=5,8 %. A
Figura B. 27 apresenta uma das tensdes de fase da rede e as correntes de entrada do
retificador PWM, onde as correntes apresentam uma THD;=5,82% e uma TD=1,55%. A
Figura B. 28 mostra a aplicagdo de um degrau na referéncia na malha interna das
correntes de entrada do retificador, onde é observada a resposta transitoria deste
controlador. A Figura B. 29 apresenta a tensdo e corrente em uma das fases do
retificador PWM (fase a), onde se observa a operagdo, do mesmo, com fator de

deslocamento préximo ao unitario.
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Figura B. 26 — Resultados experimentais. Tensdes da rede e corrente de entrada do retificador na fase a.
Tensdes com THD,= 2,5% e TD,=5,8 %. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das correntes: 5

A/div. Escala Vertical da tensdo: 10V/div.

Figura B. 27 — Resultados experimentais. Correntes de entrada do retificador e tensdo da rede na fase a.
Correntes com THD=5,82% e uma TD=1,55%. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das

correntes: 5 A/div. Escala Vertical da tensdo: 10V/div.

272



Figura B. 28 — Resultados experimentais. Correntes trifasicas na entrada do retificador com um
degrau na referéncia de corrente de eixo direto, ou seja, iy variando de 0,7 pu a 1,2 pu. Escala

Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical: 5 A/div.

/aN f//\\ /

]
~

Figura B. 29 — Resultados experimentais. Corrente de entrada do retificador e tensdo da rede na fase
a. Retificador operando com FD=1. Escala Horizontal: 5 ms/div.  Escala Vertical das correntes: 5

A/div. Escala Vertical da tensdo: 10V/div.
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B.5 Controlador de Corrente com Resposta de Tempo Minimo

B.5.1 Introducéo

O controlador com resposta de tempo minimo foi apresentado com mais detalhes
no Capitulo 4. Este se destaca, principalmente, pela sua simplicidade [40], pois as agdes
de controle encontram-se no sistema de coordenadas aff, o traz como vantagem o
reduzido tempo de execu¢do do algoritmo quando implementado em processadores
digitais de sinais. Além disso, por operar eixos estacionarios o3, a partir da modelagem
do retificador PWM trifasico realizado no ANEXO C, este sistema encontra-se
desacoplado. Entretanto, este pode ter sua margem de estabilidade reduzida caso haja
variacao ou incertezas nos parametros do retificador [67]. Além disso, para a aplicacao
em retificadores PWM a resposta de tempo minimo ndo € uma caracteristica primordial.
Devido a uma larga banda passante deste controlador as correntes de entrada do
retificador PWM apresentam elevada distor¢do harménica quando comparadas as
demais técnicas aqui apresentadas. A Figura B.30 apresenta o diagrama de blocos deste
controlador, semelhante ao apresentado no Capitulo 4, considerando somente os

sistemas de coordenadas af3.

iI'EfOtB + - 1 TsZ base 1 i

- of
_>O_> GbaseaB Z Lf (z-1) >

- +

Planta retificador
PWM

Figura B. 30 — Diagrama de blocos do controlador de tempo minimo e planta do retificador PWM em

coordenadas of3.

Nesta figura representa-se Lt como a indutancia modelada, Gpaseap=Ybase(L#/Ts) € Ypase=
Ibase/Vbase 30 as condutancias do sistema em coordenadas af3 e condutidncia base

respectivamente. A Figura B.31 adiciona uma agdo feedforward para compensagdo da
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presenca da rede, considerada como disturbio na planta, semelhantemente a obtida para
o controlador DRCq,.

Compensagao
Feedforward

2

|_ V base
- T Z 1 iotB
refap + 1 s £ base
R . Gbaseoc[?) Tz Lf (z-1)
Planta retificador
1 PWM

Ibase

Figura B. 31 — Diagrama de blocos do controlador de tempo minimo, planta do retificador PWM e

compensagio feedforward em coordenadas of3.

A equacdo representativa das agdes de controle deste sistema em coordenadas af}, a

partir de [67] e da Figura B.31, ¢ dada por:
U pwm(k + 1) = Gbaseaﬁ |:iref (k) - I(k):| + 2Vs (k) -U pwm(k) , (B. 81)

B.5.2 Resultados Experimentais

A Figura B.32 apresenta as tensoes da rede e a corrente de entrada em uma das
fases do retificador, onde as tensdes apresentam uma THD,= 2,5% e TD,=5,8 %. A
Figura B.33 apresenta uma das tensdes de fase da rede e as correntes de entrada do
retificador PWM, onde as correntes apresentam uma THD;=6,48% e uma TD=1,46 %. A
Figura B.34 mostra a aplicagdo de um degrau na referéncia na malha interna das
correntes de entrada do retificador, onde ¢ observada a resposta transitoria deste
controlador. A Figura B.35 apresenta a tensdo e corrente em uma das fases do retificador
PWM (fase a), onde se observa a operacdo, do mesmo, com fator de deslocamento

proximo ao unitario.

275



Wttt
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Figura B. 32 — Resultados experimentais. Tensdes da rede e corrente de entrada do retificador na fase a.

Tensdes com THD,= 2,5% e TD,=5,8 %. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das correntes: 5

A/div. Escala Vertical da tensao: 10V/div.

Figura B. 33 — Resultados experimentais. Correntes de entrada do retificador e tensdo da rede na fase a.
Correntes com THD=6,48% e uma TD;=1,46%. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das
correntes: 5 A/div. Escala Vertical da tensdo: 10V/div.
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FRINT_O3
Figura B. 34 — Resultados experimentais. Correntes trifasicas na entrada do retificador com um
degrau na referéncia de corrente de eixo direto, ou seja, iy variando de 0,7 pu a 1,2 pu. Escala

Horizontal: 2 ms/div. Escala Vertical: 5 A/div.

Figura B. 35 — Resultados experimentais. Corrente de entrada do retificador e tensdo da rede na fase
a. Retificador operando com FD=1. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das correntes: 5 A/div.

Escala Vertical da tensdo: 10V/div.
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B.6 Controlador de Corrente Ressonante

B.6.1 Introducéo

Este controlador destaca-se também por sua simplicidade, assim como o
controlador de tempo minimo previamente definido. Este ¢ fundamentado em um
regulador ressonante que assegura erro nulo em regime permanente para referéncias
senoidais e disturbios, similar a utilizagdo de controladores repetitivos [49]. O
controlador ressonante ¢ implementado no sistema de coordenadas af}, através da
utilizacdo de filtros passa-bandas [28, 46] no dominio discreto, como mostrado na
Figura B.36. Entretanto, se a freqiiéncia da rede variar, este necessita acrescentar em sua
implementacdo um algoritmo de adaptagdo de freqiiéncia, o que incrementara a
complexidade do mesmo. Ainda, sua implementagdo em DSPs de aritmética de ponto

fixo em alguns casos pode apresentar Offsets nos sinais, devido a faixa dinamica das

variaveis [27].

Figura B. 36 — Diagrama de blocos do controlador ressonante e planta do FAPP.

A equacdo representativa das agdes de controle deste sistema em coordenadas af}, a

partir de [46] e Figura B.36, ¢ dada por:
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uaB(k)=b1eaB(k)+b2eaﬁ(k—2)—a1uaﬁ(k—l)—azuaﬁ(k—2), (B. 82)
onde: eaB(k)z[refaB(k)—iuﬁ(k)] e, by, by, @; e &, s@o os coeficientes de projeto dos

filtros passa-bandas. O projeto dos coeficientes dos filtros passa-bandas foram baseados

no proposto por Ogata [32] e sdo semelhantes para as coordenadas a e B.

B.6.2 Resultados Experimentais

A Figura B.37 apresenta as tensoes da rede e a corrente de entrada em uma das
fases do retificador, onde as tensdes apresentam uma THD,= 2,5% e TD,=5,8 %. A
Figura B.38 apresenta uma das tensdes de fase da rede e as correntes de entrada do
retificador PWM, onde as correntes apresentam uma THD=4,2 % e uma TDi=1,51 %. A
Figura B.39 mostra a aplicagdo de um degrau na referéncia na malha interna das
correntes de entrada do retificador, onde ¢é observada a resposta transitoria deste
controlador. A Figura B.40 apresenta a tensdo e corrente em uma das fases do retificador
PWM (fase a), onde se observa a operacdo, do mesmo, com fator de deslocamento

proximo ao unitario.

PRIMNT_O1

Figura B. 37 — Resultados experimentais. Tensdes da rede e corrente de entrada do retificador na fase a.

Tensdes com THD,= 2,5% e TD,=5,8 %. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das correntes: 5

A/div. Escala Vertical da tensdo: 10V/div.
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Figura B. 38 — Resultados experimentais. Correntes de entrada do retificador e tenséo da rede na fase a.
Correntes com THD=4,2 % e uma TD=1,92 %. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das
correntes: 5 A/div. Escala Vertical da tensdo: 10V/div.

Figura B. 39 — Resultados experimentais. Correntes trifasicas na entrada do retificador com um
degrau na referéncia de corrente de eixo direto, ou seja, g variando de 0,7 pu a 1,2 pu. Escala

Horizontal: 2 ms/div. Escala Vertical: 5 A/div.

280



FRIMNT_O4

Figura B. 40 — Resultados experimentais. Corrente de entrada do retificador e tensdo da rede na fase
a. Retificador operando com FD=1. Escala Horizontal: 5 ms/div. Escala Vertical das correntes: 2

A/div. Escala Vertical da tensao: 10V/div.

B.7 Andlise Comparativa

Esta secdo apresenta a analise comparativa entre as seis técnicas de controle de
corrente com base nos critérios de comparagdo estabelecidos no Capitulo 3.
Inicialmente, os resultados obtidos neste anexo serdo utilizados para os critérios de fator
de deslocamento, fator de poténcia, taxa de desequilibrio ¢ THD; nas correntes de
entrada do retificador, esforco computacional e valor rms do sinal de erro. Além disso,
alguns destes critérios serdo investigados, considerando a presenca de desequilibrio e

distor¢oes harmonicas nas tensdes da rede.

B.7.1 Justificativa da Analise Comparativa

A comparativa proposta justifica-se, na medida em que, visa apresentar as

vantagens e desvantagens das técnicas de controle de corrente aplicadas em retificadores
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PWM trifésicos alimentados em tensdo, fundamentando esta comparagao pela utilizagao
dos critérios de comparagdo pré-definidos. Estes critérios avaliam e indicam qual ou
quais sdo as técnicas mais apropriadas para a aplicagdo em questao e considerando ainda

condi¢des adversas nas tensoes da rede.

B.8 Anélise Comparativa dos Controladores de Corrente

Com base nos critérios de comparagao escolhidos e nos resultados experimentais
obtidos, tabelas e graficos foram utilizados a fim de que seja apresentada de forma

simples esta analise comparativa. Esta anélise utilizou o ambiente do software MatLab®.

Sob as condi¢des apresentadas nos resultados experimentais deste anexo, onde as tensdes da rede
apresentam desequilibrio e distor¢des e utilizando os critérios de comparac¢do definidos no Capitulo 3,
obtiveram-se os valores das grandezas relacionadas aos critérios de FD, FP, TD;, THD;, EC ¢ valor rms do
sinal de erro conforme Tabela B.2.

Tabela B.2 - Valores obtidos para os critérios de comparagao estabelecidos FD,

FP, TDC;, THD;, EC e valor rms do erro.

Técnicas de Controle

CCp CPpy DSCyq DRC, DBT RST
Critérios
FD 0,999 0,999 0,999 0,999 0,998 0,998
FP 0,999 0,999 0,999 0,999 0,981 0,981
TD, (%) 1,52 1,74 1,53 1,55 1,46 1,52
THD, (%) 5,14 5,53 5,40 5,82 6,48 4,20
EC em N° de instrugdes 280 287 288 283 145 120
Valor rms do sinal de 1 1 1 1 10 5
erro (%)

*Considerando a implementagao das técnicas de controle de corrente no DSP TMS320F241.

Estes valores foram obtidos a partir da analise somente das malhas de corrente para cada
respectivo controlador, sendo que as referéncias para estas malhas foram fixadas em

valores constantes.
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B.8. Analise Comparativa dos Controladores de Corrente Considerando

Desequilibrio e Harménicos nas Tensdes da Rede

Considerando a presenca de desequilibrio e distor¢des harmonicas nas tensdes da
rede a seguir serdo apresentados resultados em relagdo as correntes de entrada do
retificador PWM trifasico com a utilizagdo do método de sincronizagdo MSRF.

A Figura B. 41 apresenta as curvas relativas aos efeitos do desequilibrio nas
tensdes da rede sobre as correntes de entrada do retificador PWM. E possivel observar
que, a medida que, o desequilibrio de tensdo aumenta o desequilibrio nas correntes
também aumenta, sendo que o controlador CPp; apresenta um desempenho melhor se
comparado com os demais controladores, ou seja, com menor desequilibrio das correntes
do retificador PWM. J4 o controlador DBT apresenta um desempenho ligeiramente pior
se comparado com os outros controladores.

A Figura B. 42 apresenta as curvas relativas ao desempenho dos controladores
em termos de THD; na presenca de desequilibrio nas tensdes da rede, situacdo onde o
controlador CPp; apresenta o pior desempenho e o DBT apresenta o melhor desempenho
em termos de THD nas correntes de entrada do retificador PWM se comparado aos
demais controladores estudados.

A Figura B. 43 apresenta as curvas relativas ao desempenho dos controladores
em termos de THD; na presenga de distor¢des harmonicas nas tensdes da rede. As
harmoénicas consideradas neste caso sdo a 5% 7 e 11* com mesma amplitude. O
controlador DSCyq apresenta o melhor desempenho e o controlador RST é o que

apresenta o pior desempenho.
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Figura B. 41 — Grafico que apresenta as curvas relativas ao desequilibrio percentual nas correntes de
entrada do retificador PWM devido a presenga de desequilibrios nas tensdes da rede com a utilizagado

método de sincronizagdo NPSF.
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Figura B. 42 — Grafico que apresenta as curvas relativas a taxa de distor¢do harménica total em
percentagem nas correntes de entrada do retificador PWM devido a presenca de desequilibrios nas tensoes

da rede com a utilizagdo método de sincronizagdo MSRF.
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Figura B. 43 — Grafico que apresenta as curvas relativas a taxa de distor¢do harmonica total em
percentagem nas correntes de entrada do retificador PWM devido a presenca de distor¢des harmdnicas nas

tensdes da rede ( 5%, 7* e 11* harménica) com a utilizagdo método de sincronizagdo MSRF.

A Tabela B.3 resume a analise comparativa realizada para as seis técnicas de controle de corrente, onde
seis indices foram escolhidos para representar qual das técnicas comparadas apresenta o melhor ou o pior
desempenho em ordem crescente de pior desempenho. O critério de esfor¢o computacional (nimero de
instrugdes) foi obtido a partir da implementagao das técnicas de controle em um DSP TMS320F241 com

aritmética de ponto fixo, cuja implementacdo foi descrita no Capitulo 5.
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TABELA B.3 - ANALISE COMPARATIVA PARA AS SEIS TECNICAS DE CONTROLE DE CORRENTE APLICADAS

A RETIFICADORES PWM TRIFASICOS

Critérios | FD | FP | TDC(%) THD; (%) nas correntes de entrada do N°de Valor

retificador PWM sobre Instrugdes | rms do

Técnicas ] Distorgdes erro do

Desequilibrio nas .
de harmonicas nas sinal
tensOes da rede
Controle tensOes da rede
CCp 1° 1° 2° 2° 4° 3° 1°
CPp 1° 1° 6° 1° 2° 4° 1°
DSCyq 1° 1° 3° 3° 1° 6° 1°
DRC, 1° 1° 4° 4° 3 5° 1°
DBT 2° 2° 1° 6° 5° 2° 3°
RST 2° 2° 2° 5° 6° 1° 2°
Conclusiao

Com base na revisdo bibliografica realizada seis (6) técnicas de controle de
corrente foram selecionadas:

1) Controlador de corrente proporcional-integral (CCpy);

2) Controlador de poténcias proporcional-integral (CPp);

3) Desacoplamento por retroagao de estados e servo controladores nos eixos

d e q (DSCyy);
4) Desacoplamento por retroacao de estados e servo controlador no eixo q
(DRCy);

5) Controlador de corrente de tempo minimo em coordenadas o3 (DBT);

6) Controlador ressonante em coordenadas a3 (RST);

A partir da escolha destas técnicas foram realizado o estudo das mesmas através
da obtenc¢do da equagdo de estados da planta, projeto dos controladores e a obtengdo de
resultados de simulagdo e experimentais apresentados neste capitulo e no Anexo B, os
quais abordaram a analise da resposta transitoria dos controladores e a obtencdo de

resultados para comparagao dentre as técnicas em termos de fator de deslocamento, fator
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de poténcia, TD, THD nas correntes de entrada do retificador PWM, esforgo
computacional e valor rms do sinal de erro.

As duas primeiras técnicas estudadas apresentam como vantagens a simplicidade
de projeto dos controladores PI e reduzido esforco computacional. Sendo a primeira a
mais utilizada na literatura. Como desvantagens estas apresentam acoplamento entre as
grandezas nos eixos d e (, o qual pode ser verificado nas respostas transitorias das
componentes de eixo direto e quadratura na Figura 3.5. Esta resposta transitoria
depende, principalmente, do projeto dos controladores PI, podendo apresentar maior ou
menor sobreelevagdo, dependo da escolha adequada dos ganhos dos controladores.
Logo, no projeto destes controladores deve-se tomar um cuidado adicional, visto que as
sobreelevacdes podem ser significativas em alguns casos, podendo comprometer o
funcionamento do retificador PWM na presenca de elevados degraus de carga.

A terceira e quarta técnicas foram desenvolvidas no dominio discreto
considerando o atraso da implementacdo digital e aplicadas a retificadores PWM
trifasicos. Estas apresentam como caracteristicas basicas o desacoplamento entre os
eixos d e g do sistema sincrono dg, o qual foi escolhido para o desenvolvimento dos
controladores, ¢ com este desacoplamento, pode-se tratar o sistema em estudo como
sendo dois sistemas SISO independentes. Tal condi¢ao torna mais simples o projeto dos
controladores servos utilizados. Os servos controladores foram adicionados de forma a
garantir uma adequada transferéncia de poténcia ativa do lado CA para o CC do
retificador PWM e também garantir que o fator de deslocamento seja proximo ao
unitario mesmo na presenca de incertezas no circuito. Uma desvantagem destes
controladores € que os mesmos podem perder a caracteristica de desacoplamento quando
variagdes nos parametros da planta ocorram, ou seja, caso haja variagdes significativas
na indutdncia Ly, visto que, este parametro ¢ utilizado nas matrizes de desacoplamento
Myes € Kges, tornando o sistema novamente acoplado. Logo, caso se deseje uma resposta
transitoria com caracteristica de desacoplamento entre os eixos d e (§, mesmo
considerando variagdes paramétricas da planta, faz-se necessario a utilizagao de técnicas

de estimacdo dos parametros da planta, porém a utilizacdo destas técnicas nao esta no
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escopo desta Tese. A quinta e sexta técnicas de controle apresentam como vantagens,
reduzido numero de instrugdes, o que permite a diminui¢ao no tempo de implementacao
e execucao das rotinas, menor taxa de desequilibrio de corrente, porém quanto aos
demais critérios de comparacao apresentam resultados inferiores as demais técnicas em
eixos sincronos.

Resultados experimentais foram obtidos utilizando os dois prototipos
implementados conforme descri¢ao realizada no Capitulo 5, os quais comprovam os
resultados de simulagdo obtidos e a necessidade de um algoritmo de limitagdo para a
regulacdo de tensdo em um valor desejado. Tais controladores mostram ser facilmente
implementados em um DSP de ponto fixo, onde foram utilizando dois tipos de
tecnologia de DSP (TMS320F241 e o TMS320F2812) para o controle das grandezas de
corrente e tensao.

Os resultados experimentais mostram as diferengas entre os controladores
analisados e as Tabelas 3.1 e 3.2 resumem o estudo comparativo realizado e aponta, qual
ou quais sdo os controladores mais indicados para uma determinada caracteristica
desejada, ou seja, qual ou quais sdo as melhores técnicas, entre as estudadas,
considerando um determinado critério de comparacgdo escolhido. Por exemplo, a técnica
DBT apresenta menor taxa de desequilibrio de corrente, porém apresenta maior THD nas
correntes de entrada do retificador PWM trifasico Cabe ressaltar que a banda passante
utilizada nos projetos dos controladores ¢ a mesma, conforme definida no Capitulo 3,
Anexo B e nos ANEXOS F e H, logo a diferenca encontrada em termos THD; nos
controladores nao ¢ devido a este parametro de projeto. Conclui-se que as diferengas em
termos de desequilibrio ¢ THD; nas correntes de entrada do retificador PWM se devem
as diferencas entre os controladores utilizados, as diferencas entre as grandezas
consideradas (corrente ou poténcia) e as possiveis ndo linearidades presentes destes
controladores, que sob a presenca de disturbios na rede assumem valores diferenciados

para a analise em questao.
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Anexo C

Obtencao das Equacoes de Estado da Planta em Eixos

Estacionario e Sincrono

Neste anexo sera apresentado em detalhes o procedimento para obtengdo das

equagdes de estado da planta em coordenadas abc, a0 e dqo.

Equacdes de Estados da Planta em Coordenadas Estacionarias abc

Com base na Figura 3. 2 que apresenta o diagrama esquemético do circuito simplificado do retificador
PWM trifasico, filtro de entrada L (e resisténcia interna Ry) e rede trifasica, onde a rede é assumida ser
equilibrada e sem distorgdes para o projeto dos controladores. As equacdes de estados da planta,
desprezando as ndo linearidades do conversor, a dindmica do capacitor do barramento CC, podem ser

obtidas a partir de circuito equivalente representado na Figura C. 1.

+ VRa - + Via - g
=

Vab r\) I t(f U12pwm

+ VRo =+ Vb - b
——_

Vbe @ IT T(’D U23pwm

+ VRe - + Vic - i
—

Figura C. 1 — Circuito equivalente da Figura 3. 2 utilizado para obter as equagdes da planta.
Aplicando as leis de Kirchhoff das tensdes nas malhas I e II da Figura C. 1, obtém-se as

seguintes equacdes:
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Uizpum T Via T Vra = Vap = Vip = Vro = O, (C. 1)

u +V, +Vep =Vie =V =V =0, (C.2)

23pwm c

Pelas leis de Kirchhoff das correntes no nd 1, tem-se:
I, +i,+1.=0, (C.3)
Portanto, pode-se afirmar que:
di, di, di
e | (C.4)

dt dt dt

Assumindo que as resisténcias, Ry, e indutancias, Ly, e do filtro sdo idénticas, e sendo a

queda de tensdo sobre estas definidas por:

di
LoV =L, dg , (C.5)

onde X representa o sistema de coordenadas a, b e c.

Ve, =R

A queda de tensdo nas resisténcias do filtro, a partir da multiplicagdo de Rf em

cada termo da equagao ( C. 3), tem-se:

Via +Vgy +Vge = 0. (C.6)
Da mesma forma, a queda de tensdo nas indutancias do filtro, multiplicando L em cada
termo da equacgdo (C.4), obtém-se:

vV, +V,+tVv, . =0. (C.7)

Reescrevendo as equacgdes (C. 1), (C. 2), (C. 6) e (C. 7), na forma matricial, e isolado os

termos referentes a queda de tensdo nas resisténcias e indutancias do filtro tem-se:

I -1 0 Vea TVia _u12pwm +Vap
0 1 —1||VgtV,|= ~Upspwm Ve | (C.8)
1 1T 1 || VgtV 0

Pré-multiplicado os dois lados da equacao (C. 8), pela seguinte matriz,
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1
0o 1 -1 (C.9)
1

obtém-se a seguinte equagdo na forma matricial:

Vea V14 2 1 1 _u12pwm +Vap
Vep +V, | = 3 =11 1| —Uyspum +Vie | (C. 10)
Ve + Ve -1 =21 0

Isolando-se os termos do lado direito da equacao (C. 10), tem-se:

Ve, +V 5 | 2 1
. . l'IIprm . Vab
Ve +V, [ =] 1 1 +-1 1 (C.11)
u23pwm Vbc ‘
Vg V|, I 2 -1 -2

Transformando as grandezas de linha para fase nos termos do lado direito da equagdo

(C. 11), através da matriz de transformagao de linha para fase dada na equagao abaixo:

T |1 -0
fase_linha — |:O 1 _1:| , (C.12)
tem-se:
Ve, TV 2 U N 2 -1 -1}y,
Vi, +V =3 =2 1 ([ Uy +§ -1 2 -1|v, (SR L)
Vi, TV, LT 2 Uy -1 -1 2 |v,

Isolando os termos Vi« da equagdo (C. 13) e obtendo as correntes ia, Iy € ic € suas

derivadas a partir da equagao (C. 5), obtém-se:
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_%_
S_t S0 0] [0 1, T2
I, .
— =0 -10+—1 21 |lu +—-1 2 1|V C. 14
dt | L 3L, w31 ol @1
di, 0 0 -1 1 12 Uspm -1-121|v,
dt |
Entdo, a representagdo por espaco de estados em coordenadas estacionarias abc ¢ dada
por:
X(t) = Aabcx(t) + Babcu(t) + Fabcw(t) 5 (C.15)
onde:
_ia ulpwm Va
x=| |; u= Uppum |3 W=V |5 (C. 16)
_ic u3pwm Vc
10 0] 211 2 -1-1
R; 1 1
Ap=—|0-10};By.=—|1 21} F,.,=—|-12-1|. (.17
L; 3L f
00—1_ I 12 -1-12

C.1 Normalizacao das Variaveis do Circuito

Visando limitar a faixa dinamica das variaveis para uma implementagdo discreta
em um DSP de ponto fixo, utilizou-se uma transformacdo linear que normaliza as
variaveis do circuito, a qual ¢ aplicada na equagao (C. 15). Escolhendo os valores base
(Ppase, Vpase), as variaveis normalizadas de tensdo e corrente podem ser definidas como:
Vi =V/Viase > in =1/ lpase » onde: Ihase = Phase /Vbase -

Agora, definindo esta transformacao linear, dada pela matriz T,
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) ] I 0 |, (C. 18)
1
Ibase

os vetores de estado, entrada e distarbio tornam-se:

X, (1) =T x(t); u(t) =V, u,(t); wt) =V, w, (1), (C. 19)

base

Como resultado, a equacdo de estado (C. 15) pode ser reescrita da seguinte forma,

x ()=TA,T x (t) + TB, V. u (t)+TE.V

abc n abc “base *"'n n— abc basewn(t)9 (C.20)

onde;

A=TA,T"B =T8B,V,.;F=TF,V

base®> *n n = abc " base

(C.21)

abc
Logo, a equacdo (C. 20) na forma compacta para a representacao por espaco de estado

em coordenadas estacionarias normalizadas ¢ dada por:

X, (O=A, x,(t) + B u,(t) + Ew, (1), (C.22)
onde:
Ia ulpwm Va
Xy ={ 1y [5 Wy =| Uy [5Wo ={ Yy |- (C.23)
Ic u3pwm Vc
Rf—1oo v 2 1 1 1\/2—1—1
A=—{0 -1 0 ;1%:3—% 1 2 I,Fn:3—{ﬂ -1 2 -1} (.29
I‘fo0—1 L”me11—2 L”mel—12

C.2 Equacéo de Estados da Planta em Coordenadas a0

A transformagdo do sistema trifasico de coordenadas estacionarias abc em um
sistema de coordenadas estacionarias a0 pode ser obtida através da seguinte matriz de

transformacao,
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1 12 172
2
Rﬁo:\g 0 V3/2 32| (C.25)
VN2 142 142

Logo, tem-se:

X0 0 (1) = TgoX, (1)5 gy o (1) = Tgom, (1) Wy o (1) =T, (1) (C. 26)
Isolando os termos obtém-se:
X, (1) = TopXog0 0 (1) 0, (1) =gty o (1)5 W, (1) = TogoWog, o (1) (C.27)

Aplicando as equacdes (C. 27) na equagdo (C. 22), e desconsiderando a matriz A,, que ¢

nula, obtém-se:

To50X g0 o (1) = A TigoX g0 o (1) B Tog g o (1) + F Togow g (1), (.28
Pré-multiplicando os dois lados da equagdo (C. 28) pela matriz T,go, tem-se:

X450 1 (t)= TQBOAnT(;éOxuﬁO_n (t)+ TaBOBnTc;éouaBO_n (t)+ T, F, T(;éowaﬁo_n (t), (c.29
onde:

A =T,AT," ;B

_ -1, _ -1
apo_n — Lopo nLapo aB0_n _TaBO BnTaBO ) FaBOfn _TaBO FnTuBO - (C.30)

Como resultado da equacdo (C. 29), a representacdo por espaco de estado em

coordenadas estacionarias o0 normalizadas, ¢ dada por:

X0 0 (1) = AugoXog0 n (1) +Bgollygg o (1) +F,pWoso o (1), (C.31)
onde:
ia u(lme V(,
Xgon =| 1 |5 Wago n = | Ygpam |> Wapon =| Vg |- (C.32)
O quwm Vo
100 y 100 y 100
AaBO,n:_f 0-10 Baﬁoin:ﬂ 0-10 ;Faﬁofnzﬂ 010 (33
00 -1 et g 0 0 base™f | (3 ()
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C.3 Equacao de Estados da Planta em Coordenadas dq0

A transformagdo do sistema trifasico de coordenadas off0 em um sistema de
coordenadas sincronas dq0 ¢ realizada através da seguinte matriz de transformagéo,

cos(wt) sen(wt) O

T, | sn(ot) as(at) 0

0 0 1

(C.34)

2

Logo, tem-se:

quOfn (t) = quoxaﬁoin (t)’ uquﬁn (t) = ’IZquuaﬁoin (t)’ quoin (t) = quowaﬁofn (t) s (C- 35)

Isolando os termos, obtém-se:

Xop0 n (t) = T&éoxdqofn (t); Ui n (t) = ’Iséoudqofn (t); Wago n (t) = ’Iséowdqofn (t) ,  (C.36)

Aplicando as equagoes de (C. 36) na equagao (C. 31), obtém-se:

(’ngloxdqo_n (t)) = AaBO_nqulOquO_n (t) + BaBO_n’I;quuqu_n (t) +Faﬁo_n ’I:j:qlowdqo_n (t) s (C' 37)

Expandindo a parcela da direita na equacdo (C. 37) em termos de sua derivada parcial,

tem-se:

oncw,n (8)+ T n (1) =Augo o Tao¥ao (8) Bigo n Bl (1) +Ey n TegWar n (V). (C.38)

Isolando o termo Xy, , (t) da parcela da esquerda na equagdo (C. 38), obtém-se:

Xi0.n (t) z[_];qotqlo ”:iquo@o_n]EOJXwO_n (t) +qu0Bo¢so_n]$o“dqo_n (t) + 1K o ’Il;lowdqo_n (t) (C.39

onde:

A =T T!'+T. A T B =T, BT, ';F

dq0 n T dg0 “dqo dg0“ a0 n “dg0> “dg0_n dg0 o “dq0

=T, F, T, (C 40)

dq0_n dg0 ™ o “dqo

Como resultado, da equagdo (C. 39), encontra-se:

quoin (t) = Adqoinxdqoin (t) + quoinudqoin (t) + quoin quofn (t) . (C.41)

onde:
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Xd udpwm Vd
quofn = Xq 5 udqofn = quwm ;quofn = Vq (C- 42)
0 i quwm VO
- Rf .
-— 0
L
f o 100 100
Aggon=| —0 —L—f 015 Bugg =72 0 =10 Fygg =210 1 0| (C.43)
f base - f 0 00 basefOOO
Rf
0 0o -—
Lf

Como as componentes das variaveis de estado da componente zero sao nulas, estas serdo
desprezadas no prosseguimento desta analise, logo as matrizes de estado da equagdo (C.

42) e as matrizes da equagao (C. 43), torna-se:

X, = Xa ‘u, = Yapurn W, = Yo l. (C. 44)
dq_n - s dq_n - b dq_n - 9 .
Xq gpwm Vq
R, )
-— o
Ly v, -1 0 v, 10
A — ;B — base ;F — base ] C. 45
dan R, || |baseLf{o 1 L [0 1 4
_(D —_——
Lf

Entdo, a representacdo por espaco de estado em coordenadas girantes dq0 normalizadas

¢ dada por:

qu_n (t) = Adq_nxdq_n (t)+ qu_nudq_n (t)+ qu_nwdq_n (t) . (C. 46)
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Anexo D

Modelagem no Dominio Discreto em Eixos Sincronos

considerando a Resisténcia Interna R;

Com o objetivo de determinar a equacdo de estado no dominio discreto, sera
solucionada a equagdo diferenca entrada-estado apresentada na equacdo (3.8), com a
inclusdo da resisténcia interna Ry, obtendo as matrizes Gyq m, Ho € H;.

Logo, pela equagao (3.8), tem-se:

T, . T,-T, T,—1
G :eAdqf“TS;Hozfo et IdrB, ;H, f Tet T d By, (D.1)

dg_m dqg>

Entdo, como a matriz Aqq n na equagdo (C. 45) é ndo singular, as matrizes Hy e H;
podem ser calculadas solucionando as integrais na equagao (D.1) entre 0 e Ts, conforme
[27], onde as seguintes equagdes sao obtidas:

Hy =gt TTOA et o1 By, o H = Ay [T -1 ]By . (D.2)

dg_n dq na

Como Ty =Ts, logo:

pra o(TTe) 1 (D.3)
e, a matriz transicao de estados, ghan's , pode ser solucionada utilizando série de Taylor
por:

gun(®) =1+ AygnTs +;

1 o0
A Td +ot— k Adqn Z
k=0

(D.4)

Desprezando os termos de maior grau da equacdo (D.4), visto que seus valores sdo
muito pequenos se comparados com os termos de menor grau, serd feita a seguinte

hipotese simplificadora, que,
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eAdq,n(TS) ~ I + Adans . (D 5)
Logo, tem-se:
I-—T,  oT,
dg_n'ls — f
et =Gy, R (D.6)
—oT, 1-—T,
Lf

Realizando as devidas substituicdes na equagdo relacionada a matriz Hy em (D.2) e

utilizando as equagoes (D.3) e (D.6), obtém-se:

-1

Rf Rf
I - T e,
10 1 0]| VvV -1 0
H"{o 1} R | R _[o 1} L {o —1} (D-7)
-0 ——- —oT, 1-—1T, base = f
f f
ou seja,

T, -1 0

HO:L_S_|baS{O _J; (D.8)
f "base

Da mesma forma para a matriz H; tem-se:

~1
ool b 1 o] [1 0f| Vi [-1 07, D9
b R, 0 1] [0 1f1,.L, [0 1) (D.9)

ou ainda,
00
H, = .
1 {0 0} (D. 10)

A partir da obten¢do da equagdo de estado em eixo sincronos dg obtida na equagdo
(C.46), proceder-se-a a discretizagdo da planta, a fim de obter-se a modelagem no
dominio discreto da planta. Logo, a equacdo de estado (C.46), no dominio discreto,

torna-se:

Xgq n (k+1)= [ (k)+ Hu, , (k)+ Hyw,, , (k). (D. 11)
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Anexo E

Desacoplamento por Retroacio de Estados no Dominio

Discreto

Neste anexo ¢ apresentado o teorema utilizado para o desacoplamento por

retroagao de estados no dominio discreto apresentado em [86].

TEOREMA

Um sistema MIMO com fung¢ado de transferéncia G(z), pode ser desacoplado por

retroagdo de estados da forma que u(k) = K x(k)+ M, v(K), se e somente se, a matriz
El
EZ
E=| . (E. 1)
E

for nao singular, sendo esta a condi¢do necessaria e suficiente para a existéncia de pelo
menos um par de matrizes de desacoplamento, Mges € Kges, as quais realizem o
desacoplamento do sistema.

Considerando que,

E = lim z%" Gi(Z) (E.2)

onde:
di= min [Diferenca entre o grau do polindmio em z do denominador e do
(E.3)
numerador da i-ésima linha de G(z)] — 1

e G(2) ¢ a fun¢do de transferéncia da planta em malha aberta.
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E possivel obter as matrizes de desacoplamento Mges ¢ Kges, dadas por:

M, =E"' (E.4)
Kdes =-E'N (E.5)
onde,
(:1 Gpd]+l (j1
C2 G d,+1 C2
N=| T ke,=| (E.6)
Cn Gpnd“+l Cn

A prova deste teorema ¢ semelhante ao apresentado para sistemas desacoplados no

dominio continuo em [87].
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Anexo F

Projeto dos Ganhos para os Servos Controladores nos
Eixos d e q Utilizando a Abordagem de Alocac¢ao de

Polos

O procedimento de projeto para a obtencdo dos ganhos dos servos controladores
propostos, a fim de que o sistema apresente os desejados polos em malha fechada, ¢

baseado na utiliza¢do da equagao (B. 46) no instante k+1, ou seja,

Uy (k1) ==[Ky; Ky |x; (k+1)+kv; (k+1); (F.1)
Logo, substituindo as equagdes (B. 39) e (B. 45) na equagao (F.1), tem-se:
uj (k+1) :[KQJ' _KQJ'GJ' _li'CjGi]Xj (k)+|:11><1 _szHj _klejHj:|uj + (F2)

kg (K1)

onde: sz =[k21j kzzj].

Note que, Uj(k) ¢ uma combinagdo linear dos estados xj(k) e Vj(k). Entdo,
definindo um novo vetor de estados formado por xj(k) e vj(k), obtém-se a partir das

equacdes (B. 39) e ( F. 2) a seguinte equagao de estados:

Xj(k+1) B Gj HJ Xj(k) 07 k
Li<k+l)}[KZj_Kqu_KJqu Im—szHi_qul'lj}{uj(k)}{k”}'m( +); (F.3)

A equagdo de saida pode ser escrita como segue:
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y(k)=[C, ojhgtﬂ (F.4)

Logo, os autovalores da matriz de estados na equacdo (F.3) determina os pdlos em
malha fechada do sistema. Considerando que a referéncia de corrente iresi(K) ¢ constante

entdo, pode-se dizer que:
Irefj (k) = Irefj 5 (F.5)

Entdo a equagdo ( F. 3) torna-se;

Xj(k+1) _ Gj Hj Xj(k) 0
u(k+) | | K -KG-k,CG; L, ~KH -k CH, | u (k) " Kyieg | (F.6)

Note que, para uma entrada do tipo degrau, xj(K), uj(k) e vj(K) aproximam-se de valores
constantes xj(0), Uj(o0) € Vj(c0) respectivamente. Assim, a partir da equagdo (B.42) ¢

possivel obter a seguinte equa¢cdo em regime permanente:
Vj (OO) :Vj (OO)+|refj - yj(oo); (F.7)
ou,
Y (00) e . (F.8)

O erro em regime permanente ¢ nulo na saida quando a entrada ¢ do tipo degrau.

Logo, em regime permanente a equagao (F.6) torna-se:

x; () { G; H; }{Xj(oo)}[ 0 }
_ .| (F.9
ui(0) | | Ky —Ky G kGG L —KH =K CH || uj () || Kijing

Entdo, definindo o vetor e a variavel do erro dados por:
Xej(k):Xj(k)_xj(oo) uej(k):uj(k)_uj(oo)- (F. 10)

Agora, subtraindo a equacao (F.9) da equagao (F.6), obtém-se:

xej(k+1) { G, H, } xej(k)
= . (F.11)
Uy (k +1) sz —szGj —klejGj L, —szHj —klejHj Uy (k)
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Como resultado a equacdo ( F. 11) pode ser modificada e a representagdo por espago de

estado do erro para a malha interna de corrente para o eixo d ou g, torna-se:

Boeoe Il o L

onde Gj ¢ Hj sdo as matrizes da equacdo de estados no dominio discreto segundo a

equagdo (B. 39), e,

. Xe' (k)
nk) :[(sz _szGj _klejGj) . (I—szHj _kIjCjHj)]|:u J(k)} (F.13)
€]

Se definirmos que:

- [ 65 [
v;® | L0 0 I (F. 14)
K, = (K,;-K,;G,-k,C,G)) | 1-K,H, -k ,C;H)) |
Assim as equagoes (F.12) e (F.13) tornam-se, respectivamente:
g(k+1)=Gg(k)+Hm(k)
e n(k)=-Kg(k)

Assumindo que a equacao (F.14) é completamente de estados controlaveis a técnica de

(F. 15)

alocagdo de polos pode ser aplicada.
Logo, utilizando a féormula de Ackermann, para determinar a matriz de ganhos K;
tem-se que:
S AT A0 -1 ~
K, =[0 0 1] H;i GH,;i GH; | o(G)), (F.16)
onde,

@(Gj):f}?+al(§?+azf}j+a3l. (F.17)

Entdo, definindo os desejados polos em malha fechada, p;, ps,..., 13, baseados na anélise
da resposta transitoria do sistema.

Logo, a equagdo caracteristica com os desejados autovalores ¢ dada por:
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(z—w)(z—py)(2-p) =2+, 2" +0,2 +0, =0, (F. 18)
Igualando os coeficientes de mesma poténcia de z da equagao ( F. 17) e (F. 18) obtém-se

o valor dos mesmos e dessa forma (p(f}j), a qual substituindo na equagdao ( F. 16)

define a matriz de ganhos K; e suas respectivas componentes dados por:

K z[kzu kzzj klj]’ (F. 19)
A presente técnica utilizada para a sintonia do controlador por alocagdo de pdlos ¢
baseada num processo interativo, onde os primeiros valores dos polos alocados foram
escolhidos baseados nos valores nominais das variaveis de estado, assim como das acdes
de controle. Logo, um refinamento destas alocacdes foi realizado através da observagao
do desempenho do sistema mediante a resposta transitoria com aplicagdo de um degrau

na referéncia em valores normalizados.

A Figura F. la mostra o impacto da alocagdo de polos para a resposta transitoria do lago interno de
corrente com aplicagdo de um degrau na referéncia. A Figura F. 1b apresenta a configurag@o de p6los para
a condicdo escolhida de projeto dos ganhos, ou seja, alocagdo 3 (com tempo de acomodagdo 0,1 ms e

sobreelevacio menor 15 %).

Para a condi¢do 3 de alocacdo de pdlos escolhida (p;= 0,4; p,=0,7+j0,25; ps=0,7-
j0,25), os ganhos sdo dados por: k;j=0,024; k»;=0,336 e kxj=-0,9.

A Figura F. 2 apresenta o diagrama de bode para a resposta em malha fechada
com a inclus@o dos servos controladores de eixo d ou g na planta da Figura B. 8 com os

ganhos k1j=0,024; k21j:0,336 (§] kzzj:-0,9.
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Figura F. 1 — (a) Respostas transitorias de ij devido a um degrau na referéncia para algumas
condigdes: alocagdo 1 (polos: p;= -0,07; p,=0,73+j0,25 ; p;=0,73-j0,25), alocagdo 2 (polos: p;=-
0,48; p,=0,6+j0,2 ; p;=0,6-j0,2) e alocagdo 3 (polos: p;=0,4; p,=0,7+j0,25; p;=0,7-j0,25);. (b)

Configuracdo de pdlos para o controlador de corrente para a alocagdo de polos escolhida para o

projeto dos ganhos neste caso alocagao 3 (p6los: p;=0,40; p,=0,7+j0,25; p;=0,7-j0,25).

Bode Diagram

10

5

0

-5

-10

Magnitude (dB)

A5 -

-20

10 10

200 T

100 -
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o

-100

-200 L

10° 10

Frequency (rad/sec)

Figura F. 2 — Diagrama de bode para a resposta em malha fechada do sistema em eixo d ou ¢ desacoplado

para a condigdo de projeto do ganhos (k;j=0,024; k;;;=0,336 e k= -0,9).
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Anexo G

Projeto dos Ganhos para os Compensadores PI

O projeto dos ganhos para os compensadores PI de eixo direto e de quadratura
para o controlador apresentado no Capitulo 3 e Anexo B, serd realizado no dominio
continuo, seguindo o que geralmente ¢ utilizado na literatura [83], para este tipo de
planta e projeto do compensador. Para o projeto ¢ considerado que a resisténcia Ry e a
indutancia Ls do retificador ndo variam significativamente, sendo que a representacao da

planta e compensador no dominio continuo ¢ dada na Figura G.1.

re_»(fd + )} — Kps + Kis _b_. 1 i=d

S e SLt+Rs

oL+

oLt

ref K

9 3% ps + Kis _t<')_,- 1 i,q
% S SLf+Rs

Figura G. 1 — Diagrama simplificado do retificador PWM e do compensador PI adicionado.

A fungdo de transferéncia no dominio continuo do controlador PI ¢ dada por:

K
Gy, (5) = Kps +%. (G. 1)
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A planta do sistema, desprezando o acoplamento entre as correntes ig € iq € considerando
0 mesmo como sendo um distirbio, ¢ definida por:
Gp(s):;. (G.2)
sL; +R;
O controlador PI e a planta podem ser representados pela seguinte funcdo de
transferéncia dada por:

G(s) _ SKpg + K

s(sLy +R, ) (G.3)

Agora a funcdo de transferéncia da planta incluindo o controlador PI em malha fechada

considerando realimentacao unitaria, pode-se ser escrita por:

G,y (5) SKps +Kys

S)= .
Les® +(Kps +R, )5+ K (G.4)

Finalmente, dividindo a equagao (G.4) pelo termo L e considerando que a resisténcia Ry
¢ desprezivel em relag@o aos ganhos do compensador, pode-se reescrever a mesma por:
Gy (8)=— (G.5)
" 2 (Kes) K

K IS
S T R
Lf Lf

A equacdo (G.5) representa um sistema de 2* ordem no dominio S, tal que:

200, S+’
G(s)= 0 o G.6
(s) s +2(w, S+ o (G0

Substituindo S na equagdo (G.6) por jop, onde my, ¢ a largura de faixa da banda passante,

tem-se:

20w, ( j(ob)+(nﬁ

G(jo, )= (G.7)

(jcob)2 +2Cwn(jwb)+mﬁ

Sendo que, a largura de faixa wp ¢ determinada por:
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2010g G ( jo, ) =-3 db G. 8)

Geralmente, em lugar de -3 db utiliza-se -3,01 db que corresponde a um ganho de 0,707.

Assim,
; 2
G jo, )= 2§mn(1wb)+mn =0,707 (G.9)

(jcob) +2Ccon(jcob)+0)ﬁ ’

cujo, modulo ¢ definido por:
Jzeoo.) +o!
( Cmnzwb) Ml = =0,707 (G. 10)
\/(coﬁ —w; ) + (ZCmncob )
A partir da equagdo (G.10), obtém-se:
(ZCmnmb )2 +o) = 0,5[(o)ﬁ — o, )2 +4C2mﬁm§}, (G. 11)

Isolando o termo o, do lado esquerdo da equagdo (G.11), tem-se:
2
o = 0,5[(mﬁ —coﬁ) +4C2mﬁw§}—4czmﬁw§, (G. 12)

g ~ . 4 ,
Dividindo ambos os lados da equacado anterior por @, , obtém-se:

277 2 2
1=0,5 [1[&]] +4¢ (&] — 47 (&] (G.13)
(Dn ('On (Dn ’

Simplificando a equacao (G.13) definindo que,

2
b= [&j (G. 14)
(Dn i

E substituindo na equacao (G.13), tem-se:
1:0,5[(1—b)2 +4§2b}—4czb. (G. 15)

A equacdo (G.15) pode ser reescrita por:
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1:0,5[(1—2b+b2)+4§2b]—4§2b, (G. 16)
ou ainda,
0,50% +(-2¢° ~1)b-0,5=0 G. 17)
Solucionando a equagdo (G.17), tem-se:

b =20 +1440* +402 +2 | (G. 18)

Substituindo a equagdo (G.14) na equagao (G.18), obtém-se:

0,

\/2C2+1+ (1+2C2)2+1 .

(Dn=

(G. 19)

A partir da fungdo de transferéncia de malha fechada dada na equacao (G.5), pode-se

determinar o ganho Kps do controlador, ou seja,

b

K
2w, =—2 (G. 20)
L
ou ainda,

Kes =200, L; . (G.21)

Logo, substituindo a equagdo (G.19) em (G.21), obtém uma nova equacao para o projeto

do ganho Kps, ou seja,

2Cm, L,
Kes = (G. 22)
2 ° .
\/2z;2 +1+(1+287) +1
O ganho Ks ¢ calculado por:
K
2 Is
O, =—— G.23
n L, ( )
A equacdo (G.23) pode ser reescrita como:
Ks=orL, (G. 24)

Substituindo a equagdo (G.19) em (G.24), tem-se:
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(O}
K. = b L, (G. 25)

\/2§2+1+ (1+2¢) +1

onde, £ e wp sdo o coeficiente de amortecimento e a freqiiéncia de corte (em rad/s) do
compensador respectivamente.

Para a planta apresentada na Figura G.1 definiu-se {=0,7, sendo este um valor
tipico e p, igual a largura da banda passante do sistema em malha fechada do
controladores DSCyq € DRCq que ¢ 1.300 rad/s segundo a Figura F.2, sendo este valor
menor que a freqiiéncia de amostragem. Logo, para os compensadores PI no eixo d e
eixo g os ganhos no dominio discreto, dados por Kpz € K|z segundo [80] sdo obtidos por:

KT
Kpz = Kps —E%} : (G. 26)

Kz = KT, (G.27)
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Anexo H

Modulacao Space Vector para Conversores Trifasicos a
Quatro Bracos

Nesta tese, a modulagdo Space Vector (SV) foi adotada, visto que, esta oferece
uma significante flexibilidade para otimizar as comutagdes, além de ser adequada para
implementacdes digitais. Sera assumido que os interruptores de poténcia que compdem
cada brago do inversor do circuito da Figura 4.2 sdo comutados de forma complementar.

Portanto, existem 16 possiveis estados de condugdo. Este inversor sintetiza trés
tensdes de saida linearmente independentes, que podem ser representadas em um espago
tridimensional. Neste espaco tridimensional, os estados de condug¢do do inversor
definem 16 possiveis vetores de comutacdo. A Tabela H.l1 apresenta estes vetores de
comutagdo, bem como, as tensdes normalizadas produzidas pelo inversor em ambos os
sistemas de coordenadas abc e a0.

As trés tensdes de fase podem ser representadas no sistema de coordenadas a0

por meio da seguinte equagao:

e

V \Y

Va = % 0 3 —£ Van (H. 1)
B 3 2 bn . )
Vo 1 1 | Ven

5
Sl
5

Para simplificar a representagdo as componentes Vq, Vg € Vo, das possiveis tensoes de fase
do inversor, podem ser agrupadas na forma vetorial. Portanto, existem 16 possiveis
vetores de comutacao para o inversor da Figura 4.2, e estes podem ser representados em

coordenadas af0, como mostrado na Figura H.l. As extremidades desses vetores
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definem os vértices de um poliedro de 12 faces (dodecaedro), como mostrado na Figura

H.2.

TABELA H.1 - POSSIVEIS VETORES DE COMUTAGCAO PARA O INVERSOR TRIFASICO COM QUATRO

BRAGOS A QUATRO FIOS E TENSOES DE FASE EM COORDENADAS ABC E o.30.

*

3

E3

*

Vetores de Comutagdo S, Sy S. Sh Van  Ven  Ven Ve Vg Vo
v 0 0 o o0 o0 o0 0 0 0 0
v 0 0 0 1 -1 -1 -1 0 0 -5
v 0 0 1 0 0 0 1 Vels =2p B
v 0 0 1 1 -1 -1 0 -~Jsfe =2 -203s
v 0 1 0 0 0 1 0 -Vo/s 22 35
v 0 1 0 1 -1 0 -1 Voo 2/2 235
v 0 1 1 0 0 1 1 -Js 0 2035
v’ 0 1 1 1 -1 0 0 -V 0 -3
v 1 0 0 0 1 0 0 Vs 0 V35
v 1 0 0 1 0 -1 -1 Ve 0 20
10 1 0 1 0 1 0 1 ol =22 24353
v 1 0 1 1 0 -1 0 ol -2k 35
v’ 1 1 0 0 1 1 0 s 22 2035
v’ 1 1 0 1 0 0 -1 o5 22
v’ 1 1 1 0 1 1 1 0 0
v 1 1 1 1 0O 0 0 0 0 0

* Denota que as quantidades s3o normalizadas com relagdo a Vg €

S 1 Transistor Superior "on"
X 0 Transistor Inferior "on"

} x ={a,b,c,n}

O principio basico da modulagdo SV ¢ sintetizar a tensdo média produzida pelo inversor

sobre um periodo de comutagdo, usando uma combinacdo dos possiveis vetores de
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comutagdo. E razoavel utilizar os vetores de comutagdo mais proximos do vetor de
. 4 T 4 ~
comando, isto €, Ucmg =[Uy Ug Ug]l , 0 que resultara em menor ondulagdo sobre as

variaveis de interesse (correntes nos indutores do filtro L).
E possivel identificar 24 regides (tetraedros), onde o vetor ucmg pode-se
encontrar. Esses tetraedros compartilham os mesmos possiveis vetores de comutagdo

mais proéximos no dodecaedro da Figura H.2.

180 v

-1.8 ' '
0 1.8

Figura H. 1- Possiveis vetores de comutagdo em coordenadas o30.

A
1.8—0

-1.8

Figura H. 2 — Dodecaedro.
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De forma a identificar o tetraedro, onde o vetor ucmg esta localizado, a cada periodo de
amostragem, ¢ possivel estabelecer os planos que definem os limites entre os tetraedros.
Existem entdo, seis planos de separacao entre os tetraedros conforme pode ser observado

na Figura H.3, e suas equagdes sdo as seguintes:

P (c.B.0)=[0 2 OJ[a B 0] =0; (H.2)
P, (o B, 0)=[-6/2 ~2/2 0l p 01" =0; (H.3)
P B. 0)=[v6/2 2/2 0l B 0] =0; (H.4)
P B, 0)=[V6/3 0 V3/3a B 01" =0; (H.5)

Py B, 0)=[-V6/6 —v2/2 V33l B 0] =0; (H.6)
Py(e. B, 0)=[—V6/6 v2/2 3/3le B 0]F =0. (H.7)

Ps>0
P
187
Vista Lateral
AB
1.8~ Ps P>
0.9r 4
\4 V12
0 | P1>0 yo Ve o
P<0
00k \'s -
P2>0 zﬁo P3S0 P3>O
0 -0.9 0 09 18

Vista Superior

Figura H. 3 — Trés vistas do dodecaedro.
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Por exemplo, se as componentes do vetor ucmg sao substituidas nas equagdes de (H. 2) a
(H. 7), € possivel saber se a extremidade do vetor ucng esta de um lado ou de outro de
cada plano de separagdo. Dessa forma, torna-se facil implementar uma rotina para
identificar em qual tetraedro o vetor ucmg encontra-se. Uma vez que o vetor de comando
¢ dado, e o tetraedro onde este se localiza ¢ identificado, sO resta aplicar os possiveis
vetores de comutagdo mais proximos, e dessa forma, o valor médio do vetor de tensdo
do inversor em um periodo de amostragem torna-se igual ao vetor ucmg desejado. Com
esse objetivo, uma seqiiéncia de vetores de comutacdo deve ser selecionada.

Os critérios tipicos para selecionar uma seqiiéncia de vetores de comutagdo
incluem:

(i) THD da tensao de saida;

(i1) perdas por comutagao;

(i11) complexidade da implementacao;

(iv) limitagdo da velocidade de processamento do DSP a ser utilizado.

Aqui uma seqiiéncia de comutagdo simétrica foi adotada, devido a esta, resultar
em baixa THD para as tensdes de saida do inversor, se comparadas com outras
seqiiéncias de comutagdo. O préximo passo na implementacdo da modulagdo SV ¢ o
calculo dos intervalos de tempo de cada vetor de comutagdo em um periodo de
comutacdo Ts.

Para uma dada seqiiéncia de comutacdo, conforme mostrado na Figura H4, a
média da tensdo de saida do inversor produzida pelo vetor da agdo de controle ¢ dada

por:
_ 1 ¢t t t tg t t
u,, :—J “vidt + j “vidt + j “yMdt +I vidt +J vt + I Vidt.  (H.9)
T g 15} 4 t t t
S
Note que v’ e v'° sdo vetores nulos e VS, v!Z e v!* sdo vetores constantes, portanto, a

equagao (H. 9) pode ser escrita como:

v? v AL At AT (H.10)

onde Ts, € o periodo de comutacdo, o qual ¢ assumido igual ao periodo de amostragem.
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Sb
Se
Sh
Aty Aty Aty Aty At Ats A, ¢ Aty Al
4 2 2 2 4 2 2 2 4
= Ts
VO V8 V12 Vl4 V15 V14 VIZ V8 VO

Figura H. 4 — Seqiiéncia de comutagdo simétrica para o Tetraedro 1.

Os intervalos de tempo sdo definidos como: At =(t, —t,)+(ts —t;),
At, =(t; —t,)+(t, —t;) e Aty =(t, —t;)+(t; —t5). Como os vetores, que definem os
vértices de cada tetraedro, sdo linearmente independentes, os tempos At;, At, e Ats
podem ser determinados por:

At Aty At]" =Tv® v? v omg =TeMiugyg . (H.11)

onde, M=[v* v? v“]7! ¢ a chamada matriz de decomposi¢do, associada com o
tetraedro 1.

Portanto, existem 24 matrizes de decomposi¢do. Entretanto, isto ndo representa

um inconveniente, visto que, essas matrizes podem ser programadas off-line e

armazenadas na memoria de programa de um DSP. Finalmente, os intervalos de tempo

dos vetores nulos podem ser dados por: Aty =T, —(At; +At, +At;) . Tais intervalos sdo

maiores que zero sempre que o vetor Ucyg se encontre dentro do dodecaedro.

Como o inversor da Figura 4.2, usualmente, opera em malha fechada, o vetor
ucmd pode assumir grandes valores devido, por exemplo, a transitorios de partida. Com o
intuito de limitar o comprimento do vetor ucmg, foi utilizada a limitagdo do vetor ucmg

dentro de uma elipsodide inscrita no dodecaedro, conforme sera apresentado a seguir.
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Algoritmo de Limitac&o utilizando a Elipsoide Inscrita

Este algoritmo limita um dado vetor de comando, ucmg, @ permanecer na extensao
da elipsodide inscrita no dodecaedro da Figura H.5, assegurando deste modo, a apropriada

operacao do algoritmo de modulacao space vector.

| 1L N,
-1. > o
1.8 0 1.8

Figura H. 5 — Elipso6ide de limitagdo inscrita no dodecaedro.

A maior elipsoide inscrita no dodecaedro da Figura H.5, pode ser definida conforme a
equacao abaixo:

[0 B 0] M_.[a B 0] =1, (H.12)

onde, My =diag[2 2 0.5]. Note que, aqueles vetores ucng que ultrapassarem a

coef

elipsoide satisfazem a seguinte inequagao: \/ucdeMcoefucmd >1. Portanto, se o

comprimento do vetor ucmg ultrapassa a superficie da elipsoide, € possivel obter o vetor

limitado a superficie da elipsdide e alinhado com o vetor ucmg, utilizando a seguinte

~ _ [ T
€quagao, ucmdL _ucmd/ ucmd Mcoefucmd .
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O algoritmo de limitagdo do elipsoide inscrito tem a vantagem de requer somente
uma equagdo para sua implementagdo, entretanto, este restringe a excursdao do vetor de
comando U¢mg.

Finalmente, a Tabela H.2 resume as principais informagdes requeridas para
implementar o algoritmo de modulagdo SV. A primeira coluna apresenta as condigdes,
que devem ser satisfeitas, para um dado vetor de comando estar localizado dentro de
cada tetraedro. As duas Ultimas colunas mostram os vetores de comutagdo e os planos

limites do dodecaedro associados ao tetraedro em questao.

TABELA H.2. ALGORITMO SVM: PLANOS DE SEPARACAO ENTRE OS TETRAEDROS, VETORES DE

COMUTAGAO DOS TETRAEDROS E PLANOS LIMITES DO DODECAEDRO.

Condigoes de limite dos

Vetores de Comutaggo do

Tetraedro Planos Limites do Dodecaedro
tetraedro Tetraedro
P,:P)>0 : P,<0 1 VvV, v, v ve P,-1=0
( 1y 5) s 12 s s l ) 7
Ps>0 ; (P2; P5)<0 2 VLV, VL,V YD P1o-1=0
(P1;P,)>0 ; Pe<0 3 VoV, v,V o,V Po-1=0
P,>0 ; (P,;P4)<0 4 VLV, YLV, Ps-1=0
P,; P5;P5)>0 5 vV, v, vt vl Ps-1=0
(P2; P3;Ps) , VL,V V0, 8
(Pz, P4)>0, P5SO 6 VU, V4, Vl N VU, VD P11-1:0
P6>0; (P3,P4)SO 7 A4 ,V4, Va,VL,Vl> P]1-1:O
(P2; P3)>0; Ps<0 8 VLV, VLV v Pi6-1=0
(Py1;P4)>0; P5<0 9 v,V v v v Ps-1=0
P,:P:)>0: P,<0 10 vV, v v v P,-1=0
( 1y 5) s 4
Ps>0; (P;3;P5)<0 11 vV,Vv, VJ’V > v’ P,-1-0
P.>0; (P5; Pe)<0 12 vV, v, v, v’ P,,-1=0
(P2.P,)>0; P,<0 13 VoLV, Ve v v P,-1=0
P¢>0; (P;P4)<0 14 Vv, ve, v v’ Ps-1=0
Ps>0; (P,; Ps)<0 15 VLV, v vy Py3-1=0
P,>0; (P,; P5)<0 16 VLV, VL,V LY P,,-1=0
Ps>0; (P,; P3)<0 17 vV, v v vl P,-1=0
P,>0; (P5;P6)<0 18 VLV, VL VLYY Pi4-1=0
Ps>0; (P,; P,)<0 19 VoV, VL,V LV Ps-1=0
(P,; P53 P5)<0 20 v,v, v v v Ps-1=0
(3, Pg)>0; P,<0 21 VoV, v, v vl P;-1=0
P>0; (P3;P)<0 22 VLVLVIVTLVE Pis 170
P,>0; (P,; Ps)<0 23 vV, v v v P,s-1=0
(Py; P3;P4)<0 24 vV, v, v v’ Ps-1=0

Os argumentos de todas as fungdes P foram diminuidos, isto &, P,=Py(u¢ma).

318





