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RESUMO
Dissertação de Mestrado

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

CONTROLE ESCALAR SENSORLESS PARA
SISTEMAS DE CONVERSÃO DE ENERGIA

EÓLICA COM GERADOR SÍNCRONO DE ÍMÃS
PERMANENTES

Autor: Gustavo Guilherme Koch
Orientador: Humberto Pinheiro

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

Esta dissertação propõe um método de controle escalar direto de conjugado e uma
técnica de controle de corrente para maximização da eficiência aerodinâmica de sistemas de
conversão de energia eólica (WECS) que utilizam geradores síncronos de ímãs permanente
(PMSG) com polos não salientes. O rastreamento do ponto de máxima potência (MPPT),
impõe o conjugado ótimo ao gerador apenas por meio do controle do conversor estático.
Duas topologias são abordadas: conversor boost, amplamente utilizado em WECS, em que
o método de MPPT é implementado por meio do controle da corrente do indutor boost, e
um conversor boost trifásico CA, com controle escalar direto de torque. Buscando reduzir
os sensores mecânicos do sistema, estimadores para obtenção da velocidade e da posição
rotórica são propostos. Primeiramente um observador no domínio de tempo contínuo em
coordenadas αβ é desenvolvido, contendo dois observadores: um de corrente por modos
deslizantes, cuja função é determinar a força eletromotriz (EMF) e um observador de
EMF, baseado no método direto de Lyapunov, com objetivo de determinar a velocidade
rotórica. Posteriormente são descritos observadores por modos deslizantes no domínio de
tempo discreto de velocidade e posição rotórica. Resultados de simulação e experimentais
são apresentados para validar a análise teórica e demonstrar o desempenho das técnicas
de controle e estimação propostas.

Palavras-chave: PMSG, Observador por modos deslizantes, MPPT, Controle escalar
direto de conjugado.





ABSTRACT
Master’s Dissertation
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SENSORLESS SCALAR CONTROL TO WIND
ENERGY CONVERSION SYSTEMS WITH
PERMANENT MAGNETS SYNCHRONOUS

GENERATORS
Author: Gustavo Guilherme Koch

Advisor: Humberto Pinheiro
Place and Date: Santa Maria, August 26st, 2015.

This master thesis proposes a control method of scalar direct torque control and
a technique of current control to maximize the aerodynamic efficiency of wind energy
conversion systems (WECS) using permanent magnets synchronous generators (PMSG)
with non-salient poles. The maximum power point tracking (MPPT) is possible to apply
optimum torque to the generator by just controlling the static converter. Two topologies
are addressed: The first one is a boost converter, widely used in WECS, where the MPPT
method is implemented by the controlling the boost inductor current; and the second is a
three phase AC boost converter where the scalar direct torque control is proposed. Aims
to reduce the mechanic speed sensor a work with sensorless algorithms, is proposed. First
an observer in the continuous time domain in coordinates αβ is developed containing two
observers: a current sliding mode whose function is to determine the electromotive force
(EMF) and EMF observer which aims to determine the rotor speed based on the direct
method of Lyapunov. After, in the discrete time domain, sliding mode observers of speed
and rotor position are described. Simulation and experimental results are presented to
validate the theoretical analysis and demonstrate the good performance of the techniques
to drive PMSG.

Keywords: PMSG, sliding mode observer, MPPT, Direct Scalar Torque Control.
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estimada îα para variação da velocidade. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 110

Figura 6.17 – Resultado experimental. Força eletromotriz eα e força eletromotriz
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I∗L Referência para corrente do indutor boost gerada pelo MPPT
Vdc Tensão de entrada MPPT
vab Tensão de linha entre as fases a e b
vbc Tensão de linha entre as fases b e c
E Tensão do barramento
K Ganho do modelo dinâmico simplificado do conversor boost CA
T Constante de tempo do modelo dinâmico simplificado do boost CA
îα Corrente observada do eixo α
îβ Corrente observada do eixo β
uα Função de atração do eixo α
uβ Função de atração do eixo β
k1 Ganho do observador de corrente em αβ

sα Superfície de deslizamento para o eixo α
sβ Superfície de deslizamento para o eixo β
sign Função sinal
eeqα Força eletromotriz equivalente no eixo α



eeqβ Força eletromotriz equivalente no eixo β
ĩα Erro de rastreamento da corrente iα
ĩβ Erro de rastreamento da corrente iβ
V Função candidata a Lyapunov
êα Estimação da força eletromotriz do eixo α
êβ Estimação da força eletromotriz do eixo β
ẽα Erro de estimação da força eletromotriz eα
ẽβ Erro de estimação da força eletromotriz eβ
ω̂e Estimação da velocidade elétrica
ω̃e Erro de estimação da velocidade elétrica ωe
θ̂e Estimação da posição elétrica
Ts Período de amostragem
k Amostra
ueqα Lei de aproximação equivalente do eixo α
ueqβ Lei de aproximação equivalente do eixo β
umdα Lei de aproximação por modos deslizantes do eixo α
umdβ Lei de aproximação por modos deslizantes do eixo β
h1 Ganho do observador de corrente no domínio do tempo discreto
h2 Ganho do observador de corrente no domínio do tempo discreto
elpfα Força eletromotriz do eixo α obtida por meio do filtro passa-baixa
elpfβ Força eletromotriz do eixo β obtida por meio do filtro passa-baixa
ωfiltro Frequência de corte do filtro passa-baixa
h3 Ganho do estimador de velocidade
γ Constante de aceleração da convergência do estimador de velocidade
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1 INTRODUÇÃO

1.1 Introdução geral

A utilização de fontes alternativas para geração de energia elétrica tem recebido
grande atenção nas últimas décadas devido à escassez e encarecimento dos combustíveis
fósseis em virtude dos problemas ambientais associados aos tradicionais recursos energé-
ticos não renováveis (ROCHA, 2008).

Dentro deste contexto, a energia eólica tem se demonstrado uma fonte de energia
renovável atraente que contribui para a matriz energética em muitos países (MONTE-
ZANO, 2007). Prova disso é que atualmente os Sistemas de Conversão de Energia Eólica
(WECS, do inglês "Wind Energy Conversion Systems") têm sido amplamente empregados
tanto em sistemas elétricos autônomos quanto conectados à rede elétrica com capacidade
de geração cada vez mais elevada.

Até o ano de 2050, estima-se que a energia eólica seja responsável por 25% a 30%
da produção de energia elétrica, conforme dados do relatório GWEC (GWEC, 2014).
Atualmente é a fonte energética com as maiores taxas de crescimento em capacidade
instalada, apresentando um taxa média de crescimento anual de 32% nos últimos 5 anos
(EPE, 2015). Existem hoje instalações de energia eólica comerciais em mais de 90 países
com capacidade total instalada de 318 GW no final de 2013, proporcionando cerca de 3%
da oferta global de eletricidade (GWEC, 2014). Dentro do contexto mundial, o Brasil tem
um enorme potencial para a energia eólica. Segundo a Empresa de Pesquisa Energética
(EPE, 2015) em 2011, a capacidade instalada acumulada era de 2,705 GW. Até o final
de 2013, a capacidade total instalada situou-se em mais de 6,5 GW. Em 2014, o Brasil
superou a marca de 12 GW em capacidade instalada total, com aproximadamente 200
parques eólicos em operação.

Quanto aos geradores eólicos modernos, as máquinas síncronas excitadas por ímã
permanente (PMSG, do inglês "Permanent Magnet Synchronous Generator") têm sido
frequentemente empregadas nos novos desenvolvimentos em sistemas de conversão eó-
lica de velocidade variável pois, dentre vantagens têm-se: dispensam o uso de caixa de
engrenagens, diminuindo assim peso, custo e manutenção do equipamento; apresentam
alta confiabilidade e pouca emissão de ruído durante a operação sob baixas velocidades,
além de elevada densidade de potência, eficiência, robustez e uma grande controlabilidade
(GIERAS; WING, 2002).

Uma característica de sistemas de conversão eólica de velocidade variável, é que
geralmente há necessidade do gerador ser conectado por meio de conversores estáticos na
rede elétrica, ou seja, através de sistemas de conversores estáticos capazes de processar
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e controlar apropriadamente 100% do fluxo de energia proveniente do gerador. Estes
conversores permitem que o WECS seja utilizado próximo de seu ponto ideal de opera-
ção. Além disto, os conversores estáticos modernos garantem a melhoria da qualidade da
energia gerada e que esta seja transmitida à rede com alto rendimento de conversão e de
maneira confiável.

Para maximizar a eficiência aerodinâmica quando a velocidade do vento está abaixo
da nominal, utiliza-se algoritmos de rastreamento de máxima potência (MPPT - "Maxi-
mum Power Point Tracking"). Esse algoritmo visa a operação do WECS com máximo
coeficiente de potência (Cp), ou seja, máxima relação entre a potência absorvida pela
turbina e a disponível no vento. Para tal, os conversores utilizados devem apresentar uma
estratégia de controle que permita a manutenção deste parâmetro próximo ao seu valor
máximo.

Em algoritmos de controle e proteção de WECS, sensores mecânicos são ampla-
mente utilizados. Uma vantagem de se utilizar esses sensores, é que eles fornecem a
variável de controle com a precisão e resolução requerida pelo processo. Porém algumas
desvantagens a estes podem ser listadas, como: (i) custo associado ao sensor e interface
de comunicação, para sistema de pequeno porte, (ii) sensibilidade a ruídos e (iii) possibi-
lidades de falhas em ambientes hostis. Uma alternativa para contornar estas limitações
é o uso da estimação de estados (método sensorless). O método sensorless pode ser
utilizado para redução de custos bem como para incremento da confiabilidade, pois as
variáveis estimadas podem ser usadas em operações emergenciais, demonstrando falhas
dos sensores.

A presente pesquisa está direcionada a sistemas de conversão de energia eólica de
velocidade variável, tendo como alvo principal o conhecimento e análise detalhada das
tecnologias envolvidas, investigação de métodos que permitam uma geração mais eficiente
com aplicação de topologias de eletrônica de potência a WECS e uso de métodos sensorless
para realização do controle dos conversores.
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1.2 Revisão bibliográfica

As turbinas eólicas com velocidade variável possibilitam a variação da velocidade
de rotação frente a variações da velocidade do vento. Isto permite que as estruturas
sejam mecanicamente mais simples, tenham menos desgastes nos componentes mecânicos
e ruído acústico reduzido, o que aumenta a confiabilidade do sistema e diminui os gastos
com a estrutura (CHEN; GUERRERO; BLAABJERG, 2009). Outra vantagem é a maior
captação de energia, que segundo Carrasco et al. (2006) pode ser de até 5% maior do que
sistemas de velocidade fixa. Embora seja necessário empregar conversores estáticos em
turbinas eólicas com velocidade variável, o que acarreta em perdas adicionais, o sistema
de controle dos conversores deve ser capaz de rastrear o ponto de máxima potência e,
como resultado, mais energia é produzida.

Uma forma clássica de controle de sistemas de conversão de energia eólica á dada
na Figura 1.1 (HAQUE; NEGNEVITSKY; MUTTAQI, 2010). Nesse sistema utiliza-se
um gerador síncrono de ímã permanente conectado a um retificador não controlado. A
saída deste é ligada a um conversor boost, que eleva a tensão ao nível CC necessário na
entrada do inversor PWM, o qual é conectado à rede elétrica por meio de um filtro L ou
LCL. Nesta topologia, o conversor CC/CC é responsável por rastrear o ponto de máxima
potência extraída do gerador utilizando algum algoritmo de MPPT.

Um grande número de técnicas de MPPT para WECS tem sido estudadas e des-
critas na literatura. Dentre os métodos, o de hill-climbing que realiza uma comparação
da variação da potência é o mais simples, porém menos eficiente (TANAKA; TOUMIYA;
SUZUKI, 1997). Em Abdel-Salam, Ahmed e Abdel-Sater (2010) a tensão de referência
de entrada do boost é determinada com a utilização de uma look-up table, determinada
a partir da informação da potência da turbina. Haque, Negnevitsky e Muttaqi (2010) e
Hussein et al. (2012) utilizam uma referência de corrente, retirada do modelo da turbina,
para extração da máxima potência do gerador, onde a velocidade do gerador medida é
utilizada para calcular a referência de conjugado ótima. A aplicação de um ou outro
método depende das características do sistema de vento e as necessidades das técnicas, ou
seja, a quantidade e tipo de sensores além da demanda computacional. Algumas técnicas
precisam ter um conhecimento exato dos parâmetros da turbina com o uso de sensores
mecânicos (GONZALEZ E. FIGUERES; CARRANZA, 2010), outras não exigem a ava-
liação do sistema de vento e com isso pode-se implementar estimadores (SOETEDJO;
LOMI; MULAYANTO, 2011).
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Figura 1.1 – Sistema de conversão de energia eólica com conversor boost.

A Figura 1.2 mostra um sistema de conversão de energia eólica composto de um
PMSG e um retificador/inversor PWM conectado à rede. O sistema de controle deve
ser capaz de maximizar a eficiência aerodinâmica em baixas velocidades do vento. Além
disso, ele deve propiciar uma corrente e uma tensão que satisfaçam os limites elétricos
do gerador/retificador (BERNARDES, 2013). O conjugado e o fluxo do gerador podem,
então, ser impostos para maximizar a eficiência aerodinâmica e elétrica, enquanto os
limites elétricos são obedecidos. Isto pode ser obtido, diretamente, por meio da estratégia
de controle direto de conjugado (DTC) (TANG et al., 2003) ou, indiretamente, através
de controle de corrente orientado em campo (LASCU; BOLDEA; BLAABJERG, 2000).

C

PMSG

Controle
+

MPPT

VariáveisMecânicas

ElétricasVariáveis
Controle

Rede

Figura 1.2 – Sistema de conversão de energia eólica com conversor PWM trifásico.

O desenvolvimento da técnica vetorial para DTC data a década de 80. O crédito
desta deve-se a Depenbrock (1987) e Takahashi e Noguchi (1986). O princípio básico do
DTC é regular o conjugado elétrico bem como a amplitude do fluxo acoplado por meio de
controladores por histerese (CASADEI et al., 1994). A partir da saída dos controladores
de histerese é possível, então, selecionar o vetor de tensão do conversor por meio de uma
tabela previamente definida, obtendo uma boa resposta dinâmica de conjugado com uma
simplicidade na implementação. Entretanto esta técnica apresenta como desvantagens
uma elevada ondulação de conjugado em regime permanente, assim como uma frequência
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de comutação variável (TANG et al., 2003).
Para contornar estes problemas pode-se aplicar as metodologias de controle direto

de conjugado com space vector modulation (DTC-SVM) com controle em malha fechada do
conjugado (TANG et al., 2003) e controle orientado no fluxo do estator (SFOC) (LASCU;
BOLDEA; BLAABJERG, 2000). Para realizar estes métodos normalmente são utilizados
dois controladores proporcional-integral (PI) para regular a amplitude do fluxo e conju-
gado do gerador. Em ambas as metodologias a estimação do vetor de fluxo estatórico
e do conjugado são necessárias para obtenção do vetor de tensão de referência, determi-
nado a partir dos sinais de erro de fluxo e conjugado (INOUE; MORIMOTO; SANADA,
2009; VYNCKE; BOEL; MELKEBEEK, 2009; TANG et al., 2003; LASCU; BOLDEA;
BLAABJERG, 2000; KUMSUWAN; SUTTICHAI; HAMID, 2008).

Em contrapartida, o controle escalar (SURGEVIL; AKPINAR, 2005; MOHOD;
AWARE, 2010; EL-SAADY et al., 1994; CHELLADURAI; AL, 2015) apresenta uma es-
trutura mais simples, cujas principais características consistem no seu baixo custo de im-
plementação e no erro de regime permanente reduzido. Tradicionalmente utiliza-se o con-
trole escalar tensão/frequência (V/f) em virtude de sua aplicação industrial (TOLBERT et
al., 2002), além de sua sedimentação conceitual na literatura (KRAUSE; WASYNCZUK;
SUDHOFF, 2002; KRISHNAN, 2001).

A metodologia de controle PI é usualmente empregada na estratégia de controle
escalar V/f de máquinas elétricas (KRISHNAN, 2001). Entretanto, além do projeto
de um controlador convencional solicitar o modelo matemático da planta do sistema,
a dificuldade de se identificar os parâmetros precisos de um comportamento complexo,
não-linear e variante no tempo, podem tornar exaustivo o processo de ajuste fino dos
parâmetros dos controladores (WANG et al., 2004)(CALLAI, 2007).

Visando técnicas de controle sem sensores mecânicos, pode-se dividir os métodos
sensorless em duas classes: (i) métodos baseados na injeção de sinais (harmônicos), e, (ii)
métodos baseados no modelo da máquina (HOLTZ, 2005)(PACAS, 2011). Os métodos
baseados na injeção de sinais são particularmente interessante para operação em baixas
velocidades, porém necessitam de um complexo sistema de hardware para implementa-
ção. Já os métodos baseados no modelo da máquina podem ser implementados a partir
de medições de correntes e tensões, porém apresentam a desvantagem de quando a velo-
cidade rotórica se aproxima de zero, pode-se tornar não-observável e o sistema instável
(VIEIRA, 2012). Contudo, isto não representa uma limitação em PMSG de WECS já
que a velocidade de rotação é sempre positiva e maior que zero.

Alguns métodos na literatura apontam o uso de técnicas sensorless para o PMSG.
Em (ESMAILI; XU, 2006) a velocidade rotacional estimada é obtida por meio dos parâ-
metros da máquina, enquanto em (OGHAFY; NIKKHAJOEI, 2008) é apresentado um
método de estimação baseado em uma PLL. Entretanto ambos os métodos citados são
sensitivos a incertezas paramétricas do gerador. Em (LI; SHI; MCLAREN, 2005) um
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método de rede neural para estimação da velocidade é proposto, apresentando um bom
desempenho contudo uma implementação complexa deve ser desenvolvida. Uma técnica
bastante empregada na obtenção destes parâmetros é o observador por modos deslizantes.

A técnica por modos deslizantes é caracterizada pela sua simplicidade de implemen-
tação, robustez a dinâmicas não-modeladas e rejeição a distúrbios (UTKIN; GULDNER;
SHIJUN, 1999). É amplamente utilizada no controle do PMSG (BERNARDES et al.,
2014; YAN; UTKIN, 2002; DERDIYOL et al., 2001; FEI et al., 2010; FOO; RAHMAN,
2010), além de ser empregada em estimadores de velocidade para algoritmo de extração de
máxima potência (EL.SEBAII; HAMAD; HELAL, 2013; MA, 2011). A utilização desta
técnica pode contribuir para melhorar a confiabilidade dos WECS e estes podem operar
mesmo com falha no sensores mecânicos, utilizando os observadores de estados.

1.3 Objetivos da dissertação

Este trabalho tem por objetivo propor métodos de maximização de potência, com
o uso de técnicas sensorless em tempo discreto, para um sistema de conversão de energia
eólica que utiliza um gerador síncrono a ímãs permanentes de polos não salientes, por
meio de dois métodos de controle para duas topologias elevadoras de tensão (boost). As
estratégias propostas são aplicadas para um sistema de conversão de energia eólica com
turbinas de velocidade variável. Neste caso, os métodos de controle (MPPT) devem apre-
sentar um bom desempenho em toda a faixa de operação de velocidade da turbina eólica.
Um controle de corrente do conversor boost e um controle escalar direto de conjugado
para o boost CA são usados e avaliados para tal fim.

Os objetivos específicos desta dissertação são listados abaixo:

• desenvolver a modelagem de um gerador síncrono de ímãs permanentes acionado
com um conversor boost CA na saída;

• realizar o controle escalar direto de conjugado da turbina por meio de uma modelo
dinâmico simplificado;

• desenvolver uma análise de WECS que utilizem conversores boost;

• desenvolver um observador de corrente por modos deslizantes para obtenção de
EMF, bem como suas condições de estabilidade;

• desenvolver um estimador de EMF, para obtenção da velocidade e posição rotórica;

• validar experimentalmente os sistemas sensorless, bem como os controladores pro-
postos.
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1.4 Organização da dissertação

Esta dissertação é dividida em 7 capítulos. Visando uma melhor compreensão
didática, cada capítulo contém informações necessárias para o seu desenvolvimento. Segue
uma breve descrição dos Capítulos 2 ao 7.

O Capítulo 2 descreve a modelagem de sistemas de conversão eólica. Inicialmente
uma modelagem da turbina eólica é realizada por meio dos princípios aerodinâmicos. Na
sequência, o modo de operação da turbina é descrito, demonstrando as regiões de operação
para turbinas de velocidade variável com seus métodos de limitação de potência. Por
fim, é exposto o modelo dinâmico para um PMSG, onde inicialmente uma representação
matemática em coordenadas de fase abc é apresentada. Então as equações dinâmicas em
coordenadas estacionárias αβ são determinadas a partir da utilização das transformadas
de Clarke.

No Capítulo 3, são descritas as topologias dos conversores utilizadas neste traba-
lho: Um conversor boost, com sua modelagem e método de controle de corrente. E a
topologia boost CA, com a descrição de seu funcionamento, modelagem e obtenção do
modelo dinâmico do conversor para controle escalar direto de conjugado.

O Capítulo 4 descreve o algoritmo sensorless no domínio do tempo contínuo em
coordenas estacionárias αβ apresentado por (YAN; UTKIN, 2002). Primeiramente é
desenvolvido um observador por modos deslizantes de corrente para obtenção da força
eletromotriz. O segundo observador é desenvolvido para a obtenção da velocidade rotórica
por meio de um observador de força eletromotriz estabelecido pelo Método Direto de
Lyapunov.

O Capítulo 5 propõem um observador de corrente por modos deslizantes no domínio
de tempo discreto. Sua análise de estabilidade, bem como as condições de existência são
apresentadas. Em continuidade, o algoritmo para estimar a velocidade e posição rotórica
também são demonstrados. Por fim, resultados de simulação comprovam a técnicas de
estimação aplicadas á ambas topologias estudadas.

No Capítulo 6, a bancada para ensaios experimentais é descrita, onde também os
resultados experimentais para validar os algoritmos propostos são demonstrados. Uma
análise dos resultados para variações da velocidade de rotação para ambos os conversores
é demonstrada.

O Capítulo 7 expõe as considerações finais da dissertação e mostra as sugestões de
trabalhos futuros.
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2.1 Introdução

Os objetivos deste capítulo são descrever e modelar os principais componentes
de WECS para análise em regime transitório e permanente bem como o projeto dos
controladores e estimadores. Esses componentes estão ilustrados na Figura 2.1, onde os
em destaque são o foco de estudo deste trabalho. A turbina e o gerador síncrono de
ímãs permanentes são descritos neste capítulo, enquanto o retificador de potência será
apresentado e detalhado no Capítulo 3.

Serão expostos os principais mecanismos das turbinas eólicas responsáveis pela
conversão da energia cinética dos ventos em energia mecânica no eixo do gerador, seu
modelo e formas de controle e proteção da turbina quando se atingem os limites mecânicos
para operação segura.

Em seguida são apresentados os modelos dinâmicos para o gerador síncrono a ímã
permanente. Inicialmente, o modelo em coordenadas de fase (abc) é obtido. O sistema
trifásico é transformado em um sistema bifásico em coordenadas estacionárias αβ.

PMSG

Caixa de
Engrenagem

Conversor Inversor Rede

b

b

Figura 2.1 – Componentes do sistema de conversão de energia eólica.

2.2 Modelagem da turbina eólica

O objetivo aqui é obter um modelo que relaciona o conjugado com a potência
extraída dos ventos, dadas as condições de operação da turbina. Esse modelo servirá
como referência para os controladores propostos para a turbina.
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2.2.1 Princípios aerodinâmicos

Em sistemas de conversão de energia eólica, a potência mecânica extraída do vento
pode ser expressa por

Pm = 1
2ρπR

2Cp(λ, β)v3
v (2.1)

em que ρ é a densidade volumétrica do ar (kg/m3), R é o raio das pás da turbina eólica
(m), vv é a velocidade do vento (m/s), CP é o coeficiente de potência da turbina (HEIER,
2006).

O limite superior do coeficiente de potência Cp de uma turbina eólica, foi calculado
pelo alemão Albert Betz em 1919, onde ele chegou à conclusão que nenhuma turbina eólica
poderia converter mais de 59, 3% da energia disponível no vento, ou seja, o coeficiente
de potência máximo é de 0, 593, valor conhecido como limite de Betz. Cada turbina
apresenta uma valor máximo teórico de Cp, dependendo do perfil aerodinâmico e de seu
projeto. Para o propósito de simulação o coeficiente de potência definido em Heier (2006)
para turbinas eólicas de 3 pás pode ser representado por:

Cp(λ, β) =c1

(
c2

λi
− c3β − c4β

x − c5

)
e
− c6
λi + c7λ

λi = 1
1

λ+0.08β −
0.035
β3+1

(2.2)

em que β representa o ângulo de passo das pás, λ é a relação de velocidade na ponta
das pás da turbina, tip-speed ratio (TSR). O TSR é determinado pela relação entre a
velocidade tangencial na ponta das pás do rotor e a velocidade do vento incidente, dado
por (2.3). Esse é um importante parâmetro da turbina, pois o ponto de máxima extração
de potência é função direta desse parâmetro quando a turbina opera com ângulo de passo
fixo.

λ = ωtR

vv
(2.3)

sendo ωt a velocidade angular mecânica do rotor.
Para a turbina disponível no laboratório os coeficientes c1 a c7 são dados na Tabela

2.1.

Tabela 2.1 – Constantes de aproximação.

c1 c2 c3 c4 c5 c6 c7

0,5 142,6 0,4 0 13 16,4 0,01

Para o propósito de simulação considera-se uma turbina eólica com os parâmetros
da Tabela 2.2.
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Tabela 2.2 – Parâmetros do PMSG e dados da turbina eólica.

Velocidade nominal [rpm] 834
Potência nominal [kW ] 18
Eficiência [%] 73
Velocidade inicial [m/s] 2
Velocidade nominal do vento [m/s] 9,7
Coeficiente de Potência Máximo 0,35
TSR máximo 6
Raio [m] 7
Caixa de engrenagem 10,5
Área abrangida pela turbina [m2] 153,9

Devido a turbina possuir uma caixa de engrenagens a relação entre as velocidades
dos eixos de alta e baixa rotação da turbina é dada por:

ωm = Gωt (2.4)

em que G é a relação da caixa de engrenagem, ωm é a velocidade do eixo de alta e ωt é a
velocidade de rotação no eixo de baixa velocidade.

Quanto ao gerador síncrono este é de ímã permanente de polos não salientes da
empresa francesa Alxion Automatique & Productique. A Tabela 2.3 fornece os dados do
gerador conforme o fabricante.

Tabela 2.3 – Parâmetros do gerador Alxion Automatique & Productique.

Velocidade nominal [rpm] 800
Potência nominal [kW ] 18,1
Conjugado nominal [Nm] 216
Corrente nominal [A] 45,3
Número de polos 24
Fluxo magnético [Wb] 0,2502
Indutância estatórica [mH] 1,23
Resistência estatórica [Ω] 0,1809

A Figura 2.2 apresenta as curvas do coeficiente de potência em função de TSR para
determinados ângulos de passo da turbina eólica considerada. Percebe-se que a variação
do ângulo de passo das pás modifica os valores ótimos da fração de potência capturada
pela turbina e a relação da velocidade na ponta das pás. O ponto de máxima eficiência
aerodinâmica ocorre quando β = 0, Cpmax = 0, 35 e λmax = 6.
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Figura 2.2 – Cp em função de λ(TSR).

• Conjugado ótimo da turbina eólica

O conjugado do gerador pode ser determinado por:

Tg = Pg
ωm

. (2.5)

A velocidade do vento vv para o ponto de operação ótimo é dada por

vv = ωmR

Gλmax
. (2.6)

Substituindo (2.1) e (2.6) em (2.5) obtém-se

Tg =
1
2ρπR

2Cpmax

(
ωm

(Gλmax
R

)

)3

ωm
. (2.7)

Portanto, pode-se obter uma referência de conjugado ótimo para o gerador dado
por

Tgopt = Ktoptω
2
m (2.8)

sendo
Ktopt = 1

2ηρπR
5 Cpmax
(Gλmax)3 (2.9)

denominada como constante ótima de conjugado e determinada pelas características da
turbina.

A Figura 2.3 mostra as curvas do conjugado da turbina para as velocidades do
vento. A curva em destaque indica o conjugado ótimo do gerador que possibilita a ope-
ração no ponto de máxima eficiência aerodinâmica.
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Figura 2.3 – Curvas de conjugado para o gerador.

O ponto de operação ótimo de conjugado não representa o ponto de máximo con-
jugado da turbina. Isto porque, a grandeza maximizada é a potência gerada.

A Figura 2.4 demonstra os valores de potência máxima que pode ser extraída da
turbina considerada, para diferentes velocidades de vento. Observa-se, que com o aumento
da velocidade do vento deve-se aumentar a velocidade de rotação da turbina para, dessa
forma, obter o rastreamento do ponto de extração de máxima potência.
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Figura 2.4 – Curvas de potência para o gerador.
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• Operação da turbina eólica

As turbinas eólicas podem operar com velocidade constante ou velocidade variável,
o que vai depender do tipo de gerador e do conceito utilizado.

Usualmente, as turbinas eólicas de velocidade constante são aquelas que têm os
terminais do gerador conectados diretamente na rede e, por isso, a velocidade do rotor
dependerá da frequência da rede e do número de polos da máquina. Já aquelas de ve-
locidade variável utilizam conversores para fazer a conexão com à rede, sendo que neste
modo de operação a velocidade variável adapta continuamente a velocidade de rotação
da turbina com a velocidade do vento visando extrair a máxima potência possível, como
descrito anteriormente.

No modo de operação com velocidade variável há um desacoplamento entre a velo-
cidade de rotação da turbina e a frequência da rede, pois a velocidade do rotor do gerador
é variável e consequentemente a frequência da tensão gerada também será. Este desaco-
plamento pode ser realizado por meio de um retificador/inversor interligados por meio de
um barramento CC.

• Regiões de operação para turbina eólica de velocidade variável

São consideradas quatro regiões de operação para a turbina eólica, descritas na
Figura 2.5, que dependem da característica do gerador utilizado e da velocidade do vento
em um dado instante de tempo.

Na região I, a turbina eólica está parada, pois a velocidade do vento não é suficiente
para gerar a potência necessária para suprir as perdas presentes no WECS. Sendo assim,
nesta etapa não é gerada energia elétrica, o que se estende até a velocidade de cut-in,
velocidade mínima para que a turbina entre em operação.

A região II é a região de operação normal, compreendida entre a velocidade de
cut-in e a velocidade nominal da turbina. Nessa região, a turbina eólica opera com a
maximização da eficiência aerodinâmica por meio de algoritmos MPPT. Percebe-se nesta
região que a potência máxima a ser extraída cresce com relação cúbica ao aumento da
velocidade do vento.

Na região III a potência disponível no vento é maior que a potência nominal do
gerador, devendo esta última ser limitada aerodinamicamente para evitar sobrecarga no
sistema. Os métodos utilizados podem ser por perda aerodinâmica passiva, perda ae-
rodinâmica ativa ou regulação de passo. Essa região compreende velocidades entre a
velocidade nominal e a velocidade de cut-off.

Na região IV, quando a velocidade do vento é superior a cut-off, a turbina eólica
é desligada, interrompendo a geração de energia. Durante o processo de desligamento, a
velocidade de rotação têm seus valores diminuídos, durante um intervalo de tempo, até
que os freios possam ser acionados sem que haja esforços mecânicos elevados na turbina.
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Ou ainda, conforme Enercon (2012), pode-se implementar um sistema para operação
em ventos elevados proporcionando uma maior aproveitamento aerodinâmico e evitando
interrupção abrupta da geração de energia, conforme demonstrado na Figura 2.5.
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Figura 2.5 – Regiões de operação da turbina eólica.

• Limitação de potência aerodinâmica

Para proteção contra danos estruturais das turbinas, é necessária a limitação da
potência extraída na região III e IV . Diferentes métodos podem ser empregados, de
acordo com o projeto do WECS. As principais técnicas para a limitação de potência são
dadas por procedimentos de regulação baseados em perda aerodinâmica de forma passiva
ou ativa.

O controle por estol passivo reage à velocidade do vento, onde as pás do rotor ficam
fixas e não podem ser giradas em torno de seu eixo longitudinal. O controle é possível pois
o ângulo de passo é escolhido de tal maneira que na faixa de operação abaixo da velocidade
nominal, o escoamento atinja o perfil aerodinâmico das pás em condições ótimas (ROCHA,
2008). Em velocidades acima da nominal cria-se uma região de turbulência gerando perdas
aerodinâmicas, o que mantêm a velocidade da turbina próxima a sua rotação nominal. O
problema desta técnica são os fortes esforços mecânicos, o que faz com que as turbinas
devam ser mais resistentes para suportar as cargas mecânicas. Ainda, a qualidade de
energia é penalizada devido a forte correlação entra as rajadas do vento e a potência
elétrica injetada na rede.

No método por meio do controle do ângulo de passo a velocidade e a potência
produzidas pela turbina podem ser controladas por meio de um controle ativo que permite
o ajuste do ângulo de passo. Um dispositivo mecânico é responsável por girar as pás
longitudinalmente, desta forma reduzindo a parcela da força de sustentação na direção
do movimento. O efeito da variação do ângulo de passo é a redução da força líquida na
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direção do movimento e consequentemente ocorre à diminuição da potência produzida pela
turbina (FREITAS, 2008). O controle do ângulo de passo apresenta algumas vantagens
em relação ao controle por estol: permite controle de potência para condições de vento
maiores que a nominal; partida simples do rotor pela mudança do passo; além da redução
dos esforços mecânicos na etapa de desligamento da turbina (ROCHA, 2008).

O objetivo de apresentar esses métodos neste trabalho é destacar que a limitação
de potência deve ser feita por sistemas aerodinâmicos. Os limites que devem ser conside-
rados para cada estratégia e a dinâmica desses controladores não serão consideradas neste
trabalho, devido ao foco estar no comportamento do PMSG e no conversor estático.

Todas as técnicas de controle aerodinâmico que serão consideradas neste trabalho
abordam a região II onde é realizado o MPPT. Isto é, o ângulo de passo é fixado de forma
que seja possível atingir o ponto de máximo rendimento aerodinâmico. Para a turbina
deste trabalho, este ponto é obtido para β = 0.

2.3 Gerador síncrono a ímãs permanentes

2.3.1 Considerações iniciais

O objetivo desta modelagem é obter as equações que regem o comportamento
dinâmico do gerador e que fornecem as principais características do seu funcionamento. A
principal referência utilizada nesta etapa de modelagem foi Krause, Wasynczuk e Sudhoff
(2002), em que a máquina síncrona a ímãs permanentes é modelada na convenção gerador.

Para se obter o modelo em coordenadas de fase, assume-se (KRISNAN, 2009) que:
• os enrolamentos estatóricos são balanceados e distribuídos,

• a força magnetomotriz (mmf) apresenta distribuição senoidal,

• as indutâncias são funções senoidais da posição rotórica,

• a saturação e as mudanças paramétricas são negligenciadas,

• as resistências estatóricas são consideradas iguais e

• as perdas do ferro são desprezadas.

Essas hipóteses são consideradas clássicas na literatura para a modelagem do
PMSG. Este caracteriza-se por apresentar ímãs no rotor ao invés de enrolamentos, o
que é visto em motores síncronos convencionais. Entretanto, a configuração elétrica de
ambos os modelos pode ser considerada semelhante ou até mesmo igual. Desta forma,
não é necessária a modelagem dinâmica elétrica no referencial do rotor. Então, o circuito
elétrico estatórico é o representado na Figura 2.6.
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Figura 2.6 – Circuito elétrico estatórico.

2.3.2 Modelo em coordenadas abc

Aplicando as leis de Kirchhoff no circuito elétrico da Figura 2.6 a representação
matemática em coordenadas abc pode ser obtida (BOLDEA, 2005),


va

vb

vc

 =


Rs 0 0
0 Rs 0
0 0 Rs



ia

ib

ic

+ d

dt


φa

φb

φc

 (2.10)


φa

φb

φc

 =


La Mab Mca

Mab Lb Mbc

Mca Mbc Lc



ia

ib

ic

+


φra

φrb

φrc

 (2.11)

em que va, vb e vc são as tensões de fase, ia, ib e ic são as correntes de fase, φa, φb e φc
são os fluxos estatóricos de fase, φra, φrb e φrc são os fluxo magnéticos rotórico, La, Lb e Lc
são as indutâncias próprias dos enrolamentos, Rs é a resistência estatórica, além de Mab,
Mbc e Mac que são as indutâncias mútuas entre as fases.

As indutâncias próprias e mútuas, podem ser modeladas em função do ângulo
de deslocamento do rotor e da distribuição senoidal do fluxo no entreferro (KRAUSE;
WASYNCZUK; SUDHOFF, 2002), sendo dadas por
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La =Ls − Lm cos (2θe)

Lb =Ls − Lm cos
(

2θe −
4π
3

)
Lc =Ls − Lm cos

(
2θe + 4π

3

)
Mab =− 1

2Ls − Lm cos
(

2θe −
2π
3

)
Mac =− 1

2Ls − Lm cos (2θe)

Mbc =− 1
2Ls − Lm cos

(
2θe + 2π

3

)

(2.12)

em que Ls e Lm são parâmetros dependentes das permeabilidade do vácuo, das dimensões
internas do estator, do número de voltas dos enrolamentos e do entreferro do motor.
Usualmente pode-se considerar o entreferro como uma constante ou como uma função
periódica. Se o entreferro for considerado o gerador será de polos não salientes e assim
Lm = 0. No caso deste ser uma função periódica o gerador será de polos salientes e
Lm 6= 0 (KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF, 2002).

Os fluxos magnéticos φra, φrb e φrc são funções senoidais e podem ser expressos por
(BOLDEA, 2005)

φra =φsrm cos (θe)

φrb =φsrm cos
(
θe − 2π/3

)
φrc =φsrm cos

(
θe + 2π/3

) (2.13)

sendo φsrm o fluxo magnético máximo nas fases do estator.
Portanto, as equações (2.10) e (2.11) podem ser reescritas na forma matricial,

vabc = Rabciabc + dφabc
dt

(2.14)

φabc = Labciabc + φrabc (2.15)

sendo os vetores,
vabc =

[
va vb vc

]T

iabc =
[
ia ib ic

]T

φabc =
[
φa φb φc

]T

φrabc =
[
φra φrb φrc

]T
.

(2.16)
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E as matrizes Rabc e Labc,

Rabc =


Rs 0 0
0 Rs 0
0 0 Rs



Labc =


La Mab Mac

Mab Lb Mbc

Mac Mbc Lc

 .
(2.17)

O balanço das potências Pin pode ser determinado por

Pin = iTabcvabc (2.18)

que por meio de (2.14) e (2.15) resulta em

Pin = iTabc

(
Rsiabc + dθe

dt

∂Labc
∂θe

iabc +Labc
diabc
dt

+ dθe
dt

∂φrabc
∂θe

)
(2.19)

que por meio da expressão

diTabc
dt
Labciabc = 1

2
d

dt
(iTabcLabciabc)−

1
2i

T
abc

∂Labc
∂θe

iabc
dθe
dt

(2.20)

obtida pela regra da cadeia, obtém-se

Pin = iTabcRsiabc + 1
2
d

dt
(iTabcLabciabc) +

(
1
2i

T
abc

∂Labc
∂θe

iabc + iTabc
dφrabc
dt

)
ωe (2.21)

no qual dθe
dt

= ωe.
A potência instantânea nos terminais do PMSG pode ser separada em três termos.

O primeiro termo
Pcu = Rsi

T
abciabc (2.22)

denota a potência dissipada pela resistência estatórica ou perdas do cobre. O segundo
refere-se à taxa de variação da energia armazenada nas indutâncias estatórica. O terceiro
termo, que corresponde à

Pin =
(

1
2i

T
abc

∂Labc
∂θe

iabc + iTabc
dφrabc
dt

)
ωe (2.23)

é a potência convertida da forma mecânica para elétrica ou a potência eletromecânica.
Então o conjugado eletromecânico Te produzido pode ser determinado por

Pe = Teωm (2.24)



2 MODELAGEM DE SISTEMAS DE CONVERSÃO EÓLICA 46

e a velocidade mecânica ωm pode ser obtida da relação

ωe = Np

2 ωm (2.25)

em q Np é o número de polos do PMSG. Logo, o conjugado eletromecânico é dado por

Te = Np

2

(
1
2i

T
abc

∂Labc
∂θe

iabc + iTabc
dφrabc
dt

)
. (2.26)

2.3.3 Representação em coordenadas estacionárias αβ

Sistemas trifásicos são geralmente submetidos a transformações lineares para ob-
tenção de sistemas equivalentes bifásicos que possibilitam determinar o seu desempenho
de forma mais simplificada. Nesse sentido, é aplicada a transformada de Clarke que passa
as grandezas de tensão, corrente e fluxos trifásicos para um sistema de eixos αβ0, sendo o
sistema trifásico simétrico e balanceado o componente 0 é nulo e assim é obtido o sistema
bifásico equivalente em coordenadas αβ.

A matriz que transforma o eixo trifásico em bifásico é dada por Ong (1998),

Kαβ0 = 2
3


1 −1

2 −1
2

0
√

3
2 −

√
3

2
1
2

1
2

1
2

 (2.27)

que transforma o sistema em coordenadas abc para αβ. A Figura 2.7 mostra a relação
entre as coordenadas estacionárias αβ e de fase abc, em que o eixo α coincide com o eixo
a e o eixo β é 90 graus atrasado em relação ao eixo α.

ω=0
eixo a

eixo α

eixo β

eixo b

eixo c

Figura 2.7 – Relação entre coordenadas αβ e abc.
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Assumindo que o PMSG é um sistema a três fios balanceado, então,

ia + ib + ic = 0 (2.28)

que implica que i0 = 0, e assim as variáveis da componente de sequência zero podem ser
desconsideradas. Portanto, para se obter as componentes αβ para tensão, corrente, fluxo
estatóricos e fluxo rotórico aplica-se a matriz transformação Kαβ como segue,

vαβ = Kαβvabc

iαβ = Kαβiabc

φαβ = Kαβφabc

φrαβ = Kαβφ
r
abc

(2.29)

em que os vetores são definidos por

vαβ =
[
vα vβ

]T

iαβ =
[
iα iβ

]T

φαβ =
[
φα φβ

]T

φrαβ =
[
φrα φrβ

]T
.

(2.30)

Logo, o modelo dinâmico da tensão pode ser obtido utilizando a matriz transfor-
mação de Clarke (2.27) em (2.14) e (2.15),

vαβ = Rαβiαβ + d

dt
φαβ (2.31)

φαβ = Lαβiαβ + φrαβ (2.32)

sendo a matriz de indutância Lαβ dada por,

Lαβ = 3
2

 Ls − Lm cos (2θe) −Lm sin (2θe)
−Lm sin (2θe) Ls + Lm cos (2θe)

 (2.33)

e o fluxo magnético rotórico,

φrαβ = φsrm

 cos (θe)
sin (θe)

 . (2.34)
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Então, o comportamento dinâmico das correntes estatóricas em αβ pode ser obtido
substituindo (2.32) em (2.31), resultando em

diαβ
dt

= −L−1
αβ

(
Rαβ + ωe

∂

∂θe
Lαβ

)
iαβ +L−1

αβvαβ −L−1
αβeαβ (2.35)

sendo o vetor da força eletromotriz

eαβ =
[
eα eβ

]T
(2.36)

e a componente dada por:

eαβ = φsrmωe

 − sin (θe)
cos (θe)

 . (2.37)

A modelagem apresentada para o PMSG assume que o gerador possui polos salien-
tes. Porém o gerador estudado apresenta polos não salientes, sendo o entreferro uniforme.
Assim, o parâmetro físico Lm é nulo (KRISNAN, 2009). Logo, as indutâncias próprias
e mutuas independem da posição rotórica, tornando o modelo dinâmico das correntes
estatóricas como

diαβ
dt

= −Rs

Ls
iαβ + 1

Ls
vαβ −

1
Ls
eαβ. (2.38)

Em coordenadas estacionárias, o balanço de potência é obtido usando as relações
(2.29) em (2.18), resultando em

Pin = 3
2i

T
αβvαβ (2.39)

em que o fator 3
2 é obtido da transformada de Clarke (2.27), que é invariante em tensão,

isto é, o componente de tensão α é igual ao da fase a. Executando o mesmo procedimento
para obter (2.18) e usando (2.14) e (2.15), ocasiona que

Pin = 3
2i

T
αβRsiαβ + 3

2
1
2
d

dt
(iTαβLαβiαβ) + 3

2

(
1
2i

T
αβ

∂Lαβ
∂θe

iαβ + iTαβ
∂φrαβ
∂t

)
ωe (2.40)

sendo as perdas do cobre Pcu e a potência eletromecânica Pe dadas por

Pcu = 3
2Rs(i2α + i2β), (2.41)

Pe = 3
2

(
1
2i

T
αβ

∂Lαβ
∂θe

iαβ + iTαβ
∂φrαβ
∂t

)
ωe (2.42)

e o conjugado eletromecânico Te como segue

Te = 3
2
Np

2

(
1
2i

T
αβ

∂Lαβ
∂θe

iαβ + iTαβ
∂φrαβ
∂t

)
. (2.43)



2 MODELAGEM DE SISTEMAS DE CONVERSÃO EÓLICA 49

Então é possível demonstrar que

1
2i

T
αβ

∂Lαβ
∂θe

iαβ + iTαβ
∂φrαβ
∂t

= φαiβ − φβiα (2.44)

após algumas simplificações usando (2.33) e (2.34). Portanto, a potência e o conjugado
eletromecânicos podem ser reescritos por

Pe = 3
2ωe(φαiβ − φβiα) (2.45)

Te = 3
2
Np

2 (φαiβ − φβiα). (2.46)

2.4 Considerações finais

Neste capítulo foi apresentada a modelagem de sistemas de conversão de energia
eólica. Com a modelagem da turbina eólica, por meio de seus princípios aerodinâmicos,
pode-se obter os parâmetros correspondentes a turbina estudada e métodos de limitação de
potência para diferentes modos de operação. Na sequência, os modelos matemáticos para o
gerador síncrono de ímã permanente foram abordados. Com o modelo em coordenadas de
fase abc apresentado, pode-se obter o modelo em coordenadas estacionarias αβ, a partir da
transformada de Clarke. As equações de potência bem como o conjugado eletromagnético
foram, por fim, determinadas mediante cada modelo.





3 CONVERSORES BOOST APLICADOS À WECS

3.1 Introdução

Este capítulo apresenta a análise de dois conversores boost visando ao acionamento
de um gerador síncrono de ímãs permanentes. Ainda o conjugado eletromagnético é
controlado visando à implementação de algoritmos de MPPT.

O conversor boost convencional é descrito, com suas etapas de operação e equações
correspondentes, além da técnica de MPPT utilizada. Para o conversor boost CA o modelo
dinâmico do conversor acionando um PMSG é apresentado, bem como é detalhada a
obtenção de um modelo dinâmico simplificado para o projeto do controlador.

3.1.1 Método de maximização da eficiência aerodinâmica

Em sistemas de conversão de energia eólica com turbina de velocidade variável é
necessário implementar um algoritmo para rastrear o ponto de máxima potência. Dentre
as técnicas de MPPT, pode-se citar o controle de conjugado ótimo. Sua função é ajus-
tar o conjugado do gerador no ponto de máxima eficiência aerodinâmica para diferentes
velocidades do vento tal que seja possível extrair a potência máxima disponível.

Como mostrado anteriormente, uma referência de conjugado eletromagnético ótimo
para o gerador pode ser dada por:

Tgopt = Ktoptω
2
m (3.1)

em que Ktopt é denominada como constante ótima de conjugado e determinada pelas
características da turbina, descrita por:

Ktopt = 1
2ηρπR

5 Cpmax
(Gλmax)3 . (3.2)

Assim a corrente ou a razão cíclica do conversor boost deve ser regulada de forma
que o conjugado eletromagnético do gerador seja definido por (3.1).

3.2 Conversor boost

Este tipo de conversor já foi largamente estudado na literatura como em (ERICK-
SON, 1997), (MOHAN N.; UNDELAND, 2003), sendo amplamente utilizado em WECS
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(HAQUE; NEGNEVITSKY; MUTTAQI, 2010)(CHEN; CHEN; GONG, 2014)(IVANO-
VIC; BLANUSA; KNEZIC, 2012). Ele tem como característica principal, a elevação
de sua tensão de saída em relação à tensão de entrada. Com isso pode-se assumir que
vo > vin. O interruptor do conversor pode ser controlado por uma modulação PWM, onde
a razão cíclica de comutação, neste caso, influencia diretamente na amplitude da corrente
do indutor.

Para a modelagem matemática, assume-se o conversor da Figura 3.1 operando em
modo de condução contínua, o qual sempre mantém uma corrente passando pelo indutor
L. Considera-se vin como uma fonte de tensão contínua ideal, apesar de saber-se que a
tensão de entrada não tem valor constante, devido à retificação trifásica por ponte de
diodo. Com isso têm-se duas etapas de operação, referentes ao estado de condução do
interruptor Sboost.

oR ovinv

L

C

boostDLi

oi

boostS
Cv

Figura 3.1 – Conversor boost.

Aplicando-se as leis de Kirchhoff na Figura 3.2, referente a primeira etapa de
operação, na qual o interruptor Sboost está em condução obtém-se as seguintes equações

diL(t)
dt

= vin
L

(3.3)

dvc(t)
dt

= −vc(t)
RoC

. (3.4)

oR ovinv

L

C

Li

oi

Cv

Figura 3.2 – Interruptor Sboost em condução.

Já a Figura 3.3 representa a segunda etapa de operação, na qual o interruptor está
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bloqueado. Aplicando as leis de Kirchhoff obtêm-se as seguintes equações

diL(t)
dt

= −vc(t)
L

+ vin
L

(3.5)

dvc(t)
dt

= iL(t)
C
− vc(t)
R0C

(3.6)

sendo iL(t) a corrente no indutor e vc(t) a tensão no capacitor.

oR ovinv

L

C

Li

oi

Cv

Figura 3.3 – Interruptor Sboost bloqueado.

Estas equações podem ser expressas por meio das matrizes de espaços de estados
para cada etapa (OGATA, 1990). As equações do modelo no espaço de estados de sistemas
de uma entrada e uma saída são dadas por:

ẋ(t) = Ax(t) +Bu(t)

y(t) = Cx(t)
(3.7)

em que x(t) é o vetor de estados que representa a corrente no indutor, tensão no capacitor,
entre outras variáveis de interesse. As variáveis de entrada são representadas pelo vetor de
entrada u(t), que geralmente são fontes independentes. O vetor de saída y(t) representa
as variáveis de saída, a serem mensuradas ou controladas. Ainda, A é a matriz dinâmica
do sistema, B é o vetor de controle e C é o vetor de saída.

Para a planta sob análise, adota-se o vetor de estados

x(t) =
 iL(t)
vC(t)

 (3.8)

e a corrente do indutor como saída, e sendo u(t) = vin. A primeira etapa pode ser descrita
por

ẋ(t) = A1x(t) +B1u(t)

y(t) = C1x(t)
(3.9)

sendo

A1 =
 0 0

0 − 1
RoC

 B1 =
 1

L

0

 C1 =
[

1 0
]
. (3.10)
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A segunda etapa, pode ser dada por

ẋ(t) = A2x(t) +B2u(t)

y(t) = C2x(t)
(3.11)

com

A2 =
 0 − 1

L
1
C
− 1
RoC

 B2 =
 1

L

0

 C2 =
[

1 0
]
. (3.12)

Nas representações desenvolvidas, o conversor boost é tratado como um sistema
comutado com subsistemas lineares (LIBERZON; MORSE, 1999). Em geral, as estraté-
gias de projeto de controladores para o conversor boost utilizam um modelo linearizado,
partindo de um modelo médio (ERICKSON, 1997).

Um modelo médio pode ser encontrado ponderando-se a etapa 1 pela razão cíclica
d(t) (razão do tempo de condução do interruptor pelo período de comutação) e a etapa 2
pelo complemento da razão cíclica (1− d(t)), levando a (ERICKSON, 1997)

ẋ(t) = [A1d(t) +A2(1− d(t))]x(t) + [B1d(t) +B2(1− d(t))]u(t)

y(t) = [C1d(t) +C2(1− d(t))]x(t).
(3.13)

Os sistemas de equações apresentados em (3.13) podem ser representados na forma
escalar por:

C
dvc
dt

= iL(1− d(t))− vc
Ro

L
diL
dt

= vin − vc(1− d(t)).
(3.14)

Para permitir o uso de técnicas de projeto de controle para sistemas lineares um
modelo linearizado da planta faz-se necessário (CHEN, 1999). Tal modelo pode ser de-
terminado utilizando a abordagem de pequenos sinais.

• Modelo de pequenos sinais

No modelo para pequenos sinais a ser apresentado as ondulações de tensão e de
corrente são desprezadas, uma vez que o conversor opera no modo de condução contí-
nua e as ondulações são pequenas, e o modelo tem a finalidade de ilustrar o valor médio
das variáveis do circuito. Então, assumindo pequenas perturbações, cada uma das variá-
veis pode ser decomposta em uma parte correspondente ao valor do regime e uma parte
correspondente a pequenas variações, de modo que

d(t) = D + d̃(t) |D| �
∣∣∣d̃∣∣∣

iL(t) = IL + ĩL(t) |IL| �
∣∣∣̃iL∣∣∣

vin(t) = Vin + ṽin(t) |Vin| � |ṽin|

vc(t) = Vc + ṽc(t) |Vc| � |ṽc| .

(3.15)
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Desta forma, inserindo essas pertubações nos sistemas de equações (3.14), obtém-se

L

(
dIL
dt

+ d̃iL(t)
dt

)
= Vin + ṽin(t)− (Vc + ṽc(t))[(1− (D + d̃(t))]

C

(
dVc
dt

+ dṽc(t)
dt

)
= (IL + ĩL(t))[(1− (D + d̃(t))]− Vc

Ro

− ṽc(t)
Ro

(3.16)

logo chega-se a

L

(
dIL
dt

+ d̃iL(t)
dt

)
= Vin − Vc + VcD + ṽin(t)− ṽc(t) + Vcd̃(t) + ṽin(t)D + ṽin(t)d̃(t)

C

(
dVc
dt

+ dṽc(t)
dt

)
= − Vc

Ro

+ IL − ILD −
ṽc(t)
Ro

− ILd̃(t) + ĩL(t)− ĩL(t)D − ĩL(t)d̃(t).

(3.17)

Verifica-se a existência de termos constantes, que representam o conversor em re-
gime permanente, termos de primeira ordem e termos de segunda ordem. Como foi previ-
amente exposto, as variações são muito pequenas em relação aos valores obtidos no ponto
de operação em análise. Com isso, os termos de segunda ordem serão desconsiderados, e
assim, somente os termos de primeira ordem serão avaliados (ERICKSON, 1997),

L

(
d̃iL(t)
dt

)
= ṽin(t)− ṽc(t) + Vcd̃(t) + ṽin(t)D

C

(
dṽc(t)
dt

)
= − ṽc(t)

Ro

− ILd̃(t) + ĩL(t)− ĩL(t)D.
(3.18)

• Transformada de Laplace

A sequência da análise de pequenos sinais é feita aplicando-se a transformada de Laplace
nas equações (3.18)

LsiL(s) = vin(s) + Vcd(s)− vin(s)(1−D) (3.19)

Csvc(s) = −vc(s)
Ro

− ILd(s) + iL(s)(1−D). (3.20)

Manipulando (3.20) para se obter vc(s), resulta em

vc(s) = −ILd(s) + iL(s)(1−D)
Cs+ 1

Ro

. (3.21)

Substituindo (3.21) em (3.19) encontra-se iL(s), dado por:

iL(s) =
vin(s) + Vcd(s)−

[
−ILd(s)+iL(s)(1−D)

Cs+ 1
Ro

]
(1−D)

Ls
. (3.22)

Avaliando apenas a influência da variação na razão cíclica sobre a corrente no
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indutor, logo vin(s) = 0, então tem-se

iL(s) =
Vcd(s)−

[
−ILd(s)+iL(s)(1−D)

Cs+ 1
Ro

]
(1−D)

Ls
(3.23)

após algumas manipulações matemáticas chega-se a condição

iL(s) =
d(s)

[
Vc
(
Cs+ 1

Ro

)
+ IL(1−D)

]
Ls
(
Cs+ 1

Ro

)
+ (1−D)2 . (3.24)

Levando em consideração as equações básicas do conversor boost (ERICKSON,
1997), em que

Vc
Vin

= 1
1−D

Vin = Vc(1−D)
(3.25)

e considerando a potência de entrada igual à de saída, tem-se que

VinIL = Vc
2

Ro

IL(1−D) = Vc
Ro

.

(3.26)

Logo substituindo (3.26) em (3.24), chega-se a condição

iL(s)
d(s) =

Vc
(
Cs+ 1

Ro

)
+ Vc

Ro

Ls
(
Cs+ 1

Ro

)
+ (1−D)2 (3.27)

manipulando (3.27) obtém-se

iL(s)
d(s) = [VcRoCs+ 2Vc]

RoLCs2 + Ls+Ro(1−D)2 . (3.28)

Colocando no formato padrão (3.28), o modelo do conversor, relacionando a cor-
rente do indutor e a perturbação da razão cíclica para a malha de corrente, é obtido
por

iL(s)
d(s) =

Vc
L
s+ 2Vc

RoLC

s2 + s
RoC

+ (1−D)2

LC

. (3.29)

A partir de uma certa frequência o efeito da mudança na razão cíclica é muito
pequeno. Dessa forma, pode-se empregar um modelo simplificado de (3.29), no qual
considera-se o capacitor de saída como uma fonte de tensão (HULIEHEL; LEE; CHO,
1992). O modelo simplificado é dado por:

iL(s)
d(s) = Vo

Ls
. (3.30)



3 CONVERSORES BOOST APLICADOS À WECS 57

Esse modelo é adequado quando se quer analisar o sistema em torno da frequência
de cruzamento, como no projeto de compensadores. A simplificação apresentada só é
possível pois ambos os modelos apresentados possuem a mesma reposta dinâmica na
região da frequência de interesse, ou seja, tem o mesmo ganho e a mesma fase na região
da frequência de interesse, como pode ser visto na Figura 3.4, obtida com base nos dados
da Tabela 6.1.
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Figura 3.4 – Diagrama de bode do conversor boost para modelo completo e simplificado.

Para representar o modelo em equações de espaço de estado, a equação (3.30) é
reescrita da forma

siL(s) = Vo
L
d(s) (3.31)

logo

ẋ(t) = A3x(t) +B3u(t)

y(t) = C3x(t)
(3.32)

representam as equações de espaço de estado da equação (3.31), em que

A3 = 0

B3 = Vo
L

C3 = 1.

(3.33)
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3.2.1 Método de MPPT para o conversor boost

Na Figura 3.5 é mostrado um sistema de conversão de energia eólica utilizando o
conversor boost para maximizar a eficiência aerodinâmica da turbina.

L

C

Inversor Rede

qc

Controle
+

MPPT

PWM

PMSG

Figura 3.5 – Sistema de conversão de energia eólica com conversor boost convencional,
sistema de controle e variáveis elétricas e mecânicas.

Para a implementação do método de MPPT pelo conversor boost a corrente do
conversor é regulada, impondo assim indiretamente o conjugado ótimo.

O método de MPPT para o conversor boost, aqui descrito, é baseado em Heier
(2006) e Haque, Negnevitsky e Muttaqi (2010) e é representado no diagrama da Figura
3.6. Os seguintes passos descrevem a forma para a obtenção da referência de corrente:

(i) Estima-se ou mede-se a velocidade do gerador e mede-se a tensão na saída do retifi-
cador trifásico não controlado;

(ii) Determina-se o conjugado ótimo de referência, dado pelas equações (3.1) e (3.2),

(iii) Encontra-se a referência de corrente, por meio da relação de potência (2.5) e o
conjugado com sua velocidade angular.

I∗L = Tgoptω̂m
Vdc

. (3.34)

Para o controle de corrente do indutor, com a função de maximizar a eficiência
aerodinâmica da turbina, um controlador proporcional integral é adotado. O projeto é
realizado utilizando o controle do valor médio da corrente considerando o conversor boost
operando no modo de condução contínua com as equações descritas nesta seção.
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Figura 3.6 – Diagrama de blocos do método de MPPT.

Deve-se ressaltar que este método não leva em consideração as perdas do gerador.

3.3 Conversor boost CA

Tolbert et al. (2002) descrevem um conjunto de motor/gerador, de média potência,
robusto com alta eficiência. Este conjunto utiliza um motor a diesel de combustão interna
para acionar um gerador de ímãs permanente de velocidade variável. Um controle escalar
V/f é aplicado, no qual a tensão CA é controlada para impor a frequência desejada. A
tensão variável produzida pelo gerador é retificado pelo retificador boost CA, que alimenta
o barramento CC. Enquanto a tensão do barramento for superior a 350 volts o circuito
do retificador boost mantém-se desligado, sendo o barramento CC alimentado apenas pelo
retificador trifásico não controlado, diodos D1 −D6 da Figura 3.7. Quando a tensão for
menor que o valor limite, o retificador boost é acionado, regulando o valor da tensão do
barramento. A Figura 3.7 demonstra o esquemático do retificador boost do alternador
PMSG.
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Figura 3.7 – Esquemático do retificador boost proposto por Tolbert et al. (2002).
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A topologia mostrou ser uma alternativa atraente para estudo, pois ao não apre-
sentar o componente magnético externo ao gerador, contribui para a redução do custo e
volume do sistema.

Ainda objetiva-se impor o conjugado por meio do conversor boost. Na Figura 3.8
é apresentado o conversor boost CA aplicado à WECS. O conversor é constituído de um
retificador PWM trifásico com apenas um único interruptor. Esta topologia é composta
por duas pontes retificadoras não controladas e incorpora as indutâncias do gerador ao
conversor boost. Salienta-se que a tensão do barramento CC é controlada pelo inversor do
lado da rede elétrica, e aqui será considerada constante.
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Figura 3.8 – Conversor boost CA proposto.

Os diodos (D1 − D12) operam na frequência de comutação do conversor boost
CA, com isso precisam ser de recuperação rápida. Para não aumentar as perdas de
comutação e buscando um maior rendimento utiliza-se tecnologia de silicon carbide1 (SiC),
que apresenta reduzidos tempos de comutação.

3.3.1 Modelagem do conversor boost CA

Para obtenção do modelo dinâmico do conversor boost CA assume-se a operação
no modo de condução contínua (CCM), ou seja, quando |ia| > 0, |ib| > 0, |ic| > 0. O
estado de condução do interruptor S define duas etapas de operação. A primeira quando

1O SiC apresenta uma altíssima condutividade térmica, minimização de perda de energia (devido à
redução de perdas por recuperação reversa), redução da influência de temperatura na comutação e pode
suportar altos campos elétricos e densidades de corrente antes do dispositivo se danificar. Tais caracte-
rísticas promovem maior rendimento e, assim, um aumento da densidade de potência dos conversores que
usam essa tecnologia.
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o interruptor S conduz, ocorre um aumento da energia armazenada nas indutâncias do
estator do gerador, desde que a velocidade de rotação seja maior que zero. A duração desta
etapa é definida pela razão cíclica d. Na segunda etapa ocorre a transferência da energia
armazenada nas indutâncias do gerador para o barramento CC, por meio da condução de
3 dos 6 diodos do retificador não controlado do lado do barramento CC, sendo a duração
desta etapa no modo de condução contínua caracterizada por 1− d.

Objetiva-se aqui obter o modelo dinâmico em coordenadas estacionárias αβ do
gerador conectado ao conversor boost CA, e então obter a relação entre a razão cíclica e o
conjugado eletromagnético. Para obter as equações das tensões aplicadas pelo conversor
boost CA no gerador em coordenadas, vα e vβ, parte-se dos estados de condução mostrados
na Tabela 3.1. Esta tabela mostra as tensões de linha normalizadas, vab

E
e vbc

E
, em função

dos sinais das correntes do estator do gerador.

Tabela 3.1 – Operação da segunda etapa do conversor boost CA em CCM (S bloqueada).

f0(ia) f0(ib) f0(ic) vab/E vbc/E

0 0 0 * *
0 0 1 0 -1
0 1 0 -1 1
0 1 1 -1 0
1 0 0 1 0
1 0 1 1 -1
1 1 0 0 1
1 1 1 * *

Nota-se que a primeira e a última linha da Tabela 3.1 não correspondem ao modo
de condução contínua.

Na Tabela 3.1, a função f0(x) é dada por

f0(x) = (sgn(x) + 1)
2 . (3.35)

Então considerando a operação em modo de condução contínua, obtém-se:
vab
E

= (f0(ia)− f0(ib)) (1− d)
vbc
E

= (f0(ib)− f0(ic)) (1− d).
(3.36)

Visando a obtenção do modelo dinâmico em coordenadas αβ, as tensões vab e vbc
e as correntes ia, ib, ic, podem ser transformadas como segue:

vαβ = KαβN
−1vabc (3.37)



3 CONVERSORES BOOST APLICADOS À WECS 62

em que Kαβ é a matriz de transformação, dada pela equação (2.27),

vabc =
[
vab vbc 0

]T
(3.38)

é o vetor das tensões de linha, e a matriz N é dada por:

N =


1 −1 0
0 1 −1
1 1 1

 (3.39)

que é a matriz de transformação das componentes de linha para fase. De maneira seme-
lhante as correntes de fase em αβ podem ser obtidas

iαβ = Kαβiabc (3.40)

em que Kαβ é novamente a matriz de transformação dada pela equação (2.27) e o vetor
dado por

iabc =
[
ia ib ic

]T
(3.41)

são as correntes de fase.
Então, reescrevendo as condições dadas pelas equações (3.36), tem-se

vα =
(2

3Ef1(iα, iβ) + 1
3Ef2(iα, iβ)

)
(1− d)

vβ =
(

1√
3
Ef2(iα, iβ)

)
(1− d)

(3.42)

em que

f1(iα, iβ) =f0(iα)− f0

(
−1

2iα +
√

3
2 iβ

)

f2(iα, iβ) =f0

(
−1

2iα +
√

3
2 iβ

)
− f0

(
−1

2iα −
√

3
2 iβ

)
.

(3.43)

As funções f1(iα, iβ) e f2(iα, iβ) juntamente com a razão cíclica d definem o com-
portamento do conversor boost CA.

As equações obtidas, definem um modelo não linear definido por:

dx

dt
= f(x, u)

y(x) = h(x)
(3.44)

em que os estados são as correntes iα e iβ, a variável de controle é 1− d e a grandeza de
saida y(x) é o conjugado eletromagnético. A função h(x) é dada por (2.46) remetida a
(2.32) e (2.34).

A função f(x, u) da equação (3.44) é não diferenciável devido à presença da função
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sign. A solução numérica da equação (3.44) apresenta uma boa correspondência com
os resultados de simulações do PSIMr, bem como os resultados experimentais. Estes
resultados demonstram também que um modelo simplificado de primeira ordem entre a
perturbação na razão cíclica d e o conjugado eletromagnético, pode ser obtido para o
propósito do projeto do controlador.

Para validação da modelagem desenvolvida, foram realizadas simulações do modelo
da planta completa, conforme mostrada na Figura 3.8. Primeiramente uma comprovação
das correntes é realizada, posteriormente uma comprovação do conjugado eletromagnético
é demonstrada com o uso do modelo dinâmico e simulação numérica do conversor.

A partir do modelo dinâmico das correntes estatóricas dados por (2.38), tem-se

diα
dt

=− Rs

Ls
iα + 1

Ls
vα −

1
Ls
eα

diβ
dt

=− Rs

Ls
iβ + 1

Ls
vβ −

1
Ls
eβ

(3.45)

em que iα e iβ são as correntes estatóricas, vα e vβ são dadas pelas equações (3.42) e

eα =φsrmωe (− sin (θe))

eβ =φsrmωe (cos (θe))
(3.46)

denotam as forças eletromotrizes.
Os resultados para o modelo desenvolvido, foram comparados com uma simulação

no software PSIMr, utilizando os dados da Tabela 3.2.

Tabela 3.2 – Parâmetros de simulação e modelo dinâmico.

Rs(Ω) Ls(mH) d E(V ) ne(rpm) φsrm(Wb)
0,18 1,23 0,3 400 400 0,25
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Figura 3.9 – Correntes iα e iβ correspondentes ao modelo dinâmico (3.44), para parâmetros
da Tabela 3.2.

Figura 3.10 – Correntes iα e iβ correspondentes a simulação numérica do PSIMr para
parâmetros da Tabela 3.2.

Nos gráficos das Figuras 3.9 e 3.10 são demonstradas as correntes iα e iβ para o
modelo do conversor desenvolvido e a simulação realizada no software PSIMr respec-
tivamente. Nos resultados apresentados, em tempo(s) = 0, 2 foi aplicado um degrau na
razão cíclica, para analisar o comportamento das correntes. Considerando os resultados
obtidos, pode-se validar o modelo dinâmico encontrado para o conversor.

Uma vez que a grandeza de saída é o conjugado eletromagnético do gerador obtem-
se a equação do mesmo.
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Partindo da equação de conjugado eletromagnético (2.46), tem-se:

Te = 3
2
Np

2 (φαiβ − φβiα). (3.47)

em que os fluxos do estator φα e φβ são obtidos por,

φα = Lsiα + φrα

φβ = Lsiβ + φrβ
(3.48)

e φrα e φrβ, são dados por

φrα = φsrm cos θe
φrβ = φsrm sin θe.

(3.49)

A Figura 3.11 mostra os resultados para o conjugado eletromagnético obtido da
simulação no PSIMr e para o modelo dinâmico (3.44). O transitório mostrado é devido
a um degrau de 0, 03 na razão cíclica no instante 0, 2 s. Com os resultados observa-se a
correspondência dos dois modelos. Ressalta-se apenas a presença de componentes de alta
frequência não capturadas pelo modelo médio (3.44) nos resultados de simulação como
pode ser visto em detalhes na Figura 3.12. Com isso valida-se o modelo dinâmico médio
(3.44) encontrado para o conjugado eletromagnético.
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Figura 3.11 – Conjugado eletromagnético do modelo dinâmico e simulação numérica.
E = 400 V , d = 0, 5 para t < 0, 2 e d = 0, 53 para t > 0, 2.
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Figura 3.12 – Detalhes da Figura 3.11, E = 400 V , d = 0, 5 para 0, 15 < t < 0, 2.

A partir dos resultados de simulação pode-se inferir que é possível descrever o
comportamento dinâmico que relaciona a razão cíclica com o conjugado por um modelo
simplificado de primeira ordem. Este modelo descreve localmente o comportamento do
gerador conectado ao conversor boost CA e pode servir para o propósito do projeto do
controlador de conjugado.

Considera-se o modelo de primeira ordem definido por:

T̃ (s)
d̃(s)

= K
s
T

+ 1 (3.50)

em que K é o ganho associado e T é a constante de tempo e ∼ denota que o modelo em
questão aplica-se a pequenas perturbações em torno de um pequeno ponto de operação.

Com o objetivo de determinar os parâmetros de K e T do modelo de pequenos
sinais, realizou-se simulações em diferentes velocidades de rotação da turbina para obten-
ção do modelo simplificado, considerando que esta opera no modo MPPT, ou seja, está
operando na região II da Figura 2.5. Ressalta-se que o modelo também é valido para a
região III.

Na Figura 3.13 são demonstrados os resultados do conjugado eletromagnético para
o modelo dinâmico e também do modelo simplificado para a velocidade de rotação de
400 rpm e E = 400 V . Como observado o modelo simplificado captura o comportamento
dinâmico do gerador/conversor, podendo ser utilizado para o projeto do controlador de
conjugado. Observa-se ainda que o conjugado eletromagnético apresenta uma harmônica
na frequência 6 vezes maior que a fundamental elétrica, devido ao uso da ponte retificadora
não controlada no conversor boost CA. Este fenômeno não é capturado pelo modelo de
pequenos sinais entretanto ele pode ser considerado um distúrbio exógeno de frequência
conhecida no projeto do controlador.
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Figura 3.13 – Conjugado eletromagnético do modelo dinâmico e simplificado, ne = 400
rpm E = 400 V , d = 0, 5 para t < 0, 2 e d = 0, 53 para t > 0, 2.

A Tabela 3.3, demonstra os valores para a equação (3.50) obtidos para as diferentes
velocidades de rotação da turbina.

Tabela 3.3 – Valores de K e T para diferentes velocidades ne e E = 400 V .

ne(rpm) K T (ms)
400 1967 2
500 1700 2
600 1500 1,5
700 1333 1,3
800 1233 1,7

Na Figura 3.14 são apresentados os parâmetros do modelo simplificado em função
da velocidade (Tabela 3.3). Pode-se observar que o parâmetro K é proporcional a veloci-
dade enquanto os valores da constante de tempo T podem ser aproximados para um valor
correspondente para todas as velocidades.



3 CONVERSORES BOOST APLICADOS À WECS 68

400 450 500 550 600 650 700 750 800
0

200

400

600

800

1000

1200

1400

1600

1800

2000

G
an

h
o 

K

400 450 500 550 600 650 700 750 800

1.02

2.02

3.02

4.02

5.02

6.02

7.02

8.02

9.02

x 10
3

C
on

st
an

te
 d

e 
T
em

p
o 

(s
)

(rpm)
e

n

T

K

Figura 3.14 – Parâmetros do modelo dinâmico simplificado em função da velocidade,
Vcc = 400 V .

Da Figura 3.14 observou-se que os parâmetros K e T do modelo não variam signifi-
cativamente com a velocidade de rotação. Assim, adota-se a escala de ne = 800 rpm para
o projeto do controlador e então verifica-se o comportamento pela simulação numérica.

Para a velocidade de 800 rpm o modelo dinâmico simplificado é dado por:

T̃ (s)
d̃(s)

= 1, 6
s+ 0, 0017 (3.51)

A partir do modelo dinâmico simplificado de primeira ordem, dado por (3.51)
projetou-se um controlador. Aqui escolhe-se um controlador proporcional-integral e seu
projeto é realizado utilizando a ferramenta Matlab/Sisotoolr.

Na Figura 3.15 são apresentados os resultados para malha fechada do controle de
conjugado para o modelo dinâmico e a simulação numérica do PSIMr, para ne = 300
rpm em t < 0, 3, ne = 400 rpm para 0, 3 < t < 0, 6 e ne = 500 rpm nos instantes t > 0, 6.
Os resultados são apresentados, visando a comprovação do uso do modelo simplificado
no projeto do controlador. Pode-se observar que a operação em todas as faixas é similar
para ambos, modelo simulado do PSIMr e modelo dinâmico desenvolvido.
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Figura 3.15 – Resposta em malha fechada para o controle escalar do conjugado para
Vcc = 400 V , ne = 300 rpm para t < 0, 3, ne = 400 rpm para 0, 3 < t < 0, 6 e ne = 500
rpm para t > 0, 6.

3.4 Considerações finais

Neste capítulo foram descritas as duas topologias consideradas para este trabalho.
Primeiramente um conversor boost, amplamente utilizado em sistemas de conversão de
energia eólica, foi modelado e sua forma de controle demonstrada. O algoritmo de MPPT
é projetado para impor indiretamente o conjugado ótimo maximizando a eficiência aero-
dinâmica, por meio do controle da corrente de referência do conversor boost.

Para a topologia boost CA conectado a um gerador síncrono de ímãs permanentes
e, operando em modo de condução contínua, foi apresentada a modelagem dinâmica e
a forma de controle escalar de conjugado. Para o projeto do controlador, um modelo
dinâmico simplificado de primeira ordem que relaciona o conjugado com a razão cíclica
foi proposto, visando facilitar o projeto do controlador. A comprovação da modelagem
foi realizada por meio de simulações do modelo dinâmico, comparadas com resultados do
software PSIMr, demonstrando uma boa correspondência.





4 SISTEMA SENSORLESS NO TEMPO CONTÍNUO

4.1 Introdução

O controle por modos deslizantes surgiu do controle descontínuo (“bang - bang”),
como uma solução para o problema das oscilações inerentes a esse tipo de controle. De
forma mais abrangente, o controle por modos deslizantes é uma solução para os sistemas de
estrutura variável, pois força o movimento para algumas superfícies do espaço de estados
do sistema, a partir do que são obtidas suas principais características como robustez
relacionada as incertezas paramétricas e distúrbios externos (HUNG; GAO; HUNG, 1993;
PERRUQUETTI, 2002).

O conceito sistemas de estrutura variável foi introduzido por volta dos anos 50,
pelos pesquisadores da extinta União Soviética, S.V. Emel’yanov e A. I. Fedotova, os
quais consideravam inicialmente sistemas lineares de segunda ordem com realimentação
do erro da saída e de sua derivada, sendo que a entrada de controle poderia assumir um
entre dois valores possíveis (HUNG; GAO; HUNG, 1993; PERRUQUETTI, 2002).

De 1962 a 1970, sistemas lineares de ordem superior, invariantes ou variantes no
tempo começaram a ser analisados. Neste período, estudos foram realizados com relação a
existência, convergência e estabilidade dos modos deslizantes. Também foram investigados
os efeitos das perturbações externas e incertezas paramétricas e sistemas com variáveis
de estado não-mensuráveis para os modos deslizantes (HUNG; GAO; HUNG, 1993). Foi
somente a partir de 1970 que as teorias foram estendidas a uma grande variedade de
sistemas, dentre os quais sistemas de acionamentos elétricos (HUNG; GAO; HUNG, 1993;
GAO; HUNG, 1993; SABANOVIC; FRIDMAN; SPURGEON, 2004).

As principais vantagens das técnicas de controle por modos deslizantes estão na sua
simplicidade de projeto, invariância com relação a características do processo e rejeição
a distúrbios externos (UTKIN, 1977; SABANOVIC, 2011). Devido às características de
proporcionar sistemas de controle muito robustos verifica-se que este vem sendo aplicado
ao controle de robôs, controle de motores síncronos e de indução, controle de vôo de
aeronaves, conversores estáticos, entre outros.

Este capítulo apresentará o observador por modos deslizantes em tempo contínuo
desenvolvido em (YAN; UTKIN, 2002), conforme descrito no diagrama da Figura 4.1.
As características dos modos deslizantes apresentadas são desejáveis para um sistema de
controle sensorless. Então, um observador de corrente por modos deslizantes em tempo
contínuo é proposto. As condições de existência e convergência dos estados do sistema para
a superfície de deslizamento são estabelecidas. Mediante isto, é proposto um identificador
de velocidade com estabilidade garantida por uma candidata à função de Lyapunov em
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tempo contínuo. A metodologia, aqui, é desenvolvida para uma gerador síncrono de ímãs
permanentes de polos não salientes.

deMD
Corrente

Observador 

LPF
de EMF

Observador
e
a

e
b θ

u
b

u
a

Figura 4.1 – Diagrama de blocos do algoritmo sensorless no domínio de tempo contínuo.

4.1.1 Aspectos gerais sobre modos deslizantes

Um sistema por modos deslizantes pode ocorrer quando a entrada de controle é
uma função chaveada com um estado do sistema, onde a frequência de chaveamento pode
ser teoricamente infinita (UTKIN; GULDNER; SHIJUN, 1999). Com isso é possível forçar
um sistema simples de primeira ordem a seguir determinada referência de acordo com a
variável de estado x(t), de forma que,

dx(t)
dt

= f(x, t) + u(t) (4.1)

sendo f(x) uma função limitada, |f(x)| < f0 e f0 é uma constante. Aqui, sem perda de
generalidade, assume-se que todas as variáveis são funções do tempo e com isto o termo
(t) pode ser suprimido. Assim, a lei de controle pode ser realizada por uma função relé
do erro de rastreamento e(t) = r(t) − x(t), em que r(t) é a referência e a lei de controle
u(t) é dada por,

u(t) =

u0
+, se e(t) > 0,

u0
−, se e(t) < 0,

ou u(t) = u0sign(e), u0 = constante. (4.2)

Os valores de “e(t)” e de sua derivada “de(t)
dt

” têm sinais diferentes se u0 > f0 + |dr
dt
|,

em que

de(t)
dt

= dr(t)
dt
− f(x)− uosign(e). (4.3)

Isto significa que a amplitude do erro de rastreamento deve diminuir em uma razão
de tempo limitada.

Um dos problemas associados a análise de sistemas por modos deslizantes consiste
em encontrar as condições para a existência de uma superfície de modos deslizantes.
Na literatura verifica-se que em sistemas por modos deslizantes contínuos no tempo a
existência de uma superfície de deslizamento em um hiperplano si(x) é garantida se a
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derivada da função si(x) tiver sinal oposto a própria função, tal que,

si(x)dsi(x)
dt

< 0. (4.4)

Na literatura também são encontrados trabalhos onde a condição global apresen-
tada em (4.4) é substituída por condições locais para existência de um hiperplano si(x)
da forma como apresentada em Utkin (1992),

lim
si→0+

dsi(x)
dt

< 0

lim
si→0−

dsi(x)
dt

> 0.
(4.5)

A partir de (4.4) e (4.5) serão desenvolvidas as condições para existência de uma
superfície por modos deslizantes nos algoritmos apresentados neste capítulo.

4.2 Considerações iniciais

Sejam os vetores, em coordenadas estacionárias αβ

vαβ =
[
vα vβ

]T

iαβ =
[
iα iβ

]T

eαβ =
[
eα eβ

]T
(4.6)

definidos, respectivamente, para a tensão, a corrente e a força eletromotriz do gerador. O
modelo dinâmico (2.38) pode então, ser dado por

diαβ
dt

= −Rs

Ls
iαβ + 1

Ls
vαβ −

1
Ls
eαβ (4.7)

em que Rs é a resistência estatórica e Ls é a indutância estatórica do gerador, represen-
tados por seus valores nominais. A EMF, por sua vez, representada por (2.37), é descrita
como segue

eαβ = φsrmωe

 − sin (θe)
cos (θe)

 (4.8)

em que ωe é a velocidade elétrica e θe é a posição elétrica do gerador. Considerando que as
dinâmicas mecânicas variam mais lentamente que as dinâmicas elétricas, pode-se definir
a variação de ωe como,
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dωe
dt

= 0 (4.9)

e, assim,

deαβ
dt

=
 0 −ωe
ωe 0

 eαβ (4.10)

define o comportamento dinâmico da EMF do gerador.

4.3 Observador de corrente por modos deslizantes para obtenção da EMF

O estimador de velocidade e posição rotórica é desenvolvido em coordenadas es-
tacionárias αβ. Primeiramente um observador de corrente por modos deslizantes é apre-
sentado cuja função é determinar a EMF. Após, um estimador de força eletromotriz tem
como objetivo obter a velocidade rotórica.

Desejando estimar as correntes do gerador, define-se o observador de corrente por
modos deslizantes dado por:

dîαβ
dt

= −Rs

Ls
îαβ + 1

Ls
vαβ −

1
Ls
uαβ (4.11)

em que

îαβ =
[
îα îβ

]T
(4.12)

uαβ =
[
uα uβ

]T
(4.13)

são o vetor de corrente estatórica estimada em coordenadas estacionárias e a função de
atração respectivamente.

O vetor da ação forçante descontínua uαβ é dada por,

uαβ = k1sign(sαβ) (4.14)

para k1 ∈ <+. A superfície de deslizamento é definida como

sαβ = îαβ − iαβ, (4.15)

e sign é a função sinal, que é definida por,

sign(x) =


1, se x > 0,

0, se x = 0,

−1, se x < 0.

(4.16)
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O Teorema a seguir mostra a condição para convergência da função para a superfície
de deslizamento (sαβ = ĩαβ) e a forma de obtenção de EMF.

Teorema 4.3.1. (YAN; UTKIN, 2002) Seja o modelo dinâmico definido por (4.7)
cujo observador de estado é descrito por (4.11). Os erros de estimação irão convergir
para zero se e somente se existir uma constante k1 suficientemente grande que compense
as forças eletromotrizes. Neste as forças eletromotrizes são obtidas por meio de um filtro
passa-baixas como segue,

eeqαβ = LPF (uαβ) (4.17)

que convergem para eα e eβ.

�

Prova. O comportamento dinâmico da superfície de deslizamento dada pelos erros
de estimação, será definido pela diferença entre (4.11) e (4.7) tal que,

dĩαβ
dt

= −Rs

Ls
ĩαβ + 1

Ls
eαβ −

1
Ls
uαβ. (4.18)

Considerando uma função candidata a Lyapunov escrita da forma,

V = 1
2
(̃
i2α + ĩ2β

)
(4.19)

é necessário que a variação de Lyapunov seja definida negativa ou seja dV
dt

< 0, para
assegurar a convergência de (4.18). Então a derivada de (4.19) é dada por,

dV

dt
= ĩα

d̃iα
dt

+ ĩβ
d̃iβ
dt
. (4.20)

Substituindo (4.18) na expressão (4.20), resulta em,

dV

dt
= −Rs

Ls

(̃
i2α + ĩ2β

)
+ 1
Ls

(
eαĩα + eβ ĩβ

)
− 1
Ls
k1
(
|̃iα|+ |̃iβ|

)
. (4.21)

Logo, para um k1 grande o suficiente que satisfaça a condição abaixo, tem-se que
dV
dt

será negativa e a função candidata a Lyapunov (4.19) decairá a zero quando t −→∞.

k1 ≥ max (|eα|, |eβ|) .

Como consequência, o erro de estimação das correntes (ĩαβ) convergirá para zero,
ou seja, os valores estimados das correntes (îαβ) convergem para os valores reais (iαβ).

Depois que ocorrem os modos deslizantes, isto é, dĩαβ
dt

= 0 e garantindo que ĩαβ = 0,
o comportamento dinâmico do erro de estimação (4.18) torna-se,

eαβ = uαβ. (4.22)

Desta forma, pelo método do controle equivalente (UTKIN, 1992), (UTKIN; GULD-
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NER; SHIJUN, 1999), as componentes de baixa frequência do sinal forçante uαβ contém
um sinal equivalente ao sinal eαβ. Desse modo, este sinal equivalente pode ser obtido por
meio do filtro passa-baixas demonstrado em (4.17).

Observa-se que a banda passante do filtro por um lado deve ser escolhida sufici-
entemente grande para permitir a passagem das componentes do sinal forçante uαβ, de
baixa frequência, que correspondem a força eletromotriz. Por outro lado, ela deve ser
pequena o suficiente para eliminar as componentes de elevada frequência causadas pelas
não idealidades e dinâmicas não modeladas do sistema (DRAKUNOV; UTKIN, 1995).

4.4 Observador de força eletromotriz para estimação da velocidade elétrica

Nesta seção um observador de EMF em tempo contínuo é apresentado utilizando
o método direto de Lyapunov para determinar a velocidade e posição rotórica.

O observador de velocidade pode ser obtido por meio de (4.11). De acordo com o
Teorema 4.3.1. Após a ocorrência dos modos deslizantes pode-se considerar que,

eeqαβ = eαβ (4.23)

e então, definir um observador de EMF como segue,

dêαβ
dt

= M ω̂eeαβ − k2ẽαβ (4.24)

em que ω̂e a velocidade elétrica estimada, k2 uma constante positiva,

êαβ =
[
êα êβ

]T
(4.25)

ẽαβ =
[
ẽα ẽβ

]T
(4.26)

são as EMF’s estimadas e os erros de estimação respectivamente, em que

ẽαβ = êαβ − eαβ. (4.27)

M é uma matriz auxiliar, dada por

M =
 0 −1

1 0

 (4.28)

O Teorema a seguir estabelece a lei adaptativa para estimar a velocidade rotórica.
Teorema 4.4.1. (YAN; UTKIN, 2002) Seja o observador de EMF (4.24), sujeito

à condição (4.9) e ao Teorema 4.3.1. O observador (4.24) é estável e a convergência do
erro de estimação (ẽα e ẽβ) para zero é garantida se k2 é positivo e sendo o algoritmo
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para a variação de velocidade definido por:

˙̂ωe = (ẽαeβ − ẽβeα) (4.29)

Nesse caso, a velocidade estimada ω̂e converge para o seu valor real ωe, quando ẽα → 0 e
ẽβ → 0.

�

Prova. O comportamento dinâmico do erro de estimação da EMF é obtido pela
diferença entre (4.24) e (4.10) dado por

dẽαβ
dt

= M ω̃eeαβ − k2ẽαβ (4.30)

sendo ẽαβ o erro de estimação (4.27) e

ω̃e = ω̂e − ωe (4.31)

o erro de estimação de velocidade rotórica.
Considerando uma função candidata a Lyapunov escrita da forma,

V = 1
2
(
ẽ2
α + ẽ2

β + ω̃2
e

)
, (4.32)

sua derivada é dada por
dV

dt
= ẽα

dẽα
dt

+ ẽβ
dẽβ
dt

+ ω̃e
dω̃e
dt

. (4.33)

Substituindo (4.30) em (4.33) e considerando a definição da equação (4.9), tem-se

dV

dt
= −k2

(
ẽ2
α + ẽ2

β

)
. (4.34)

A estabilidade do sistema é garantida já que dV
dt

é negativa para, k2 definido como
uma constante positiva. Desta forma ẽαβ converge para zero com o decaimento da fun-
ção Lyapunov (4.32), de tal modo que ω̃e convergirá para um valor constante e que ω̂e
convergirá para o seu valor real.

Logo, por meio de (4.8), a posição rotórica pode ser estimada por

θ̂e = tan−1
(
− êα
êβ

)
. (4.35)

4.5 Considerações finais

Este capítulo abordou o algoritmo sensorless no domínio do tempo contínuo em
coordenas estacionárias αβ aplicado ao gerador síncrono de ímãs permanentes. Para
desenvolver essa metodologia primeiramente foram apresentadas as condições para a exis-
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tência da superfície de deslizamento. As equações que descrevem o modelo dinâmico do
gerador foram dadas para então ser proposto um observador de corrente por modos desli-
zantes. Por fim um observador de força eletromotriz foi desenvolvido por meio do método
direto de Lyapunov para obtenção da velocidade e da posição rotórica. Estes observadores
serviram para os estudos e motivação dos métodos de estimação.



5 SISTEMA SENSORLESS NO TEMPO DISCRETO

5.1 Introdução

Usualmente, as estratégias de controle sensorless são desenvolvidas em tempo con-
tínuo e aplicadas ao tempo discreto. Isto, contudo, acarreta numa desvantagem. Toda a
análise de estabilidade estabelecida em tempo contínuo perde a validade em tempo dis-
creto. A estabilidade do sistema só pode ser garantida, então, quando a frequência de
amostragem tende ao infinito que resultaria no tempo contínuo. Esta limitação, todavia,
não existe no sistema sensorless proposto a seguir. Isto é uma consequência da aborda-
gem integral em tempo discreto tanto para o desenvolvimento quanto para a análise de
estabilidade do sistema em questão.

Inicialmente, o modelo discreto para o PMSG é apresentado. Em seguida, o sis-
tema sensorless discreto é proposto, segundo Bernardes (2013). Ele engloba o observador
de corrente por modos deslizantes, o observador de EMF e a lei de adaptação para a
velocidade elétrica. A análise de estabilidade, é demonstrada para cada componente do
sistema.

5.1.1 Condições para a existência de uma superfície por modos deslizantes
discreta

No Capítulo 4 foram apresentadas as condições para existência de uma superfície
por modos deslizantes em tempo contínuo. No qual a superfície existe se o hiperplano de
deslizamento atender à condição apresentada na equação (4.4), ou seja,

si(s)
dsi
dt

< 0. (5.1)

Ou ainda a condição global apresentada em (5.1) pode ser substituída por condições
locais para existência de um hiperplano si(x) da forma como apresentada em Utkin (1992),

lim
si→0+

dsi(x)
dt

< 0

lim
si→0−

dsi(x)
dt

> 0.
(5.2)

A forma equivalente para a existência de um hiperplano de deslizamento dada em
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(5.1) e (5.2) em tempo discreto pode ser obtida na forma,

si(k)∆si(k), e

lim
si(k)→0+

∆si(k)(x) < 0;

lim
si(k)→0−

∆si(k)(x) > 0;

(5.3)

em que ∆si(k) = si(k+1) − si(k).
Porém, em sistemas no tempo discreto as condições apresentadas em (5.3) são

necessárias, mas não são suficientes (SARPTURK; ISTEFANOPULOS; KAYNAK, 1987).
Para sistemas discretos no tempo as condições apresentadas em (5.1) e (5.2) não garantem
uma convergência estável. Uma condição necessária e suficiente pode ser obtida a partir
da análise de estabilidade de Lyapunov. Para tanto, considere a superfície de deslizamento
em tempo discreto como candidata a função Lyapunov,

Vk = s2
i(k). (5.4)

Escrevendo a equação diferença de (5.4) tem-se,

∆Vk = s2
i(k+1) − s2

i(k). (5.5)

A equação (5.5) pode ser reescrita na forma

∆Vk = [si(k+1) + si(k)][si(k+1) − si(k)]. (5.6)

Multiplicando (5.6) por sign2(si(k)),

∆Vk = [si(k+1) + si(k)]sign(si(k))[si(k+1) − si(k)]sign(si(k)). (5.7)

A partir da equação (5.7) é possível se obter as condições necessária e suficiente
para a existência de uma superfície por modos deslizantes em tempo discreto conforme
apresentado em Sarpturk, Istefanopulos e Kaynak (1987). A equação (5.7) pode ser
separada em duas inequações da forma,

[si(k+1) − si(k)]sign(si(k)) < 0 (5.8)

[si(k+1) + si(k)]sign(si(k)) ≥ 0. (5.9)

A condição (5.8) pode ser entendida como uma segunda forma de representação
de (5.3) e representa a condição necessária para a existência de uma superfície por modos
deslizantes em tempo discreto. A inequação (5.9) mostra a condição chamada suficiente
para a existência de uma superfície de modos deslizantes em tempo discreto. As referi-
das inequações indicam que se existe uma superfície de deslizamento em tempo discreto
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estável, então a trajetória dos estados irá cruzar pelo hiperplano de deslizamento a cada
intervalo de tempo e a distância do estado até a superfície de deslizamento na amostra
de (k+ 1) não é maior que a amostra anterior (SABANOVIC; FRIDMAN; SPURGEON,
2004). Por outro lado as condições estabelecidas em (5.8) e (5.9) definem limites superior
e inferior para a lei de controle, os quais dependem da distância do estado de si(k) até a
superfície de deslizamento (KOTTA; SARPTURK; ISTEFANOPULOS, 1989).

Outra forma de determinar as condições necessária e suficiente para a existência
de uma superfície de deslizamento em tempo discreto foi apresentada por Sira-Ramirez
(1991). Neste trabalho um regime convergente por modos deslizantes discreto existe em
si(k) se a condição apresentada em (5.10) for satisfeita,

|si(k+1)||si(k)| < |si(k)|2. (5.10)

A condição (5.10) pode ser reescrita

|si(k+1)si(k)| < s2
i(k). (5.11)

A inequação (5.11) garante,

si(k+1)si(k) < s2
i(k) (5.12)

ou ainda
(si(k+1) − si(k))si(k) < 0. (5.13)

o que garante a veracidade das equações (5.3) e (5.8).
As condições acima estabelecem as condições para que ocorram os modos quase

deslizantes. Porém Gao, Wang e Homaifa (1995) sugere que as trajetórias dos estados
desejados para um sistema por modos deslizantes discretos devem possuir os seguintes
atributos:

1. Partindo de qualquer condição inicial, as trajetórias movem-se monotonicamente
em direção à superfície cuja função de deslizamento é nula e cruzam-na em tempo
finito;

2. Após o primeiro cruzamento pela superfície, as trajetórias atravessam-na sucessiva-
mente a cada período de amostragem, gerando um movimento de chaveamento em
torno da superfície;

3. A amplitude do movimento de chaveamento em torno da superfície não aumenta e
as trajetórias permanecem confinadas em uma região limitada e especificada.

Mediante esses atributos, Gao estabelece as seguintes definições para contemplar os modos
de deslizamentos no domínio de tempo discreto.
Definição 5.1.1. O movimento de um sistema por modos deslizantes no domínio de
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tempo discreto que satisfaz os atributos 2 e 3 é chamado de modo quase deslizante (QSM).
A região especificada que contém o QSM é chamada de região de modo quase deslizante
é definida por

|si(k)| < smax

em que 2smax é o tamanho da região.

�

Definição 5.1.2. O modo quase deslizante torna-se um modo quase deslizante ideal
quando smax = 0.

�

Definição 5.1.3. Um sistema por modos deslizantes discretos satisfaz uma condição de
atração se o sistema em questão possui todos os três atributos listados.

�

Dessa forma, o modo quase deslizante segundo Gao, Wang e Homaifa (1995) pode
ser obtido se o sistema por modos deslizantes satisfizer as definições acima, bem como a
condição

si(k+1)si(k) < 0. (5.14)

Nesse sentido, o modo quase deslizante segundo Sarpturk, Istefanopulos e Kaynak
(1987) pode não se enquadrar nos atributos de Gao. Uma vez que a condição (5.9)
estabelece que a amplitude do movimento de chaveamento é não crescente, ele pode ocorrer
uma região que ultrapassa uma QSM previamente especificada. Nesse caso, o atributo
3 não é contemplado. Visto que as condições de Sira-Ramirez (1991) são equivalentes a
Sarpturk, Istefanopulos e Kaynak (1987), então o mesmo raciocínio é válido para estes.

Então desejando que as condições de Sarpturk, Istefanopulos e Kaynak (1987)
e Gao, Wang e Homaifa (1995) sejam satisfeitas, Bernardes (2013) propõem uma nova
condição que assegura a desigualdade (5.14) bem como a Definição 5.1.1, ou seja,

si(k+1)sign(si(k)) < 0 (5.15)

|si(k+1)| ≤ smax. (5.16)

Nesse caso as condições (5.15) e (5.16) podem ser agrupadas tal que

−si(k+1)sign(si(k)) ≤ smax (5.17)

deva ser garantida. Essa condição pode também ser facilmente obtida assumindo que
a condição (5.9) satisfaz a Definicao 5.1.1. Ressalta-se ainda que as condições (5.8) e
(5.14) são equivalentes. Nesse sentido, pode-se dizer que o QSM segundo Gao, Wang e
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Homaifa (1995) é um caso particular de Sarpturk, Istefanopulos e Kaynak (1987), em
que o movimento de chaveamento fica confinado em uma região especificada. Com isso,
pode-se concluir que o QSM é garantido se as condições

(si(k+1) − si(k))sign(si(k) < 0 (5.18)

−si(k+1)sign(si(k)) ≤ smax (5.19)

são asseguradas.

5.1.2 Modelo do PMSG no domínio de tempo discreto

O comportamento dinâmico das correntes estatóricas do PMSG, no domínio de
tempo discreto pode ser obtido pela discretização de (4.7) pelo método de discretização
de Euller, dado por

iαβ(k+1) = iαβ(k) −
TsRs

Ls
iαβ(k) + Ts

Ls
vαβ(k) −

Ts
Ls
eαβ(k) (5.20)

em que Ts é o período de amostragem, Rs e Ls são os parâmetros de resistência e indutância
estatórica respectivamente, e

iαβ(k) =
[
iα(k) iβ(k)

]T

vαβ(k) =
[
vα(k) vβ(k)

]T

eαβ(k) =
[
eα(k) eβ(k)

]T
(5.21)

são os vetores que denotam a corrente e tensão estatóricas e a força eletromotriz, em
coordenadas estacionárias αβ no instante k. Esta última, dada pela discretização de
(4.8), como segue

eαβ(k) = φsrmωe(k)

 − sin
(
θe(k)

)
cos

(
θe(k)

)  (5.22)

em que ωe(k) é a velocidade elétrica e θe(k) é a posição elétrica amostrada.
A equação (5.20) determina o observador de corrente a ser proposto. Entretanto

é necessário obter o comportamento dinâmico para a força eletromotriz eαβ, para propor
um observador de EMF e para obtenção da velocidade ωe e a posição rotórica θe. Então,
o comportamento dinâmico para EMF é obtido pela discretização de (4.10) por Euller,
obtendo
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eαβ(k+1) = eαβ(k) + Ts

 0 −ωe(k)

ωe(k) 0

 eαβ(k). (5.23)

Ressalta-se, entretanto, que a condição (4.9) torna-se

∆ωe(k) = 0 (5.24)

em tempo discreto, considerando que a velocidade varia lentamente em relação as gran-
dezas elétricas.

Por meio da equação (4.10) a posição rotórica também pode ser calculada em
tempo discreto, dada por

θe(k) = tan−1
(
−
eα(k)

eβ(k)

)
(5.25)

sendo tan−1 a função arcotangente.

5.2 Observador de corrente por modos deslizantes em tempo discreto

O ponto de partida do sistema sensorless é o observador de corrente. Então a
partir da equação (5.20) propõe-se então um observador por modos deslizantes, dado por,

îαβ(k+1) = Aîαβ(k) +Bvαβ(k) −Buαβ(k) (5.26)

em que

A =
 1− TsRs

Ls
0

0 1− TsRs
Ls

 , B =
 Ts

Ls
0

0 Ts
Ls

 , (5.27)

e os vetores
îαβ(k) =

[
îα(k) îβ(k)

]T

vαβ(k) =
[
vα(k) vβ(k)

]T

uαβ(k) =
[
uα(k) uβ(k)

]T
(5.28)

denotam a corrente estatórica estimada, tensão estatórica e a função de atração para uma
superfície de deslizamento.

Define-se, então, a função de deslizamento, dada por

sαβ(k) = B−1ĩαβ(k) (5.29)

e
ĩαβ(k) = îαβ(k) − iαβ(k) (5.30)
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é o erro de estimação de corrente estatórica.
A função forçante uαβ é a lei de aproximação para a superfície de deslizamento

cuja função (5.29) é nula. Assim sendo, a função de atração é proposta por

uαβ(k) = ueqαβ(k) + umdαβ(k) (5.31)

na qual o primeiro termo é uma função contínua determinada pelo método de controle
equivalente (UTKIN; GULDNER; SHIJUN, 1999) tal que

s(k+1)

∣∣∣
uαβ(k)=ueq

αβ(k)
= 0; (5.32)

enquanto o segundo termo pode ser uma função descontínua que force a função de des-
lizamento (5.29) permanecer com um valor nulo, ou seja força a trajetória dos estados a
permanecer na superfície de deslizamento. Nesse caso, define-se a função

umdαβ(k) = h1Isαβ(k) + h2Isign(sαβ(k)) (5.33)

em que h1 e h2 são constantes projetadas, enquanto

sign(sαβ(k)) =
[
sign(sα(k)) sign(sβ(k))

]T
(5.34)

sendo sign a função sinal definida por (4.16), e I ∈ R2x2, uma matriz identidade.
O Lema a seguir estabelece a função equivalente ueqαβ(k) que assegura a condição

(5.32).
Teorema 5.2.1. Seja o observador de corrente (5.26) sujeito à função de deslizamento
(5.29) bem como a lei de aproximação (5.31). Dessa forma, se a função contínua ueqαβ(k)

é dada por

ueqαβ(k) = sαβ(k) + eαβ(k) +B−1(A− I)ĩαβ(k) (5.35)

então, conforme a técnica de controle equivalente (UTKIN, 1992), a função de desliza-
mento no instante k + 1 é

sαβ(k+1) = −ẽαβ(k) (5.36)

em que ẽαβ(k) é o vetor de erro de estimação de EMF.

�

Prova. O comportamento dinâmico do erro de estimação será definido pela dife-
rença entre (5.20) e (5.26) tal que,

ĩαβ(k+1) = Aĩαβ(k) +Beαβ(k) −Buαβ(k) (5.37)

em que ĩαβ(k) é dado por (5.30). Por sua vez, no instante de k+1 a função de deslizamento
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(5.29) é dada por

sαβ(k+1) = B−1ĩαβ(k+1). (5.38)

Substituindo (5.37) em (5.38), obtém-se

sαβ(k+1) = B−1
(
Aĩαβ(k) +Beαβ(k) −Buαβ(k)

)
(5.39)

que subtraída pela função de deslizamento (5.29) resulta em

sαβ(k+1) = sαβ(k) +B−1
[
(A− I)ĩαβ(k) +Beαβ(k) −Buαβ(k)

]
. (5.40)

Conforme a técnica do método de controle equivalente, seguida pela condição de
igualdade (5.32), substitui-se a função contínua (5.35) em (5.40) tal que

sαβ(k+1) = −ẽαβ(k) (5.41)

dando um indicativo de que as propriedades de estabilidade bem como de convergência
do observador de corrente (5.26) estão sujeitas ao erro de estimação de EMF. Nesse caso,
a função descontínua umdαβ(k) vem para contemplar essa situação, conferindo robustez ao
observador.

Para a análise de estabilidade do observador segundo a função descontínua umdαβ(k)

é necessário verificar as condições de deslizamento para o domínio de tempo discreto.
Como visto anteriormente, segundo Gao, Wang e Homaifa (1995), pode ocorrer o

modo quase-deslizante, modificando a condição dada por Sarpturk, Istefanopulos e Kay-
nak (1987) e Sira-Ramirez (1991), em que o movimento fica confinado em uma região
específica. Com isso pode-se concluir que o modo quase deslizante é garantido se a con-
dição que segue é assegurada.

(si(k+1) − si(k))sign(si(k)) < 0 (5.42)

−si(k+1)sign(si(k)) < smax (5.43)

Mediante o exposto, considera-se as Hipóteses e o Teorema seguinte para estabe-
lecer os limites dos ganhos do observador de corrente (5.26).
Hipótese 5.2.1. O vetor do erro de estimação de EMF é dado por

ẽαβ(k) = êαβ(k) − eαβ(k) (5.44)

tal que
|ẽαβ(k)| ≤ ẽαβmax (5.45)

em que ẽαmax e ẽβmax são constantes positivas conhecidas.
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�

Hipótese 5.2.2. A função de deslizamento (5.29) satisfaz a Hipótese 5.2.1 tal que

|sαβ(k)| ≤ smax (5.46)

na qual os modos quase deslizantes ficam confinados em uma região igual a 2smax

�

Teorema 5.2.2. Seja o observador de corrente (5.26) sujeito à lei de aproximação (5.31),
à função descontínua umdαβ(k) dada por (5.33) e as Hipóteses 5.2.1. e 5.2.2. Portanto, a
função de deslizamento converge e permanece confinada em torno da superfície de desli-
zamento s(k), se os ganhos positivos h1 e h2 satisfazem as desigualdades dadas por

0 < h1 < 1 (5.47)

h2 ≥ max(ẽαmax; ẽβmax) (5.48)

h2 ≥ min(−ẽαmax + (1− h1)sαmax;−ẽβmax + (1− h1)sβmax). (5.49)

�

Prova. Conforme o Teorema 5.2.2., o comportamento dinâmico da função de desliza-
mento (5.29) sob a lei de aproximação (5.31) e a função descontínua (5.33) é dado por:

sαβ(k+1) = −ẽαβ(k) − h1Isαβ(k) + h2Isign(sαβ(k)). (5.50)

A convergência bem como a permanência da função de deslizamento sαβ(k) para
uma região segundo a Hipótese 5.2.2. são asseguradas pelas condições (5.42) e (5.43),
respectivamente. Inicialmente, considerando a componente de coordenada α, tem-se por
(5.42) que

(sα(k+1) − sα(k))sign(sα(k)) < 0. (5.51)

Substituindo (5.50) em (5.51) e desenvolvendo tem-se

sα(k+1)sign(sα(k))− |sα(k)| < 0

−ẽα(k)sign(sα(k))−h1sα(k)sign(sα(k))− h2signsign(sα(k))− |sα(k)| < 0

−(1+h1)|sα(k)| − h2 − ẽα(k)sign(sα(k)) < 0.

(5.52)

Pela Hipótese 5.2.1. sabe-se que |ẽα(k)| ≤ ẽαmax, então logo

h1 > 0

h2 ≥ ẽαmax
(5.53)

o que assegura a condição (5.52) e (5.42).
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Agora assumindo a condição (5.43), substituindo (5.50) em (5.43) e desenvolvendo
obtém-se

− sα(k+1)sign(sα(k)) < sαmax

−ẽα(k)sign(sα(k))+h1sα(k)sign(sα(k)) + h2signsign(sα(k)) ≤ |sαmax|

sαmax − ẽα(k)sign(sα(k))− h1|sαmax| − h2 ≥ 0.

(5.54)

Assim conforme Hipótese 5.2.1. e 5.2.2., se sα(k) e ẽα(k) possuem sinais opostos,
|sα(k)| ≤ sαmax e |ẽα(k)| ≤ ẽαmax, então as desigualdades (5.52) e (5.54) resultam em

− (1 + h1)|sα(k)| − h2 − ẽα(k)sign(sα(k)) < 0

− (1 + h1)sαmax − h2 − ẽαmax < 0
(5.55)

sαmax − ẽα(k)sign(sα(k))− h1|sαmax| − h2 ≥ 0

sαmax − ẽαmax − h1sαmax − h2 ≥ 0

(h1 − 1)sαmax + h2 + ẽαmax ≤ 0

(5.56)

e portanto a condição (5.43) pode ser assegurada se

h1 < 1

h2 ≤ −ẽαmax − (h1− 1)sαmax.
(5.57)

Agrupando as condições (5.53) e (5.57) tem se que

0 < h1 < 1

ẽαmax ≤ h2 ≤ −ẽαmax − (h1− 1)sαmax.
(5.58)

Fazendo para a componente de eixo β, conclui-se também que

0 < h1 < 1

ẽβmax ≤ h2 ≤ −ẽβmax − (h1− 1)sβmax
(5.59)

devem ser asseguradas para que a função de deslizamento (5.29) convirja e permaneça
confinada em uma região, conforme a Hipótese 5.2.2.

�

Após a ocorrência dos modos deslizantes, a EMF equivalente pode ser obtida por
um filtro passa-baixa, por meio da função de atração uαβ(k). Função esta obtida pela
substituição de (5.35) e (5.33) em (5.31)
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uαβ(k) = ueqαβ(k) + umdαβ(k)

ueqαβ(k) = sαβ(k) + eαβ(k) +B−1(A− I)ĩαβ(k)

umdαβ(k) = h1Isαβ(k) + h2Isign(sαβ(k))

sαβ(k) = B−1ĩαβ(k)

uαβ(k) = elpfαβ(k) + (A+ h1I)sαβ(k) + h2Isign(sαβ(k))

(5.60)

em que elpfαβ(k) é obtido por um filtro passa-baixa, utilizando uαβ(k), dado por

elpfαβ(k+1) = (1− Tsωfiltro)Ielpfαβ(k) + TsωfiltroIuαβ(k) (5.61)

e ωfiltro é a frequência de corte do filtro passa-baixa.
A banda passante desse filtro deve ser ajustada adequadamente para possibilitar a

aquisição apenas das componentes desejadas de baixa frequência (DRAKUNOV; UTKIN,
1995).

Então, a EMF obtida é usada para estimar a posição e a velocidade rotórica, como
segue.

5.3 Observador de EMF para obtenção da velocidade e posição rotórica

Nesta seção, um algoritmo robusto para estimação da velocidade elétrica do gera-
dor, em tempo discreto, é proposto. Para tanto, deve-se definir inicialmente o observador
de EMF. A partir deste, o algoritmo robusto é obtido por meio do Método Direto de
Lyapunov.

O observador de EMF baseia-se no comportamento dinâmico (5.23), escrito por

eαβ(k+1) = eαβ(k) + Tsωe(k+1)Meαβ(k) (5.62)

em que M é a matriz dada dado por (4.28).
Então o observador de EMF é proposto e definido como segue

êαβ(k+1) = êαβ(k) + Tsω̂e(k+1)Melpfαβ(k) − h3Iẽαβ(k) (5.63)

em que h3 e ω̂e(k+1) denotam o ganho do observador e a velocidade rotórica estimada um
passo a frente, e

êαβ(k) =
[
êα(k) êβ(k)

]T

ẽαβ(k) =
[
ẽα(k) ẽβ(k)

]T (5.64)
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são os vetores de EMF estimada e de erro de estimação, sendo

ẽαβ(k) = êαβ(k) − elpfαβ(k). (5.65)

As Hipóteses e o Teorema a seguir estabelecem as condições para a convergência
do observador de EMF e obtenção da velocidade estimada consequentemente.
Hipótese 5.3.1. Assume-se que o observador por modos deslizantes encontra-se em
regime permanente, de maneira que

elpfαβ(k) = eαβ(k) (5.66)

seja válida, onde o sinal equivalente elpfαβ(k) é determinado por (5.61).

�

Hipótese 5.3.2. Assume-se que as variações de velocidade ωe são mais lentas que as
variações das grandesas elétricas, tal que

∆ωe(k) = 0 (5.67)

seja válida. Isso é justificado pelo fato da constante de tempo mecânica ser maior que a
de tempo elétrica.

�

Teorema 5.3.1. Seja o observador de EMF (5.63) sujeito às Hipóteses 5.3.1 e 5.3.2 bem
como a lei de adaptação

ω̂e(k+1) = ω̂e(k)

1 + T 2
s

2 γ||eαβ(k)||22
− Tsγ(1− h3)

1 + T 2
s

2 γ||eαβ(k)||22
(ẽTαβ(k)Meαβ(k)) (5.68)

em que γ é um ganho positivo para acelerar a convergência de adaptação, e

||eαβ(k)||22 = eαβ(k)e
T
αβ(k) (5.69)

é a norma euclidiana das matrizes.
Assim, o vetor de EMF estimada ω̂e(k) converge para o vetor ωe(k+1) se e somente

se existir um ganho h3, tal que a desigualdade

0 < h3 < 2

seja satisfeita. Consequentemente, a velocidade estimada ω̂e(k) também converge para o
valor real ωe(k).

�
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Prova. O comportamento dinâmico que caracteriza o erro de estimação da EMF
é dado pela diferença entre (5.62)(5.63) como segue

ẽαβ(k+1) = êαβ(k+1) − eαβ(k+1)

ẽαβ(k+1) = êαβ(k) + Tsω̂e(k+1)Melpfαβ(k) − h3Iẽαβ(k) − eαβ(k) − Tsωe(k+1)Meαβ(k)

ẽαβ(k+1) = êαβ(k) − eαβ(k)−h3Iẽαβ(k) + Tsω̂e(k+1)Melpfαβ(k) − Tsωe(k+1)Meαβ(k)

ẽαβ(k+1) =(1− h3)Iẽαβ(k) + Tsω̃e(k+1)Meαβ(k)

(5.70)

em que ω̃e(k+1) é o erro de estimação de velocidade no instante k + 1, tal que

ω̃e(k) = ω̂e(k) − ωe(k). (5.71)

Pelo Método Direto de Lyapunov, seja uma função candidata à Lyapunov definida
positiva dada por

V(k) = ẽαβ(k)ẽ
T
αβ(k) + γ−1ω̃2

e(k) (5.72)

de maneira que sua variação

∆V(k) = V(k+1) − V(k)

∆V(k) = ẽαβ(k)ẽ
T
αβ(k) − ẽαβ(k)ẽ

T
αβ(k) + γ−1(ω̃2

e(k+1) − ω̃2
e(k))

(5.73)

deve ser definida negativa para garantir a estabilidade da dinâmica (5.70). Dessa forma,
substituindo (5.70) em (5.73) obtém-se

∆V(k) =
[
(1− h3)Iẽαβ(k) + Tsω̃e(k+1)Meαβ(k)

]T [
(1− h3)Iẽαβ(k) + Tsω̃e(k+1)Meαβ(k)

]
+

+ γ−1(ω̃2
e(k+1) − ω̃2

e(k))− ||ẽαβ(k)||22
∆V(k) =[(1− h3)2 − 1]||ẽαβ(k)||22 + γ−1(ω̃2

e(k+1) − ω̃2
e(k))+

+ Ts(1− h3)ω̃e(k+1)[Mẽαβ(k)eαβ(k) +MT ẽαβ(k)e
T
αβ(k)]+

+ T 2
s Iω̃

2
e(k+1)e

T
αβ(k)eαβ(k).

(5.74)

Então define-se a variação de erro de velocidade por

∆ω̃e(k) = ω̃e(k+1) − ω̃e(k) (5.75)

isolando ω̃e(k) e elevando ao quadrado ambos os lado, tem-se

ω̃2
e(k+1) − ω̃2

e(k) = 2∆ω̃e(k+1)ω̃e(k) −∆ω̃2
e(k). (5.76)
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Substituindo (5.76) em (5.74) encontra-se

∆V(k) =[(1− h3)2 − 1]||ẽαβ(k)||22 + γ−1(2∆ω̃e(k+1)ω̃e(k) −∆ω̃2
e(k))+

+ Ts(1− h3)ω̃e(k+1)[Mẽαβ(k)eαβ(k) + (M )T ẽαβ(k)e
T
αβ(k)]+

+ T 2
s Iω̃

2
e(k+1)e

T
αβ(k)eαβ(k)

∆V(k) =[(1− h3)2 − 1]||ẽαβ(k)||22 + γ−1(2∆ω̃e(k+1)ω̃e(k) −∆ω̃2
e(k))+

+ 2Ts(1− h3)ω̃e(k+1)Mẽαβ(k)eαβ(k)+

+ T 2
s Iω̃

2
e(k+1)e

T
αβ(k)eαβ(k)

(5.77)

Assumindo a Hipótese 5.3.2. e considerando que o sistema está em regime perma-
nente, ou seja, ωe(k+1) = ωe(k), então

∆ωe(k) = 0

∆ω2
e(k) = (ωe(k+1) − ωe(k))2

∆ω2
e(k) = 2ω2

e(k) − 2ωe(k)ωe(k)

∆ω2
e(k) = 0.

(5.78)

Então considerando as condições (5.78), onde o sistema encontra-se em regime
permanente, pode-se encontrar a condição do erro de estimação de velocidade ω̃e(k+1).
Após algumas simplificações, reescrevendo (5.77) obtêm-se

0 =2γ−1(ω̃e(k+1) − ω̃e(k))ω̃e(k+1) + 2Ts(1− h3)ω̃e(k+1)(Mẽαβ(k)eαβ(k))+

+ T 2
s Iω̃

2
e(k+1)||eαβ(k)||22

(5.79)

rearranjando os termos

−2γ−1(ω̃2
e(k+1) − T 2

s Iω̃
2
e(k+1)||eαβ(k)||22 =2Ts(1− h3)ω̃e(k+1)MẽTαβ(k)eαβ(k)−

− 2γ−1ω̃e(k+1)ω̃e(k)
(5.80)

isolando ω̃e(k+1), resulta em

ω̃e(k+1)(1 + T 2
s

2 γ||eαβ(k)||22) = ω̃e(k) − Ts(1− h3)MẽTαβ(k)eαβ(k)

ω̃e(k+1) = ω̃e(k)

1 + T 2
s

2 γ||eαβ(k)||22
−
Ts(1− h3)MẽTαβ(k)eαβ(k)

1 + T 2
s

2 γ||eαβ(k)||22
.

(5.81)
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Substituindo (5.81) em (5.77) tem-se que

∆V(k) =[(1− h3)2 − 1]||ẽαβ(k)||22+

+ 2γ−1∆ω̃e(k+1)

 ω̃e(k)

1 + T 2
s

2 γ||eαβ(k)||22
−
Ts(1− h3)MẽTαβ(k)eαβ(k)

1 + T 2
s

2 γ||eαβ(k)||22

+

+ 2Ts(1− h3)
 ω̃e(k)

1 + T 2
s

2 γ||eαβ(k)||22
−
Ts(1− h3)MẽTαβ(k)eαβ(k)

1 + T 2
s

2 γ||eαβ(k)||22

MẽTαβ(k)eαβ(k)+

+ T 2
s I

 ω̃e(k)

1 + T 2
s

2 γ||eαβ(k)||22
−
Ts(1− h3)MẽTαβ(k)eαβ(k)

1 + T 2
s

2 γ||eαβ(k)||22

2

eTαβ(k)eαβ(k)−

− γ−1∆ω̃2
e(k).

(5.82)

Então, como foi adotado anteriormente ∆ωe(k) = 0 e encontrado os valores de
ωe(k+1) para ∆V(k), ao substituir (5.81) em (5.77) consequentemente os termos que contém
ωe(k+1) = 0, logo encontra-se que

∆V(k) = [(1− h3)2 − 1]||ẽαβ(k)||22 − γ−1∆ω̃2
e(k). (5.83)

Assim, esta função será sempre definida negativa ∆V(k) ≤ 0 se existir um ganho
h3 entre 0 e 2, dado que o segundo termo é sempre negativo.

Dessa forma, a função candidata à Lyapunov (5.72) é decrescente e decai até um
valor constante, quando ẽαβ(k) e ∆ωe(k) tendem a zero. Nesse caso, pode-se dizer que
a lei de adaptação (5.68), assim como a dinâmica do erro de estimação de EMF (5.70),
atingiram o regime permanente. Consequentemente, o erro de estimação de velocidade
ω̃e(k) também converge para zero. Logo, a função (5.72) decai para zero.

�

Uma vez que a estabilidade do observador de EMF (5.63) bem como a convergência
do vetor EMF estimado para o vetor real são garantidas pelo Teorema 5.3.1., a posição
rotórica estimada θ̂e(k) pode ser determinada por

θ̂e(k) = tan−1
(
−
êα(k)

êβ(k)

)
−∆θ(k) (5.84)

tal que θ̂e(k) converge para θe(k), conforme ẽαβ(k) −→ 0. ∆θ(k) é a compensação do
deslocamento de fase ocasionado pelo uso do filtro passa-baixa para obtenção de EMF.
Em Huang, He e Demerdash (2013) é proposto um compensador da posição rotórica dado
por

∆θ(k) = tan−1
(
ωe(k)

ωfiltr0

)
(5.85)

em que ωe(k) é a velocidade estimada e ωfiltro é a frequência de corte do filtro passa baixa.
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• Resultados de simulação

Nas Figuras 5.1 e 5.2 são apresentados resultados de simulação para os observa-
dores no domínio de tempo discreto, para as condições dadas pelas Tabelas 5.1 e 5.2,
para o conversor boost convencional e boost CA respectivamente. Os ganhos do sistema
sensorless, foram determinados via análise da simulação para atender as condições de
estabilidade dadas pela análise teórica deste capítulo. Foram simuladas situações de 2,4
m/s, 3,5 m/s, 4,7 m/s, 5,9 m/s e 7 m/s para a velocidade do vento. Estas correspondem
a velocidades de rotação da turbina de 21 rad/s, 31,4 rad/s, 41,8 rad/s, 52,3 rad/s e
62,8 rad/s respectivamente.

Com os resultados apresentados, em ambos os observadores percebe-se a rápida
convergência da corrente estimada îα para o seu valor real iα. Além da convergência
com exatidão para o valor real eα da força eletromotriz estimada êα. A convergência
da velocidade estimada ω̂e para seu valor real ωe passa pela eficácia dos observadores
de corrente e EMF. Dados os resultados satisfatórios obtidos para esses observadores,
comprova-se o uso da velocidade estimada para toda a faixa de simulação, para ambos os
conversores.

Tabela 5.1 – Ganhos dos observadores para simulação em tempo discreto do conversor
boost.

h1 h2 h3 γ

0,9 59 1,5 300

Tabela 5.2 – Ganhos dos observadores para simulação em tempo discreto do conversor
boost CA.

kp ki h1 γ

0,91 80 1,5 250
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Figura 5.1 – Resultado de simulação. Corrente estatórica iα, força eletromotriz eα e
velocidade de rotação ωe da turbina com conversor boost.
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Figura 5.2 – Resultado de simulação. Corrente estatórica iα, força eletromotriz eα e
velocidade de rotação ωe da turbina com conversor boost CA.
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5.4 Considerações finais

Neste capítulo foi apresentado o algoritmo de estimação da velocidade rotórica no
domínio do tempo discreto em coordenas estacionárias αβ. Primeiramente foram apre-
sentadas as condições para a existência da superfície de deslizamento em tempo discreto e
na sequência as equações que descrevem o modelo dinâmico em tempo discreto do gerador
foram dadas. Um observador de corrente por modos deslizantes foi descrito, bem como
seus ganhos, projetados de forma a garantir a convergência para a superfície de desliza-
mento. Além disso, um observador de força eletromotriz foi desenvolvido por meio do
método direto de Lyapunov para obtenção da velocidade e posição rotórica. O uso de um
filtro passa-baixa para obtenção da EMF causa uma defasagem na posição rotórica. Com
isso um método para compensação dessa defasagem foi utilizado. Por fim, resultados de
simulação para variações da velocidade do vento foram apresentados visando a validação
dos algoritmos de estimação de velocidade para WECS com PMSG.



6 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

6.1 Introdução

Neste capítulo serão apresentados os resultados experimentais para o algoritmo
de MPPT desenvolvido para o conversor boost convencional bem como para o controle
escalar direto de conjugado com o conversor boost CA. Estes resultados visam demonstrar
o desempenho dos conversores e algoritmos sensorless e dar suporte ao desenvolvimento
teórico dos capítulos anteriores.

A bancada para ensaios experimentais é descrita com a apresentação dos compo-
nentes e parâmetros relevantes. Então, os resultados para as duas topologias são demons-
trados. Primeiramente os resultados para o conversor boost convencional são apresentados.
Na sequência os resultados do conversor boost CA são dados, para a validação dos algo-
ritmos de estimação de velocidade e do controle escalar de conjugado proposto para o
conversor.

6.2 Descrição da bancada experimental

A bancada para ensaios experimentais é constituída de um motor de indução trifá-
sico acoplado a um gerador síncrono de ímãs permanentes, cujos elementos magnéticos são
fixados na superfície do rotor, ou seja um PMSG de polos não salientes. Os parâmetros
fornecidos pelo fabricante para o gerador são apresentados na Tabela 2.3.

O PMSG é conectado a um conversor estático, controlado por um processador
digital de sinais. O motor de indução WEG W22 Plus, por sua vez, é acionado por um
inversor CFW-11 WEG. A Figura 6.1 mostra o sistema de emulação de WECS utilizado.
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Figura 6.1 – Bancada para ensaios experimentais.

O motor de indução exerce, neste caso, a função do emulador de turbina eólica.
Como é possível observar, a bancada possui ainda um sensor de posição (encoder) para
monitoramento da posição rotórica e da velocidade. Este encoder tem resolução de 10
bits, sendo da marca Hengstler.

As figuras 6.2 e 6.3 demonstram os sistemas de conversão de energia eólica desen-
volvidos para o conversor boost convencional e o boost CA respectivamente.
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Emulador da 
turbina eólica

PMSG

Figura 6.2 – Sistema de conversão de energia eólica com conversor boost convencional,
sistema de controle e medidas elétricas e mecânicas.
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Figura 6.3 – Sistema de conversão de energia eólica com conversor boost CA, sistema de
controle e medidas elétricas e mecânicas.

A instrumentação dispõe de duas medidas das tensões de linha e das correntes de
fase do gerador, medidas de tensão do barramento CC e tensão de entrada do conversor,
bem como a posição oriunda do encoder. O sistema de controle é desenvolvido em um
kit de desenvolvimento eZdsp F28335 da Spectrum Digital. Já o algoritmo de controle foi
desenvolvido em linguagem C/C++ por meio do software Code Composer Studio v3.3.

As Figuras 6.4 e 6.5 mostram as imagens dos conversores desenvolvidos, destacando
os conversores, os sistemas de instrumentação e o controle.
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Figura 6.4 – Plataforma experimental do conversor boost com sistema de instrumentação
e unidade de processamento e controle.

Instrumentação 

PMSG

DSP

Boost CA 

Figura 6.5 – Plataforma experimental do conversor boost CA com sistema de instrumen-
tação e unidade de processamento e controle.

Por fim, os resultados a seguir são obtidos por meio das bancadas experimentais
descritas.
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6.2.1 Resultados experimentais para o conversor boost

Nesta subseção são apresentados os resultados experimentais para o algoritmo de
extração de máxima potência para o conversor boost convencional. A Figura 6.6 demonstra
as técnicas sensorless e de controle desenvolvida para o conversor.
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Figura 6.6 – Sistema de conversão de energia eólica com conversor boost e algoritmo
sensorless.

Os parâmetros do conversor são dados na Tabela 6.1

Tabela 6.1 – Dados da conversor boost.

Vinmax 380 V
Vo 800 V
L 1 mH
C 4.700 µF
fs 10 kHz

O algoritmo de MPPT descrito na seção 3.2.1, para regulação da corrente do con-
versor boost visando impor o conjugado ótimo é aplicado, bem como os métodos sensorless
de velocidade do Capitulo 5. O controlador PI foi projetado por meio do software
Matlab/Sisotoolr, adotando os critérios de frequência de corte de uma década abaixo da
frequência de comutação e margem de fase de 60◦ para garantir a estabilidade do sistema.
Os ganhos do sistema sensorless, por sua vez, foram determinados via análise experimen-
tal para atender as condições de estabilidade dadas pela análise teórica. Na Tabela 6.2
são demonstrados os ganhos kp e ki além dos ganhos dos observadores de velocidade.
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Tabela 6.2 – Ganhos do controlador PI e dos observadores para o conversor boost.

kp ki h1 h2 h3 γ

0,0186 42,6064 1 60 1,3 100

Primeiramente são demonstrados os resultados experimentais considerando as va-
riações na velocidade do vento. Considera-se 4 níveis de velocidade do vento: 2,9 m/s,
4,2 m/s, 5,3 m/s e 4,7 m/s. Correspondendo as velocidades mecânicas: 250 rpm, 350
rpm, 450 rpm e 400 rpm. Estas velocidades são impostas pela máquina primária.

Nas Figuras 6.7 - 6.11 são apresentados os resultados experimentais para as ve-
locidades dadas. A Figura 6.7 mostra as correntes de eixo α real iα e estimada îα pelo
observador (5.26). Nota-se que îα converge para iα, apresentando um pequeno chattering
causado devido aos ganhos adotados para o observador. A Figura 6.8 exibe a força eletro-
motriz eα calculada pela equação (5.61) e a estimada êα, obtida pelo observador (5.63).
A convergência do valor estimado da força eletromotriz para o valor real reflete na esti-
mativa da velocidade mostrada na Figura 6.9. O desempenho do algoritmo de estimação
de velocidade ne pode ser comprovado pela rápida resposta da velocidade estimada frente
as variações aplicadas. Ressalta-se a entrada em operação, na qual a velocidade estimada
n̂e converge rapidamente para o valor real ne obtido do encoder.

O conjugado ótimo para maximizar a eficiência aerodinâmica da turbina é obtido
por meio da velocidade estimada apresentada, com isso na Figura 6.11 é apresentado o
conjugado ótimo T ∗, calculado a partir de (2.8) e (2.9) e o conjugado estimado a partir das
equações da máquina (2.46), (2.32) e (2.34). Com os resultados obtidos pode-se ratificar a
maximização da eficiência aerodinâmica da turbina estudada. Já a Figura 6.10 apresenta
os resultados para a corrente do conversor boost. A corrente i∗L é a referência encontrada
via algoritmo de MPPT e a corrente iL é a corrente medida do conversor boost. O uso
do controlador PI apresenta uma boa resposta dinâmica para o sistema e percebe-se uma
melhora de desempenho com o aumento da velocidade de rotação.
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Figura 6.7 – Resultado experimental. Corrente estatórica iα e corrente estatórica estimada
îα, para variação da velocidade.

Figura 6.8 – Resultado experimental. Força eletromotriz eα e força eletromotriz estimada
êα, para variação da velocidade.
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Figura 6.9 – Resultado experimental. Velocidade real ne (encoder) e velocidade estimada
n̂e, para variações de 250→ 350→ 450→ 400 RPM

Figura 6.10 – Resultado experimental. Corrente de referência do conversor boost i∗L e
corrente do conversor boost iL, para variação da velocidade.

Figura 6.11 – Resultado experimental. Conjugado ótimo calculado T ∗ e conjugado esti-
mado T̂ , para variação da velocidade.
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As Figuras 6.12 e 6.13 apresentam os resultados experimentais para uma velocidade
do vento de 6,5 m/s, ocasionando uma velocidade mecânica de 550 RPM .

A Figura 6.12 apresenta primeiramente as correntes iα e iβ e seus respectivos valo-
res estimados. Percebe-se uma maior amplitude de chaterring devido ao ganhos adotados
para o observador. Ganhos elevados aumentam as oscilações das correntes em análise, po-
rém valores de ganhos muito baixos podem prejudicar o desempenho do observador, não
garantindo a existência das superfícies de deslizamento e como consequência, a conver-
gência para o sinal real. Na sequência são apresentadas as EMF eα e eβ e seus respectivos
valores estimados êα e êβ, em que percebe-se a convergência com exatidão para o valor
real. A corrente iL é apresentada, na qual verifica-se a regulação para o valor de referên-
cia, com erro nulo em regime permanente. Também são apresentadas as correntes ia ib ic
e as tensões va, vb, vc das fases do gerador.

Na Figura 6.13 são apresentados os resultados da velocidade estimada n̂e, que
demonstra a eficiência do observador para aplicações sensorless em turbina eólicas. Tam-
bém percebe-se a boa correspondência da posição rotórica real, obtida a partir do sinal
do encoder, e a posição estimada com compensação do deslocamento de fase. A Figura
6.14 mostra com detalhes as três posições obtidas experimentalmente, onde ressalta-se os
resultados da compensação ∆θ(k) utilizada.
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Figura 6.12 – Resultado experimental. Correntes iα iβ, EMF eα eβ, corrente conversor
boost iL, correntes iabc e tensões vabc de fase do gerador, para a velocidade de 550 RPM .
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Figura 6.13 – Resultado experimental. Posição rotórica real θe e velocidade ne = 550
RPM

Figura 6.14 – Resultado experimental. Posição rotórica real θe, posição rotórica estimada
θ̂e1 e posição rotórica compensada θ̂e2.

6.2.2 Resultados experimentais para o conversor boost CA

Nesta subseção são apresentados os resultados experimentais para o controle escalar
direto de conjugado do conversor boost CA. A Figura 6.15 demonstra as técnicas sensorless
e de controle desenvolvidas.
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Figura 6.15 – Sistema de conversão de energia eólica com conversor boost CA proposto.

Os parâmetros do conversor são dados na Tabela 6.3

Tabela 6.3 – Dados da conversor boost CA.

Vinmax 380V
Vo 800 V
C 4.700 µF
fs 10 kHz

Um controle escalar direto de conjugado é aplicado ao conversor. O conjugado ele-
tromagnético é controlado diretamente por meio da razão cíclica, onde o modelo dinâmico
simplificado de primeira ordem, dado pela equação (3.51), é utilizado para o projeto do
controlador. Por meio do software Matlab/Sisotoolr o projeto de um controlador PI foi
realizado, com as mesmas especificações de projeto adotadas para o conversor boost.

O controlador é projetado para ajustar o conjugado eletromagnético ótimo para o
gerador, baseado na diferença entre a constante de referência ótima e o valor estimado,
obtido a partir do modelo da máquina (2.46). A partir dos observadores propostos no
Capítulo 5, obteve-se a velocidade estimada para o cálculo da referência do conjugado. Os
ganhos do sistema sensorless foram determinados via análise experimental para atender
as condições de estabilidade dadas pela análise teórica. Na Tabela 6.4 são demonstrados
os ganhos kp e ki além dos ganhos dos observadores de velocidade.
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Tabela 6.4 – Ganhos do controlador PI e dos observadores para o conversor boost CA.

kp ki h1 h2 h3 γ

4028 2952524 1 120 1,35 100

Primeiramente são demonstrados resultados experimentais considerando variações
na velocidade do vento. Considera-se três níveis de velocidade do vento: 2,4 m/s, 3 m/s e
3,5 m/s. Correspondendo as velocidades mecânicas: 200 rpm, 250 rpm e 300 rpm. Onde
as velocidades são impostas pela máquina primária. Visando a obtenção de um intervalo
de tempo maior de resultados, a aquisição de dados foi realizada com a relação de 1:10
pontos pelo DSP.

Nas Figuras 6.16 - 6.21 são apresentados os resultados experimentais obtidos con-
siderando as variações de velocidade. A Figura 6.16 mostra as correntes de eixo α real iα e
estimada îα pelo observador (5.26). Nota-se que îα converge para iα, porém apresentando
chattering no estado estimado. Este fenômeno é causado devido aos ganhos adotados
para o observador. Ganhos maiores foram escolhidos, pois ocorre um pequeno período em
modo de condução descontínua, assim exigindo um esforço maior dos observadores nestes
intervalos, e consequentemente ocasionando a escolha de ganhos maiores.

A Figura 6.17 exibe a força eletromotriz calculada eα pela equação (5.61) e a esti-
mada êα pelo observador (5.63), onde percebe-se que êα segue precisamente eα. Ressalta-se
que o objetivo é estimar a posição e a velocidade rotórica, contudo os elementos primor-
diais são os observadores de corrente e EMF. Portanto, a convergência destes, reflete na
eficácia da estimativa da posição e da velocidade.

Mediante as respostas dos observadores para variações, na Figura 6.18 são apre-
sentados os resultados para a velocidade real ne, obtidos pelo sensor mecânico e para a
sua velocidade estimada n̂e, onde percebe-se um desempenho satisfatório para toda faixa
de velocidade.

A Figura 6.19 mostra a regulação do conjugado eletromagnético, onde a compo-
nente estimada T̂ segue o valor de referência T ∗. Os resultados apresentados para o
controle escalar direto de conjugado demonstram que com o uso do modelo dinâmico sim-
plificado para o projeto do controlador consegue-se obter resultados satisfatórios. Visto
que para obtenção do conjugado eletromagnético é necessário o valor da posição rotó-
rica, a Figura 6.20 apresenta os resultados para a posição rotórica real θe e estimada θ̂e.
Percebe-se que a defasagem pode ser compensada, com o uso da técnica descrita.

A Figura 6.21 apresenta as correntes de fase ia, ib e ia do gerador síncrono de ímãs
permanentes.
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Figura 6.16 – Resultado experimental. Corrente estatórica iα e corrente estatórica esti-
mada îα para variação da velocidade.

Figura 6.17 – Resultado experimental. Força eletromotriz eα e força eletromotriz estimada
êα para variação da velocidade.
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Figura 6.18 – Resultado experimental. Velocidade real ne (encoder) e velocidade estimada
n̂e, para variações de 200→ 300 RPM

Figura 6.19 – Resultado experimental. Conjugado ótimo calculado T ∗ e conjugado esti-
mado T̂ para variação da velocidade.
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Figura 6.20 – Resultado experimental. Posição rotórica real θe e posição rotórica estimada
θ̂e para variação da velocidade.

Figura 6.21 – Resultado experimental. Correntes ia ib ic do gerador para variação da
velocidade.

Visando demonstrar maiores detalhes, as Figuras 6.22 e 6.23 apresentam os resul-
tados experimentais para uma velocidade de rotação de 300 RPM , correspondente a uma
velocidade do vento de 5 m/s.

A Figura 6.22, inicialmente apresenta as correntes iα e iβ e suas respectivas cor-
rentes estimadas, onde novamente pode-se analisar o chattering nos estados estimados.
Contudo por meio dos resultados obtidos pode-se verificar o comportamento semelhante
das correntes de simulação demonstrados para o modelo dinâmico no Capitulo 3 e as
experimentais. As EMFs eα e eβ são apresentadas, onde constata-se a convergência dos
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valores estimados êα e êβ par seus valores reais eα e eβ. Por fim são apresentadas as
correntes ia, ib e ic e as tensões va, vb e vc das fases do gerador.
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Figura 6.22 – Resultado experimental. Correntes iα iβ, EMF eα eβ, correntes iabc e tensões
vabc do gerador, para a velocidade de 300 RPM .
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A Figura 6.23 complementa os resultados anteriormente apresentados para a ve-
locidade de ne = 300 RPM e exibe os resultados para a posição rotórica θe, velocidade
estimada n̂e e conjugado eletromagnético T . Percebe-se o bom desempenho do estimador
de velocidade proposto, pois, como pode ser analisado, o erro de estimação de velocidade
é praticamente zero. Com a análise do conjugado apresentado observa-se o desempenho
do controlador proposto, regulando de maneira satisfatória o conjugado com uma am-
plitude reduzida. Ressalta-se que a ondulação é devido a presença de uma harmônica
na frequência 6 vezes maior que a fundamental elétrica, causada pela operação da ponte
retificadora não controlada presente no conversor boost CA. Na Figura 6.24 é apresentado
espectro de amplitude da harmônica.
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Figura 6.23 – Resultado experimental. Posição rotórica θe, velocidade imposta de ne = 300
RPM e conjugado eletromagnético T
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Figura 6.24 – Espectro harmônico de amplitude do conjugado apresentado na Figura 6.23.

6.3 Considerações finais

Este capítulo apresentou os resultados experimentais para um sistema de conversão
de energia eólica com gerador síncrono de ímãs permanentes de polos não salientes. Duas
topologias de conversor foram analisadas: um conversor boost convencional com controle
de corrente do indutor boost e um conversor boost CA com controle escalar de conjugado.
Para obtenção dos resultados, primeiramente a bancada experimental foi descrita, apre-
sentando cada parte do sistema de emulação de um WECS. As plataformas experimentais
dos conversores foram mostradas e detalhadas para a obtenção dos resultados.

Para o conversor boost foram apresentados resultados para variações da velocidade
do vento e também para uma velocidade fixa, para maiores detalhes das formas de onda
dos estados do conversor. O algoritmo de estimação de velocidade apresentou resultados
satisfatórios, convergindo rapidamente para o valor real. O controle visando a maximi-
zação da eficiência aerodinâmica, impondo o conjugado ótimo ao gerador por meio do
controle da corrente do conversor, também apresentou resultados adequados.

O conversor boost CA, incorpora as indutâncias do gerador ao conversor. Com
isso fez-se uso de um controle escalar de conjugado para maximizar a eficiência aerodi-
nâmica da turbina, impondo diretamente a referência de conjugado ótimo por meio do
controle. O uso do modelo dinâmico simplificado facilitou o projeto do controlador e
mostrou resultados satisfatórios mediante variações da velocidade de rotação da turbina.
Os algoritmos de estimação, assim como no conversor boost convencional, apresentaram
resultados satisfatórios, convergindo rapidamente para o valor real, mediante variações da
velocidade.
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Tabela 6.5 – Comparativo dos conversores boost e boost CA.

Conversor boost Conversor boost CA
Volume maior menor
Custo menor maior
Indutor sim não
Diodos 6 12 (SiC)

Interruptor 1 1 (SiC)
Sensores 4 2
Controle corrente conjugado

A Tabela 6.5 demonstra um comparativo entre os conversores estudados. O con-
versor boost convencional apesar de apresentar uma pequena diferença no custo, necessita
de um numero maior de sensores e do indutor externo do boost. O conversor boost CA tem
um volume consideravelmente menor e necessita de apenas dois sensores para estimadores
e controle. O custo do conversor é devido ao uso dos diodos e interruptor de Silicon Car-
bide, uma tecnologia nova de semicondutor que ainda apresenta elevados custos. Cada
conversor apresenta o seu tipo de controle, contudo ambos apresentam resultados satisfa-
tórios para a maximização da eficiência aerodinâmica quando a velocidade do vento está
abaixo da nominal.
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Esta dissertação propôs um método de controle escalar direto de conjugado e uma
técnica de controle de corrente para a maximização da eficiência aerodinâmica de sistemas
de conversão de energia eólica que utilizam geradores síncronos de ímãs permanentes.
Duas topologias foram abordadas: um conversor boost, com o o método de MPPT sendo
realizado por meio do controle da corrente do indutor boost, e uma topologia boost CA,
com controle escalar direto de conjugado proposto para a realização do método de MPPT.

Por meio dos princípios aerodinâmicos da turbina eólica foram obtidos parâmetros
essências correspondentes à turbina estudada. O modelo do PMSG apresentado visou
o desenvolvimento dos observadores. Com base nas leis de Kirchhoff o modelo em co-
ordenadas de fase abc foi encontrado e, a partir da transformada de Clarke, obteve-se
o correspondente em coordenadas estacionárias αβ. Consequentemente, as equações de
conjugado eletromagnético puderam ser determinadas mediante cada modelo.

Uma abordagem no domínio do tempo contínuo para o algoritmo sensorless pro-
posto por Yan e Utkin (2002) foi realizada. Foram descritos um observador de corrente
por modos deslizantes em coordenas estacionárias αβ, e um observador de força eletro-
motriz, para a estimação da velocidade. Contudo, a análise de estabilidade em tempo
contínuo perde a validade em tempo discreto. Então, visando a implementação digital,
foi desenvolvido o algoritmo de estimação da velocidade rotórica no domínio de tempo
discreto em coordenas estacionárias αβ.

Em tempo discreto, as condições para existência de uma superfície por modos
deslizantes foram dadas. O observador de corrente por modos deslizantes discreto foi
descrito, onde os seus ganhos foram projetados de tal forma a garantir a convergência
para a superfície de deslizamento. Logo, um observador de força eletromotriz discreto foi
utilizado para obtenção da velocidade e posição rotórica. Devido ao uso do filtro passa-
baixas, uma defasagem na posição angular foi observada e, com isso, uma compensação
foi realizada conforme a litertura, apresentando resultados satisfatórios. Com a análise
de simulação observou-se que a velocidade estimada pode ser aplicada nos algoritmos de
controle dos conversores propostos.

Para ambos os conversores foram utilizadas equações dinâmicas simplificadas para
o projeto do controlador. O algoritmo de extração de máxima potência realizado pelo
conversor boost impõe indiretamente o conjugado ótimo ao gerador por meio do controle
de corrente do conversor boost. Já para o conversor boost CA é realizado o controle
escalar de conjugado impondo diretamente o conjugado ótimo por meio do controle da
razão cíclica. Para ambas as topologias um controlador proporcional-integral foi utilizado,
demonstrando um resultado satisfatório em regime permanente.

A bancada experimental desenvolvida pode emular um sistema de conversão de
energia eólica. O motor de indução exerce a função de emular a turbina eólica e está
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acoplado ao gerador síncrono de ímãs permanentes cujos terminais estão conectados ao
conversor estático. O sistema de controle foi desenvolvido em um kit de desenvolvimento
eZdsp F28335 da Spectrum Digital. Já o algoritmo de controle foi desenvolvido em lin-
guagem C/C++ por meio do software Code Composer Studio v3.3.

Para variações da velocidade do vento, emuladas por meio de variações de veloci-
dade de rotação da máquina primária, o algoritmo de estimação de velocidade apresentou
desempenho satisfatório, convergindo rapidamente para o valor real, demonstrando ser
uma alternativa de segurança, ou até mesmo ter sua aplicação utilizada diretamente no
controle de WECS.

Para o controle visando a maximização da eficiência aerodinâmica, impondo indi-
retamente o conjugado ótimo ao gerador, por meio do controle da corrente do conversor
boost, foram obtidos resultados adequados. O controle escalar direto de conjugado, reali-
zado pelo conversor boost CA, apresentou resultados satisfatórios em regime permanente.
O controle mostrou ser adequado mediante variações da velocidade de rotação da turbina,
validando o uso do modelo dinâmico simplificado de primeira ordem para o projeto do
controlador.

O conversor boost CA mostrou ser uma alternativa para a utilização em WECS,
principalmente em sistemas de pequeno porte, devido ao seu reduzido volume comparado
ao conversor boost convencional. Com um número menor de sensores e utilizando obser-
vadores de estado, um sistema de baixo custo também pode ser desenvolvido. Quanto
ao seu desempenho, este apresentou resultados satisfatórios para a regulação do conju-
gado eletromagnético, visando a maximização da eficiência aerodinâmica. Mediante os
resultados obtidos, pode-se considerar que o conversor boost CA, torna-se um conversor
competitivo com as topologias utilizadas em WECS.

7.1 Trabalhos futuros

De forma a dar prosseguimento ao trabalho, algumas propostas para trabalhos
futuros são:

• Investigar o uso de outros controladores, objetivando a redução da ondulação do
conjugado da turbina;

• Análise de soluções para redução do chaterring;
• Conexão do barramento CC com o inversor trifásico, para operação na potência

nominal.
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