Esta tese apresenta um controlador complexo-vetorial de acdo repetitiva,
baseado no inverso da funcdo de transferéncia do método de
cancelamento por sinal atrasado generalizado. Tal controlador tem como
caracteristica a seletividade em frequéncia e em componentes de
sequéncia de fase, o que garante ao controlador uma vantagem em termos
de velocidade de respostas e economia de recursos computacionais. O
trabalho utiliza uma estrutura de filtro ativo paralelo, que deve sintetizar
correntes de uma familia especifica de componentes harmonicas para
funcionar corretamente. Dessa forma, a utilizacdo do controlador proposto
é adequada justamente por ter a caracteristica de repeticdo baseado nas
familias de componentes harmonicas de origem ciclica.

Nesse sentido, é feita a apresenta¢do dos conceitos matematicos da
operacgao de cancelamento por sinal atrasado generalizado como base
para o desenvolvimento do controlador. Sdo contextualizados os
parametros que compdem o controlador e os impactos destes sobre os
indicadores de desempenho de malha fechada. A estabilidade do
controlador é analisada, seguida pela apresentagao da estrutura escalar
equivalente e da verificagdo do impacto da varia¢do de frequéncia na
operacao do controlador. Em seguida sdo descritas as etapas de projeto do
controlador, onde sdo analisadas a composi¢cao harmonica da carga, a
familia de compensacao do controlador, o impacto do atraso
computacional, o filtro de realimentacao, as técnicas de compensacdo do
atraso, finalizados pela verificacgdo numérica dos projetos de controle. A
estratégia de controle é verificada via simulagdao numérica e
experimentada em laboratdrio com um protétipo desenvolvido em
bancada. O mérito do controlador proposto estd em sua capacidade de
desempenho elevada, porém com menos recursos e esforcos
computacionais reduzidos quando comparado a outras estratégias de
senso similar.
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RESUMO

Esta tese apresenta um controlador complexo-vetorial de acao repetitiva, baseado no inverso
da funcao de transferéncia do método de cancelamento por sinal atrasado generalizado.
Tal controlador tem como caracteristica a seletividade em frequéncia e em componentes de
sequéncia de fase, o que garante ao controlador uma vantagem em termos de velocidade
de respostas e economia de recursos computacionais. O trabalho utiliza uma estrutura de
filtro ativo paralelo, que deve sintetizar correntes de uma familia especifica de componentes
harmonicas para funcionar corretamente. Dessa forma, a utilizacdo do controlador proposto
é adequada justamente por ter a caracteristica de repeticdo baseado nas familias de
componentes harmoénicas de origem ciclica. Nesse sentido, ¢é feita a apresentagao dos
conceitos matematicos da operacao de cancelamento por sinal atrasado generalizado como
base para o desenvolvimento do controlador. Sao contextualizados os parametros que
compoem o controlador e os impactos destes sobre os indicadores de desempenho de malha
fechada. A estabilidade do controlador é analisada, seguida pela apresentacao da estrutura
escalar equivalente e da verificagao do impacto da variacao de frequéncia na operagao
do controlador. Em seguida sao descritas as etapas de projeto do controlador, onde sao
analisadas a composicdo harmonica da carga, a familia de compensacao do controlador, o
impacto do atraso computacional, o filtro de realimentacao, as técnicas de compensacao
do atraso, finalizados pela verificagdo numérica dos projetos de controle. A estratégia
de controle é verificada via simulagao numérica e experimentada em laboratério com
um protétipo desenvolvido em bancada. O mérito do controlador proposto esta em sua
capacidade de desempenho elevada, porém com menos recursos e esfor¢os computacionais
reduzidos quando comparado a outras estratégias de senso similar.

Palavras-chave: Controlador complexo-vetorial. Controle repetitivo. Filtro ativo. GDSC.

iGDSC.






ABSTRACT

This thesis presents a complex vector repetitive controller based on the inverse of the
generalized delayed signal cancellation transfer function. Such controller features frequency
and phase-sequence components selectivity, which provides an advantage in terms of speed
response and reduced computational resources. This work uses a shunt active power filter
structure in which currents from a family of harmonic components must be synthesized
for proper operation. Thus, the use of the proposed controller is suitable because the
repetition characteristic is based on the cyclical families of harmonic components. In this
sense, the mathematical concepts of the generalized delayed signal cancellation operation
are presented as a basis for controller development. The controller’s parameters and their
impact on performance indicators are contextualized. The controller’s stability is analyzed,
followed by the equivalent scalar structure presentation and the variation in operating
frequency verification. After that, the controller’s design steps are described taking into
account the load’s harmonic composition, the controller’s compensation harmonic family,
the impact of the computational delay, the feedback filter and the delay compensation
techniques and finalized by the numerical verification of the control projects. The control
strategy is verified via numerical simulation and tested in laboratory with a lab-bench
prototype. The merit of the proposed controller lies in its high performance while taking
up fewer resources and reduced computational efforts when compared to other similar
strategies.

Keywords: Complex-vector controller. Repetitive control. Active filter. GDSC. iGDSC.
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1 INTRODUCAO

A utilizagdo de componentes eletronicos em equipamentos industriais e comerciais
cresce em ritmo acelerado. Esse niimero ainda pode ser maior se forem considerados os
equipamentos residenciais atuais. E de se esperar que os componentes eletronicos sejam
proporcionalmente mais sensiveis ao nivel de qualidade de energia da rede a que estao
conectados e, em decorréncia disso, os problemas reportados sobre qualidade de energia tém
sido cada vez mais frequentes. Por esse motivo, inimeras pesquisas tém sido conduzidas
nessa area, sendo observado um aumento constante nas publica¢cdes em congressos, revistas
e periddicos sobre o assunto (MONTOYA et al., 2016).

Dentro da area de qualidade de energia reside o problema dos disturbios ciclicos,
que resultam na distor¢ao harmoénica e que podem ser encontrados tanto na tensao
quanto na corrente. Contudo, segundo Bollen (2003), seria mais apropriado chamar este
comportamento de “distorcao da forma de onda” e separar em diferentes categorias de
distorcao. A distor¢cdo harmonica ocorre quando uma forma de onda nao é puramente
senoidal e contém componentes harmonicas multiplas da componente fundamental do
sistema. E fato que, a maior parte da literatura sobre distorco da forma de onda considera
somente a distor¢ao harmonica, e que no entanto pode ser uma aproximacao aceitavel em
muitos casos, tendo em vista que este tipo de distor¢ao ¢ mais abundante entre todos os
casos. A presenca do nivel médio também é considerada um caso especial de distorcao
harmonica, mas é tratada de um modo diferente por ter consequéncias especificas. As inter-
harmonicas também sao consideradas distor¢oes harmonicas, porém nao sao multiplas
inteiras da componente fundamental, assim como o caso das sub-harmonicas que sao
componentes harménicas abaixo da frequéncia fundamental. A flutuacao de tensao (voltage
flicker) é um caso especifico de inter-harmonicas de baixas frequéncias e giram em torno
de 1Hz a 15Hz e levam a percepgao da variagdo na intensidade de iluminagao (LI; XU;
TAYJASANANT, 2003). Finalmente, o ruido é considerado como a composi¢ao de todas

as componentes de frequéncias nao periddicas.

A distor¢ao harmonica resultante dos distirbios ciclicos esta presente na maioria
do equipamentos eletronicos modernos, ja que fazem uso de componentes que operam de
forma nao linear, principalmente semicondutores, como diodos e transistores. A maior
parte desses equipamentos é encontrada em ambientes comerciais e residenciais, como
televisores e computadores, enquanto grandes cargas como fornos a arco e conversores
para acionamento de motores velocidade varidavel sdo encontradas em ambiente industrial.
Entretanto, as pequenas cargas nao lineares sao a principal fonte geradora da distorc¢ao
harmonica de tensao enquanto as grandes cargas nao lineares sao geradoras de problemas
locais (BOLLEN, 2003).

Para ressaltar a relevancia do tema, podem ser citadas as normas que limitam a
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quantidade de distor¢cao harmonica produzidas por equipamentos e também as normas
que impdem limites de distor¢ao presentes nas redes de energia elétrica (IEEE, 2014; 1EC,
2014; TEC, 1998; ANEEL, 2018). As normas impoem diferentes limites para o contetido
harmonico de corrente que os equipamentos podem consumir da rede de alimentagao. Os
limites sao classificados em funcao da categoria, da poténcia e do tipo de utilizacao dos
mesmos, podendo permitir diferentes niveis de distor¢ao para cada classe de equipamento
e aplicacoes. Nas redes de energia elétrica a classificacao restringe o nivel de distor¢ao que
as concessionarias podem possuir em suas redes, sendo responsabilidade das mesmas o

controle, corregao e filtragem destas harmonicas.

Os danos causados por esse tipo de problema afetam também os equipamentos
domésticos, comerciais e industriais. Por exemplo, a histerese e as correntes de Foucault!
provocam aumento das harmoénicas de corrente e perdas nos nticleos e nos condutores de
geradores, motores e transformadores, podendo causar mal funcionamento de circuitos e
relés de protecao, fusiveis e sistemas de controle. Por exemplo, sistemas de distribuicao
com 10 % de distor¢ao harménica total (Total Harmonic Distortion — THD) de tensao,
composta por componentes harmonicas de 3%, 5% e 7* ordem, podem sofrer com perdas
entre 2% —15% nos transformadores, perdas de até 6% em geradores e perdas entre
15%—16 % em capacitores (DIGALOVSKI; NAJDENKOSKI; RAFAJLOVSKI, 2013).
Outro efeito observado devido a presenca de componentes harmoénicas é o aumento do
valor eficaz da corrente, o que resulta em maiores perdas pelo efeito Joule? (KALAIR et
al., 2017). Portanto, pode-se concluir que a distor¢ao harmonica proveniente dos disttrbios

ciclicos ¢ indesejada em todos os meios, sejam em niveis individuais ou coletivos.

Os filtros ativos de poténcia (Active Power Filter — APF) ocupam uma posigao de
destaque entre as solugoes encontradas para a mitigagao dos distirbios ciclicos e a correcao
do contetido harmonico da rede, mais especificamente, os filtros ativos paralelos (Shunt
Active Power Filter — SAPF) s@o as solugoes usualmente encontradas para a corre¢ao
da distor¢ao harmonica de corrente. As estratégias de filtragem ativas necessitam de um
sistema de controle para que possam funcionar adequadamente. Geralmente sao utilizadas
estruturas em malha fechada para garantir o desempenho estatico e dinamico requerido
para tais aplicagoes. Logo, a instrumentacao requerida, a qual inclui sensores de tensao,
de corrente e o condicionamento de tais sinais, também pode ser considerada parte da
estratégia de controle adotada (MICHELS, 2006). Outro ponto fundamental é a capacidade
de rastreamento de referéncias e de rejeicao a disturbios do esquema de controle, uma vez

que estes sinais sao formados por diferentes componentes harmonicas, além da componente

1 Jean Bernard Léon Foucault (1819—1868) foi um fisico e astrénomo francés que ganhou crédito pela

descoberta das correntes parasitas, pela inven¢ao do péndulo de Foucault, por ter nomeado o giroscopio,
apesar de nao té-lo inventado, e fazer as primeiras medicoes da velocidade da luz.

James Prescott Joule (1818 —1889) foi um fisico britdnico que estudou a relagdo entre a corrente elétrica
e o calor dissipado por esse fenémeno, conhecida como lei de Joule. Ele também é conhecido pela lei
da conservacao da energia, o que o levou ao desenvolvimento da primeira lei da termodinamica.
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fundamental. Segundo Limongi et al. (2009) a escolha da melhor solugao de controle é,
sobretudo, influenciada pela facilidade de implementacao e pelo tempo de execucao, visto
que os desempenhos das estratégias de controle sdo essencialmente similares. A distor¢ao
harmonica total dos sinais de saida, o tempo de resposta transitoria e a seletividade em
frequéncia sdo os principais parametros de avaliagdo dos controladores utilizados em filtros

ativos de poténcia.

Os controladores da familia proporcional-integral-derivativo (PID) sao solugoes
simples e efetivas quando aplicados a sinais constantes, como referéncias do tipo degrau,
pois, permitem atingir erro nulo em regime permanente e desempenho transitorio adequado.
Entretanto, as referéncias em filtros ativos sao usualmente senoidais ou sao formadas por
grupos de componentes harmonicas, o que leva os controladores do tipo PID a erros de
seguimento de referéncia em amplitude e fase, devido ao ganho finito em tais frequéncias
(YUAN et al., 2002). Logo, os controladores de agdo proporcional junto a integradores
senoidais podem ser utilizados para superar o problema do rastreamento de componentes
harmonicas. Estes controladores também conhecidos como proporcionais ressonantes e,
além da agao proporcional, possuem um par de polos complexo-conjugados sintonizados em
uma frequéncia especifica, que garantem um alto ganho e erro nulo em regime permanente
na frequéncia de ressonancia (SATO et al., 1998; ZMOOD; HOLMES, 2003). Além do
mais, ¢ possivel sintonizar multiplos controladores ressonantes para operaram em paralelo
sem que haja interferéncia entre os mesmos. Outra caracteristica pertinente ao controlador

ressonante ¢ a capacidade de atuagao em ambas as componentes de sequéncia positiva e

negativa (LIMONGI, 2009).

O sistema em coordenadas de referéncia sincrona (Synchronous Reference Frame —
SRF) também é utilizado para melhorar o desempenho dos controladores. Nesta trans-
formagao os eixos de coordenadas giram em uma frequéncia especifica (w,.), geralmente
sincronizados com a componente fundamental. Assim, os sinais que eram alternados no
tempo sdo entdo vistos como sinais constantes no sistema de referéncia sincrona (dq0).
Esse efeito melhora o desempenho dos controladores cldssicos quando comparados as
aplicagoes em sistemas de coordenadas de referéncias estaciondrias (Stationary Reference
Frame) (LIMONGTI et al., 2009). Entretanto, as componentes harménicas também sao
transformadas neste processo e aparecem como sinais oscilantes no sistema de coordenadas
sincronas (LISERRE; TEODORESCU; BLAABJERG, 2006). Uma alternativa a este
problema ¢ a utilizagao de controladores ressonantes sintonizados em tais componentes
harmoénicas (BOJOI et al., 2005; LASCU et al., 2007) ou, do mesmo modo, a aplicagdo de
multiplas transformagdes de coordenadas de diferentes frequéncias com o uso de controla-
dores puramente integrativos (WANG; YUAN, 2004). Porém, neste tipo de solucao sao
necessarias duas transformagoes de coordenadas, uma para as componentes de sequéncia

positiva e outra para as componentes de sequéncia negativa. Existem ainda técnicas que
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combinam controladores proporcionais e ressonantes em ambos os sistemas de coordenadas
(YUAN et al., 2002; LI et al., 2007).

Os controladores repetitivos (repetitive controller — RC) sdo, principalmente, uti-
lizados para correcao de distirbios periédicos e a melhoria do desempenho em regime
permanente. Esse tipo de distor¢ao ocorre basicamente em cargas nao lineares, como retifi-
cadores, onde sao produzidas componentes harmonicas e, consequentemente, aumentam a
distorgao harménica total dos sinais de corrente de entrada e/ou saida. Segundo Tomizuka,
Tsao e Chew (1988), qualquer sinal periédico com periodo conhecido pode ser gerado a
partir de um sistema que possua realimentacao positiva em torno de um atraso puro no
tempo. Portanto, neste tipo de controlador sao utilizadas amostras dos ciclos passados para
corrigir a forma de onda do instante atual, em outros termos, na integracao dos sinais de
erro com um intervalo de um periodo completo da componente fundamental (MICHELS,
2006). O controle repetitivo possui algumas caracteristicas fundamentais que os diferenciam
dos demais controladores, como por exemplo, a complexidade relativa do algoritmo de
controle que independe do niimero de componentes harmonicas a serem compensadas e
a inexisténcia de problemas de discretizagao devido a natureza discreta associada aos
atrasos de tempo. O desempenho em regime permanente dos controladores repetitivos
¢ particularmente melhor, no entanto, o tempo de convergéncia ¢ tipicamente maior do
que outros controladores, como os controladores classicos e ressonantes (LIMONGI et al.,
2009).

Os controladores repetitivos tiveram suas estruturas alteradas ao longo do tempo,
reduzindo os periodos de integracao para respostas mais rapidas e utilizando menos
recursos para aumentar sua eficiéncia computacional. Foram propostos controladores
repetitivos de estrutura complexa, além das estruturas de controle reais ja existentes. Os
controladores complexos tornaram-se mais evidentes a partir do integrador generalizado
de ordem reduzida (Reduced-Order Generalized Integrator — ROGI), inicialmente proposto
por Busada et al. (2012), que é baseado no integrador generalizado de segunda ordem
(Second-Order Generalized Integrator — SOGI), os quais implementam as agoes ressonantes.
Os controladores repetitivos complexos utilizam do mesmo atributo que caracteriza os
controladores ressonantes complexos, que é a alocagdo de polos e zeros complexos sem
seus pares conjugados. Esta propriedade ¢ particularmente interessante no controle de
sistemas elétricos trifasicos representados por vetores espaciais, onde é possivel reduzir os
periodos de integracao e aumentar o desempenho dinamico dos controladores repetitivos
atuando diferentemente entre as componentes de sequéncia positiva e negativa. Embora a
redugao dos periodos de integracao parega trazer somente vantagens para os controladores,
¢ importante destacar que parte da acao de controle de alto ganho deixa de ser aplicada
em algumas componentes harmonicas quando utilizada esta técnica. Portanto, o ganho de

desempenho do controle depende diretamente do contetido harmoénico e do contexto da
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aplicacao a qual o mesmo estd inserido. A vantagem, neste caso, se observa para aplicagoes
em que os disturbios coincidem com as componentes harmonicas de projeto. A partir deste
desenvolvimento foi possivel estabelecer estruturas genéricas de controladores repetitivos

de estrutura complexa com alto desempenho na presenca de disturbios peridédicos.
1.1 OBJETIVO GERAL

Formulacao de um controlador repetitivo de estrutura complexa com alto desempe-
nho na presenca de distirbios peridédicos dentro da familia de componentes harmoénicas
nk + m para k € Z, sendo possivel controlar diferentes componentes harmonicas entre as
sequéncias fase, positiva e negativa, de um sistema trifasico, a trés fios, representado por
vetores espaciais, no plano ortogonal a3. Ainda, o controlador deve ser capaz de fornecer
solugbes de rastreamento de referéncias e rejeicao de perturbagoes periédicas e conhecidas,
de conversores estaticos de poténcia aplicados a qualidade de energia e conectados a rede

elétrica.
1.2 OBJETIVOS ESPECIFICOS

Os objetivos especificos sao definidos como meios de se alcangar o objetivo geral:

a) Caracterizar matematicamente o inverso da fungao de transferéncia do método
de cancelamento por sinal atrasado generalizado (Generalized Delayed Signal

Cancellation — GDSC) para formar a base do controlador repetitivo complexo.

b) Propor uma estrutura de controlador repetitivo complexo de acao direta para
uso em um sistema de controle malha fechada capaz de seguir referéncias e

rejeitar perturbagoes periddicas e conhecidas.

¢) Determinar a familia de componentes harmoénicas nk + m da fungdo de trans-
feréncia do controlador repetitivo complexo, caracterizando a influéncia dos

parametros m e n em relagao ao posicionamento dos polos do controlador.

d) Determinar o filtro de realimentagao discreto, do tipo FIR, de ordem par, com
deslocamento de fase compensado na propria estrutura de controle, para atenu-

acao de componentes de alta frequéncia e aumento da regiao de estabilidade.

e) Propor uma metodologia de projeto para a sintonia do controlador repetitivo
complexo com as ferramentas de compensacgao do atraso computacional utili-
zando os indicadores classicos de desempenho e o indice de sensibilidade como

indicador de estabilidade adicional.

f) Realizar a verificacdo numérica via simulagao, a verificagdo pratica do controla-

dor e dos procedimentos de projeto propostos.



34 Capitulo 1. INTRODUCAO

1.3 CONTRIBUICOES

As contribuigoes desta tese estao sintetizadas abaixo:

o A obtengdo de um controlador repetitivo de estrutura complexa, com alto
desempenho na presenca de componentes harmonicas da familia nk + m para
k € 7Z, para um sistema trifasico representado por vetores espaciais, no plano
ortogonal af. O controlador proposto tem um tempo de eliminacao do erro
menor que outras propostas encontradas na literatura, em funcao da atuacgao

distinta entre as componentes de fase da sequéncia negativa e positiva.

o A caracterizacao dos parametros internos de ajuste do controlador relacionando
o impacto na resposta em frequéncia e o posicionamento dos polos, como as

alteracoes de amplitude e de fase.

« A obtencao da estrutura vetorial e da estrutura escalar do controlador repetitivo
complexo proposto. Estas estruturas permitem relacionar as operagoes complexas
entre os eixos de coordenadas e a atuagao do controlador sobre os sinais de erro

para a producao de sinais complexos de saida.

o A proposta de utilizagao do filtro de realimentacao discreto de caracteristica
passa-baixa, do tipo FIR e de ordem par, com deslocamento de fase compensado
dentro da prépria estrutura do controlador. O filtro altera o posicionamento
dos polos e desloca os altos ganhos das frequéncias de interesse. Dessa forma,
o numero de amostras do termo de atraso é reduzido para manter o mesmo

periodo de integracao do projeto inicial.

e A proposta de um procedimento de sintonia para o controlador repetitivo
complexo com a compensag¢ao do atraso computacional utilizando duas técnicas:
o compensador de avango de fase e o preditor de Smith. Para tal, sdo utilizados
os indicadores de desempenho cléssicos do diagrama de Bode?, margem de fase,
margem de ganho e frequéncia de cruzamento, e o indice de sensibilidade no

diagrama de Nyquist como um indicador adicional de estabilidade.

o A realizacao de uma comparacgao qualitativa e quantitativa entre métodos para
controle de componentes harmonicas, utilizando a verificagdo numérica entre
controladores de estrutura real e complexa. Nesta analise sao detalhadas a
quantidade de amostras e as operacoes necessarias para a implementagao de
cada técnica, assim como a verificacdo do tempo de eliminagao do erro de

seguimento de referéncia.

3 Hendrik Wade Bode (1905 —1982) foi um engenheiro, pesquisador, inventor e cientista americano que

fez importantes contribuicdes para teoria de controle. Desenvolveu o diagrama de Bode e os conceitos
da margem de fase e da margem de ganho para anélise de estabilidade de sistemas lineares.
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1.3.1 Delimitacoes do trabalho

As delimitacoes do tema de pesquisa desta tese sdo apresentados abaixo:

o O controlador repetitivo de estrutura complexa nk + m, proposto neste traba-
lho, representa uma classe de controladores repetitivos complexos dentro da
representacao generalizada de controladores repetitivos, que é proposta por Neto
(2020). A célula repetitiva primitiva (Primitive Repetitive Cell — PRC) (NETO,
2020) possibilita a decomposicao das estruturas dos controladores repetitivos,
existentes na literatura, em estruturas canonicas béasicas, sendo a estrutura

proposta nesta tese uma destas representagoes.

« O controlador repetitivo de estrutura complexa nk+m é proposto para aplicagao
direta em um sistema de coordenadas ortogonais a3, de um sistema trifasico,
a trés fios, representado por vetores espaciais. Apesar de ser apresentada uma
estrutura de controlador real, oriunda de duas estruturas complexas, da familia de
componentes harmoénicas nk+m e nk —m, para formar a familia de componentes
harmoénicas nk +m e permitir uma aplicagdo monofasica, nao sao apresentados
resultados, deixando apenas a base tedrica do assunto disponivel para pesquisas

futuras.

e O controlador repetitivo de estrutura complexa nk 4+ m é proposto para sistemas
em que a frequéncia de operacao é conhecida e praticamente constante, sem gran-
des variagdes em torno do ponto de operagao. Em virtude desta consideragao, o
controlador proposto é de estrutura nao adaptativa em frequéncia. O controlador
pode ser aplicado em uma rede de energia elétrica, pois a frequéncia de operacao
¢é constantemente monitorada e regulada pelos operadores do sistema elétrico.
Em virtude das pequenas variacoes da frequéncia fundamental da rede, sao
apresentados os impactos dessas variacoes no desempenho do controlador de

estrutura fixa.

o Entre os atrasos do sistema podemos citar o atraso computacional e o atraso de
fase da planta. Nesta tese, o atraso computacional é parcialmente compensado
com um avanco de fase ou estimado através de um preditor de Smith*. Apesar
de ser apresentada uma técnica pseudo nao causal de compensagao do atraso de
fase da planta, esta técnica nao é utilizada com o controlador proposto. Contudo,
as discussoes acerca do assunto permitem a exploracao da pesquisa em torno

deste tema.

4 Otto J. M. Smith (1917-2009) foi um inventor, professor e autor americano das areas da engenharia

e da eletronica. E conhecido por inventar um método de compensacio do atraso de transporte em
sistemas de controle realimentados, chamado de preditor de Smith.
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1.4 ESTRUTURA DO TRABALHO

No Capitulo 1 é apresentada a introducao do trabalho, expondo a relevancia e
a atualidade do tema apresentado, destacando os objetivos principais, apresentando as
contribuigoes deste trabalho e as delimitagoes da proposta. Ainda, sdo apresentados os

trabalhos publicados em periddicos, congressos e o registro de propriedade intelectual.

No Capitulo 2 sao apresentadas as referéncias bibliograficas em torno dos controla-
dores repetitivos. Sao apresentados conceitos acerca das estruturas reais e complexas de

controladores e direcionados para os controladores repetitivos.

No Capitulo 3 sdo apresentados e revisados os conceitos fundamentais sobre a
transformacao de coordenadas, sobre as componentes de sequéncia de fase, a representacao
genérica de sinais trifasicos e conceitos sobre a andlise harmonica que, por sua vez,
servem como base para a operacao direta do método de cancelamento por sinal atrasado
generalizado. Em seguida, a operacdo GDSC é apresentada rigorosamente, de acordo com

sua formulagao original.

O Capitulo 4 é proposto o controlador repetitivo complexo com base no inverso
da funcao de transferéncia do método de cancelamento por sinal atrasado generalizado.
A representacao discreta e a andlise dos parametros sao apresentados, seguidos pela
introducao do filtro de realimentacao, dos efeitos do atraso computacional e da andlise
de estabilidade. Ainda, é apresentada a estrutura escalar equivalente para o controlador
proposto e sao feitos andlises sobre a variagao de frequéncia e o impacto sobre o desempenho

do controlador.

O Capitulo 5 é focado na aplicagao do controlador repetitivo complexo nk + m no
controle de corrente de um filtro ativo paralelo. Para isto, sdo apresentados os modelos
orientados ao controle com as plantas de corrente e de tensao, os efeitos da modulacao digital
e do atraso computacional, para que apos a aplicagdo da metodologia de controle digital,
seja feito o projeto de controle em cascata para o conversor. Também sdo apresentados os
procedimentos de projeto para duas técnicas de compensagao do atraso computacional,

para o avanco de fase e para o preditor de Smith.

No Capitulo 6 é apresentado o protétipo desenvolvido em laboratério, os resultados
de simulacao e os resultados da experimentacao pratica. Sao abordados os resultados
em regime permanente e transitério, avaliando a distor¢ao harmonicas e o tempo de
convergéncia dos sinais de corrente. Um comparativo entre técnicas de controle de senso
similar utilizando os mesmos procedimentos de projeto é apresentado em conjunto com

avaliacOes quantitativas e qualitativas.

E, finalmente, no Capitulo 7 sdo apresentadas as conclusoes e os resultados alcan-
¢ados para o controlador proposto, seguidos por algumas sugestoes de trabalhos futuros

dentro da linha de pesquisa abordada.
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1.5 TRABALHOS PUBLICADOS

O trabalho efetuado durante o curso do doutorado resultou em trabalhos técnico-

cientificos que foram publicados em revistas e conferéncias listados abaixo:

1.5.1 Publicagoes relacionadas a tese

1.5.2

Os trabalhos aqui listados possuem relacao direta com os temas abordados na tese.

1.

ZIMANN, F.J.; STANGLER E.V.; NEVES, F.A.S.; BATSCHAUER, A.L.; ME-
ZAROBA, M. Coordinated Control of Active and Reactive Power Compensation
for Voltage Regulation with Enhanced Disturbance Rejection using Repetitive
Vector-Control. In: Energies, n. 11:2812, p. 13, 2020, doi: 10.3390/en13112812

ZIMANN, F.J.; NETO, R.C.; NEVES, F.A.S.; SOUZA, H.E.P.; BATSCHAUER,
A.L.; RECH, C. A Complex Repetitive Controller Based on the Generalized De-
layed Signal Cancelation Method, IEEE Transactions on Industrial Electronics, v.
66, n. 4, p. 2857-2867, April 2019. ISSN 0278-0046, doi: 10.1109/TTE.2018.2847661

NETO, R.C.; NEVES, F.A.S.; SOUZA, H.E.P.; ZIMANN, F.J.; BATSCHAUER,
A.L. Design of Repetitive Controllers Through Sensitivity Function. In: 2018
IEEE 27th International Symposium on Industrial Electronics (ISIE), 2018. p.
495-501. ISSN 2163-5145, doi: 10.1109/ISIE.2018.8433720

Outras publicagoes

Estes trabalhos foram desenvolvidos durante o decorrer do doutorado e comparti-

lham a area de conhecimento, entretanto nao possuem relagao estritamente direta com o

tema da tese.

1.

ZIMANN, F.J.; BATSCHAUER, A.L.; MEZAROBA, M.; STANGLER, E.V_;
NEVES, F.A.S. Investigation of Voltage Regulation with Active and Reactive
Power with Distributed Loads on Radial Distribution Feeder. In: 2019 IEEFE
15th Brazilian Power Electronics Conference and 5th Southern Power Electronics
Conference (COBEP/SPEC), Santos, Brazil, 2019, pp. 1-6, doi: 10.1109/CO-
BEP/SPEC44138.2019.9065885

STANGLER E.V.; NEVES, F.A.S.; BRADASCHIA F.; MEZAROBA, M.; ZI-
MANN, F.J.; BATSCHAUER, A.L. Implementation of a iUPQC Control Scheme
for Ensuring an Improved Compensation Performance. In: 2019 IEEE 15th
Brazilian Power Electronics Conference and 5th Southern Power Electronics
Conference (COBEP/SPEC), Santos, Brazil, 2019, pp. 1-7, doi: 10.1109/CO-
BEP/SPEC44138.2019.9065481
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3. ZIMANN, F.J.; BATSCHAUER, A.L.; MEZAROBA, M.; NEVES, F.A.S. Energy

Storage System Control Algorithm for Voltage Regulation with Active and Reac-
tive Power Injection in Low-Voltage Distribution Network. Electric Power Sys-
tems Research, Volume 174, 2019. ISSN: 0378-7796, doi: 10.1016/j.epsr.2019.04.003

. MAFFEZZOLLI, A.D.; HOCK JR, R.T.; ZIMANN, F.J.; BATSCHAUER, A.L.

Técnica de Limitagdo de Corrente por Meio de Resisténcia Virtual Nao Linear
Aplicado a um DSTATCOM Controlado em Tensao. In: XXII Congresso Brasi-
leiro de Automdtica (CBA), 2018, ISSN 2525-8311, doi: 10.20906/CPS/CBA2018-
1315

. EICHSTADT, G.; ZIMANN, F.J.; SCHWARTZ, C.; MEZAROBA, M. A Solution

Proposal for Communication and Management of Converters Operating in
Microgrids. In: 2017 Brazilian Power Electronics Conference (COBEP), Juiz de
Fora, 2017, pp. 1-6, doi: 10.1109/COBEP.2017.8257327

1.5.3 Registro de propriedade intelectual

Foi solicitado ao Instituto Nacional da Propriedade Industrial (INPI) o depésito de

uma Patente de Invencao (PI) de &mbito nacional sobre a proposta da tese para protegao

da propriedade intelectual.

1. ZIMANN, F.J.; NEVES, F.A.S.; NETO, R.C.; SOUZA, H.E.P.; BATSCHAUER,

A.L.; RECH, C. Controlador Repetitivo Vetorial para Compensacao de Harmo-
nicas de Ordem nk+m. 2019, Brasil. Numero do registro: BR1020190036893,
Instituicao de registro: INPI — Instituto Nacional da Propriedade Industrial.
Depésito: 22/02/2019
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2 REFERENCIAL BIBLIOGRAFICO

Este capitulo apresenta estado da arte sobre os principais controladores repetitivos
encontrados na literatura. Nesse sentido, sdo apresentados os conceitos fundamentais de
controladores reais e complexos, necessarios para compreensao das estruturas de controla-
dores repetitivos. Em seguida, sao apresentados os filtro de realimentacao, indispensaveis
para o aumento da estabilidade relativa do sistema. Ao final, é apresentada uma técnica
de compensacao do atraso de fase da planta e outros trabalhos que utilizam controladores

repetitivos.
2.1 CONTROLADORES REAIS E CONTROLADORES COMPLEXOS

Em fung¢ao dos tipos de controladores abordados neste trabalho, faz-se necessario
diferenciar os controladores reais dos controladores complexos. Controladores sdo, em sua
esséncia, definidos como filtros, e portanto as distingoes entre filtros reais e complexos

podem ser aplicadas, sem perda de generalidade, aos controladores reais e complexos.

Um sinal complexo é composto por dois sinais reais, um sinal para a parte real e
outro sinal para a parte imaginaria. A aplicacdo de um filtro linear a um sinal de entrada
complexo, corresponde a duas operacoes de filtragem separadamente aplicadas, na parte

real e na parte imagindria, em fungao da linearidade (SMITH, 2007):

F{w} £ Fo{ +jy} = Fu{a} + jF.{y} (2.1)
onde, F,, é o filtro linear e w é um sinal complexo com parte real x e parte imaginaria y.

Desta forma, nao existe interacao entre as partes reais e imaginarias de um sinal
complexo quando passadas por um filtro linear. Ainda, se o filtro for de estrutura real,
pode ser aplicada a operacao de filtragem real, de forma independente, na parte real e na

parte imaginaria de um sinal complexo.

Os controladores respondem com base nas defini¢oes de filtros lineares, portanto,
os controladores reais mapeiam os sinais de entrada, tanto complexos quanto reais, sempre
em saidas independentes e reais, como mostrado na Fig. 1. Por outro lado, os controladores
complexos podem produzir sinais de saida complexos, mesmo quando os sinais de entrada
sao puramente reais, ou ainda, produzir sinais de saida reais a partir de sinais de entrada

complexos, como mostrado na Fig. 2.

As varidveis de controle dos sistemas elétricos sao grandezas fisicas interpretadas
como sinas reais e, por essa razao, os controladores reais sao normalmente utilizados. A
implementacao dos controladores reais em coordenadas estacionarias a3, faz com que a
agao de controle do eixo real (u,) seja, inica e exclusivamente, fungao de sinal do erro
do eixo real (e, ), enquanto que, acdo de controle do eixo imaginario (ug) seja, tnica e

exclusivamente, fun¢do do sinal de erro do eixo imaginario (eg).
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Figura 1 — Estrutura de controladores reais aplicados a sinais de entrada complexos.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Figura 2 — Estrutura de controladores complexos aplicados a sinais de entrada complexos.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Em contrapartida, os controladores complexos produzem sinais de acao de controle
no eixo real (u,), assim como, no eixo imaginario (ug), como sendo uma combinacao
dos sinais de erros do eixo real (e,) e do eixo imaginario (e). Isso nao significa que sao
necessarios sinais fisicos complexos, mas tais sinais sdo uma representacao matemaéatica
de sinais complexos produzidos a partir de sinais reais. Dessa forma, pode-se dizer que
os controladores complexos produzem sinais de saida com o acoplamento dos sinais de

entrada entre o eixo real e o eixo imaginario.
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Os controladores de agdo repetitiva e de acao ressonante sao estruturas geralmente
encontradas na literatura com formulagoes reais e complexas (BUSADA et al., 2012;
AKHTAR; SAHA, 2020; QU et al., 2019). A seguir, sdo apresentados do controladores reais
de agao repetitiva e, logo apos, sao discutidas as caracteristicas comuns dos controladores

complexos e apresentados os controladores complexos de agao repetitiva.

2.1.1 Controladores repetitivos reais

A lei de controle de acao repetitiva foi inicialmente apresentada por Inoue, Nakano e
Iwai (1981), sendo aplicada em sistemas de controle de discos rigidos para corre¢ao de erros
periodicos. Entretanto, a estrutura geral do controlador e a fundamentacdo matematica
do controle repetitivo foi apresentada rigorosamente por Hara et al. (1988). Os critérios de
estabilidade foram derivados do Teorema do Ganho Pequeno! (Small Gain Theorem) e
as regioes de estabilidade foram apresentadas utilizando os diagramas de Nyquist®. No
entanto, essa lei de controle surgiu a partir da individualizagdo do controle de aprendizado
iterativo (Iterative Learning Control — ILC), desenvolvida inicialmente para seguimento de
trajetéria de bracos mecanicos em sistemas robdticos (UCHIYAMA, 1978). A formulagao
em tempo discreto foi introduzida por Nakano e Hara (1986) mas foi Tomizuka (1987)

quem analisou e sintetizou os conceitos discretos a partir da lei de controle repetitiva.

Na Fig. 3 (a) Hara et al. (1988) apresentam a estrutura que gera os sinais periddicos,
utilizando apenas um atraso no tempo. Esse sistema possui infinitos polos igualmente
distribuidos no eixo imaginério do plano complexo, como apresentado na Fig. 3 (b). O
termo L representa o periodo de integracao relativo ao tempo de atraso, portanto, a
posigao dos polos é dada por: jkwp, k = {0,£1,+2,---} onde wy = 27/L. Na Fig. 3 (c) é
mostrada a estrutura de controle, proposta por Hara et al. (1988), com o termo adicional
a(s) para 0 < a(s) < 1 e a(s) € RT. Essa nova estrutura possibilita a reformulagao dos
controladores repetitivos e, desse modo, a obtencao de agoes feedback e feedforward na
malha de controle. Portanto, a funcao de transferéncia do controlador repetitivo modificado
H(s) depende do valor escolhido para a(s). Esse arranjo modificado impacta diretamente
no dominio de estabilidade da estrutura de controle, como mostrado na Fig. 3 (d), onde a
regiao hachurada delimita a regido de estabilidade. Esta regiao do plano complexo define
onde o diagrama de Nyquist da planta deve estar contido, a fim de se garantir estabilidade
entrada-saida. Na Fig. 4 sdo apresentadas as estruturas em diagrama de blocos para os

principais valores de a(s).

A equacao geral do controlador e os controladores resultantes sdo apresentados em

1" De acordo com Desoer e Vidyasagar (2008) este é um teorema geral que estabelece condiges suficientes

sob as quais uma entrada limitada produz uma saida limitada (bounded-input, bounded-output — BIBO).
Harry Theodor Nyqvist (1889—1976) foi um engenheiro eletrénico nascido na Suécia e naturalizado
americano que fez importantes contribui¢oes para a teoria da comunicagao e é conhecido principalmente
pelo diagrama de Nyquist e pelo teorema da amostragem de Nyquist em sistemas digitais.
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Figura 3 — Gerador peridédico de sinais, estrutura geral do controlador repetitivo, posicao
dos polos no plano complexo e dominios de estabilidade.
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(a) Gerador periédico de sinais. (b) Posicao dos polos do controlador.

a(s) j a=1 a=0
++ yp

1/2<a<1 0<a<1l1/2

a=1/2
(c) Estrutura do controlador repetitivo. (d) Regides de estabilidade.

Fonte: Adaptado de Hara et al. (1988).

(2.2) para o respectivos valores do conjunto a(s) = {0,1/2,1}. Estes valores representam a

maior parte das estruturas utilizadas para os controladores repetitivos.

G_LS
= o S a(s) =0;
et 1 1+ets
H(S) = (I(S) + m = = 5 . m7 se, CL(S) = ]./2, (22)
1
= 17_[/, se, CL(S) =1.
— e Ls

Segundo Hara et al. (1988) o dominio estavel situa-se dentro do circulo unitario
centrado em 1450 para a condicao de a(s) = 0, fora do circulo unitéario centrado em —1+ 350

para a condi¢ao de a(s) = 1 e no semi-plano direito do plano complexo para a(s) = 1/2.
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Figura 4 — Diagrama de blocos das estruturas repetitivas para diferentes valores de a(s).
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(a) Estrutura para a(s) = 0. (b) Estrutura para a(s) = 1.
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(c) Estrutura para a(s) = 1/2.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.

Observadas estas caracteristicas conclui-se que somente uma planta estritamente passiva®

satisfaz as condigoes de estabilidade (DESOER; VIDYASAGAR, 2008). Ainda, a condigao
de estabilidade ¢ satisfeita somente se um sistema de grau relativo igual a zero, ou seja, a
mesma quantidade de polos e zeros, for utilizado. Este requisito implica em uma condicao
impossivel de formular um controlador repetitivo que mantenha o sistema estavel para

plantas estritamente proprias (HARA et al., 1988).

E necessério garantir a margem de estabilidade dos controladores de acéo repetitiva,
uma vez que os polos produzidos pelo controlador estendem-se até as componentes de
alta frequéncia e resultam em uma margem de estabilidade reduzida. Contudo, o aumento
da margem de estabilidade reduz o desempenho dos controladores de agao repetitiva,
sendo necessario estabelecer um equilibrio entre o desempenho dinamico adequado aos
parametros de projeto e a estabilidade relativa suficientemente grande para suportar
variagoes paramétricas e dinamicas nao modeladas da planta. Portanto, um sistema de
controle modificado é empregado, onde uma fungao estavel, prépria e racional ¢(s) é
inserida com o elemento de atraso e~%*, de tal modo que |q(jw)| < 1 para todo w maior
que a frequéncia de corte w, escolhida, como apresentado na Fig. 5 (a). A fungao do filtro
q(s) reduz a taxa de integragdo do sinais de erro e, de fato, a estabilidade aumenta &
medida que |¢(jw)| se aproxima de 0, porém o rastreamento de referéncias ¢ reduzido
quando |g(jw)| se distancia de 1, em virtude do deslocamento dos polos produzido por ¢(s).
Neste sentido, é desejavel que o filtro ¢(s) tenha ganho unitdrio na banda de passagem,
fornecendo desempenho dindmico, e ganho proximo a zero nas frequéncias mais altas,
garantindo margem de estabilidade ao controlador (HARA et al., 1988).

Na Fig. 5 (b) é possivel observar os dominios de estabilidade, onde a delimitagao

3 0O fluxo de poténcia de entrada de um sistema deve ser sempre ndo negativo, ou seja, uy > 0 onde u é

a entrada e y é a saida (BROGLIATO et al., 2006). Portanto, um sistema é dito passivo quando nao
produz energia por si proprio e dissipa somente a energia que lhe foi inicialmente fornecida. No entanto,
a passividade de um sistema pode ser quebrada por atrasos e/ou defasagens, como por exemplo,
sensores, atuadores ou a comunicagao, que podem eventualmente reter informagoes ou acumular energia
e resultar em oscilacdes que violem a condicao de passividade do sistema.
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da drea de estabilidade de a(s) =1 é dada por |¢(jw)| enquanto que para a(s) = 0 é dada
por 1/]q(jw)|. Além disso, duas trajetérias de Nyquist sdo apresentadas. Considerando
a(s) = 0, a trajetéria de G (jw) encontra-se dentro do circulo, o que resulta em um sistema
estavel, por outro lado, a trajetéria de Go(jw) encontra-se fora do circulo resultando em
sistema instavel (NAKANO; HARA, 1986).

Figura 5 — Estrutura do controlador modificado e ampliacao dos dominios de estabilidade.

Ga(jw)
(a) Estrutura repetitiva modificada. (b) Ampliacdo dos dominios de estabilidade.

Fonte: Adaptado de Hara et al. (1988).

Segundo Kempf et al. (1993), os controladores de agao repetitiva podem ser classifi-
cados de acordo com o principio do modelo interno ou externo. O principio do modelo
interno (Internal Model Principle — IMP), proposto por Francis e Wonham (1975), estabe-
lece que para rastrear ou rejeitar sinais com erro nulo em regime permanente é necesséario
ter o modelo dos sinais dentro da malha de controle, seja no controlador ou na propria
planta. Portanto, os controladores de ac¢ao repetitiva baseados no principio do modelo
interno possuem um gerador periddico de sinais linear incluido em sua estrutura. Segundo
Yang e Tomizuka (1994) o modelo interno é normalmente excitado por um sinal de erro,
proveniente de uma classe de sinais para os quais o principio do modelo interno se aplica,
incluindo sinais constantes, sinais senoidais de frequéncias conhecidas e sinais periédicos.
A inclusdo de tais modelos na malha de realimentacao requer uma escolha criteriosa do
controlador e de seus parametros para se alcancar a estabilidade relativa suficiente. Este
tipo de controlador altera a resposta em frequéncia do sistema, deixando mais susceptivel
a ruidos e dinamicas nao modeladas, porém sua resposta dinamica tende a ser mais rapida

que os controladores baseados no principio do modelo externo (MICHELS, 2006).

Em contrapartida, o controlador baseado no modelo externo possui o modelo de
sinais e perturbagoes fora da malha de realimentagdo (MESSNER et al., 1991). De acordo
com Tomizuka, Chew e Yang (1990) é possivel cancelar completamente um disttirbio

quando este pode ser diretamente medido. Esta é a técnica de cancelamento feedfoward.
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Entretanto, quando o sinal do distirbio nao pode ser diretamente medido mas pode
ser considerado como a saida de um sistema dinamico independente, é possivel entao,
estabelecer um modelo fora da malha de realimentacao, de forma a cancelar o disturbio
assintoticamente. Além disso, o modelo externo nao altera a resposta em frequéncia do
sistema em malha fechada, porém, podem ser necessarios modelos paramétricos das plantas,
tornando os algoritmos de controle muito mais complexos que os demais (MICHELS, 2006),
sendo este um dos motivos pelos quais, a maioria dos controladores repetitivos aplicados

em conversores de poténcia sao baseados no principio do modelo interno.

Os controladores repetitivos também podem ser classificados no diz respeito a

estrutura de agao, segundo Tomizuka, Tsao e Chew (1988), podem ser chamados de:

« Controlador repetitivo auxiliar (plug-in repetitive controller);

 Controlador repetitivo prototipado (prototype repetitive controller);

No primeiro modo de formulagao, o controlador repetitivo é acoplado a malha de
realimentacao direta e se comporta como uma acao auxiliar a acao instantanea, como mostra
o diagrama de blocos da Fig. 6 (a). Sendo assim, é possivel projetar os controladores de
acao instantanea e de agao repetitiva de forma independente. Esta caracteristica de projeto
facilitado faz com que os controladores de acao repetitiva auxiliar sejam mais encontrados
em aplicagoes de conversores de poténcia (MICHELS, 2006). As agdes adicionais sao
opcionais e sao utilizadas para auxiliar os RCs, podendo ser encontradas nas estruturas de

controle existentes na literatura.

Na segunda formulacdo a agao repetitiva é colocada em série na malha direta
de realimentacao, atuando junto com controlador de acao instantdnea, como mostra
o diagrama de blocos da Fig. 6 (b). A implementacao discreta do RC prototipado foi
introduzida por Chew e Tomizuka (1990), enquanto que, as versdes modificadas deste
mesmo controlador foram apresentadas por Tsao e Tomizuka (1988) e Tomizuka, Tsao e

Chew (1988) no intuito de ganhar robustez frente as incertezas da modelagem.

A aplicacao dos controladores de agao repetitiva na forma digital é comum entre os
conversores com modulacio PWM para melhoria da THD?* de corrente e/ou tensido. O
controlador repetitivo convencional (Conventional Repetitive Control — CRC), apresentado
por Zhou e Wang (2001) utiliza a estrutura (2.3) para rastreamento de referéncia e rejeicao
a disturbios periddicos para qualquer sinal composto por componentes harmonicas com
periodo igual a T,/n, onde n = {0,1,2,---}, com ntimero de amostras N = T,/T, € N*,
onde T, = 27 /w, = 1/ f, é o periodo fundamental, T; é o periodo de amostragem e kcrc é
o ganho do controlador repetitivo. Neste controlador repetitivo é encontrada a integracao
ponto a ponto com o periodo de um ciclo completo da componente fundamental. A Fig. 7

apresenta do diagrama de Bode para o CRC. Portanto, o ciclo desta acdo repetitiva

4 As definicdes de THD sao apresentadsas no Apéndice A.
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Figura 6 — Classificacao dos controladores repetitivos baseados em sua formulacao.
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(a) Controlador de acao repetitiva auxiliar.
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(b) Controlador de agéo repetitiva prototipado.

Fonte: Adaptado de Michels (2006).

consiste em N amostras, que neste caso representa um periodo completo da componente

fundamental.

—N

z T, .
GCRC(Z) = kCRC . m, Onde N = E € N (23)

Figura 7 — Diagrama de Bode para o controlador repetitivo convencional.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Outros autores buscam utilizar da mesma formulacao para rejeigao e/ou rastrea-
mento de sinais periédicos no tempo, como a proposta de Mattavelli e Marafao (2004). A

transformada discreta de Fourier (Discrete Fourier Transform — DFT) é aplicada na malha
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direta, anterior a realimentacao do controlador CRC, para que seja criada a seletividade
em frequéncia. No caso apresentado, sdo selecionadas as harmonicas h = {1, 5,7} para que
o filtro ativo paralelo consiga rastrear as principais componentes harmonicas de corrente

causadoras de distor¢ao de uma carga nao linear.

O CRC atua sobre componentes harmonicas pares e impares, porém alguns autores
observaram que, em muitas situagoes praticas, as componentes harmonicas pares nao
sdo usuais em sistemas elétricos de poténcia e devem ser evitadas a todo custo (COSTA-
CASTELLO; GRINO; FOSSAS, 2006). De acordo com Grifié e Costa-Castells (2005)
nao ha necessidade de ter altos ganhos em frequéncias pares e ter um controlador com
esta caracteristica significa um desperdicio do esforco computacional sem aumentar o
desempenho do sistema. Desta forma, o periodo de integragao do controlador repetitivo
é reduzido para 1/2 ciclo da componente fundamental, com a intengdo de aumentar
o desempenho e a resposta dinamica sem comprometer a estabilidade e a robustez do

controlador.

No trabalho de Costa-Castelld, Grini6 e Fossas (2004) é apresentado o controle de
corrente de um filtro ativo paralelo monoféasico do tipo repetitivo de harmdnica-impar
(Odd-Harmonic Repetitive Control — OHRC). Neste controlador de acgdo repetitiva, o
periodo fundamental T, e o periodo de amostragem T sao semelhantes ao CRC, porém
o nimero de amostras, e consequentemente, o periodo de integracao, sao reduzidos pela
metade. Neste caso, as componentes harmonicas que sao compensadas possuem periodo
T,/n, onde n = {1,3,5,- -}, resultando somente em componentes harmonicas impares,
como apresentado na Fig 8. O controlador repetitivo de harmoénica-impar, mostrado em

(2.4), possui um tempo de resposta melhorado em relacao ao CRC.

T,
ZiN? onde N = — & N* (24)
1+272 Ts

w2

Gonrc(2) = konrc - —

Uma extensao para o filtro ativo paralelo trifasico, a quatro fios, foi apresentada
por Griné et al. (2007), onde cada fase do sistema utiliza uma estrutura independente
do controlador repetitivo, baseado na estratégia de controle de Costa-Castelld, Grind
e Fossas (2004). Uma mesma aplicagdo do controle OHRC é apresentada por Zhou et
al. (2006), entretanto sua aplicacao reside no controle de um conversor de tensao e
frequéncia constantes (Constant-Voltage Constant-Frequency — CVCF) com modulacao
PWM. Portanto, para alcancar um desempenho elevado nesta aplicagao é necessario que,
mesmo alimentando cargas nao lineares, a tensao de saida permaneca sem distorgoes
harmonicas e tenha baixa THD. Para atender este requisito, um OHRC ¢ utilizado no

controle de tensao do conversor.

Algumas modifica¢oes dessa estrutura sao encontradas na literatura, como o con-
trolador repetitivo de alta ordem (High-Order Repetitive Control — HORC) proposto por

Ramos e Costa-Castellé (2012) para compensagao de componentes harménicas e corregao
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Figura 8 — Diagrama de Bode para o controlador OHRC.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

do fator de poténcia. Outra modificacao dessa estrutura é o controlador repetitivo de
duplo modo (Dual-Mode-Structure Repetitive Controller — DMRC), proposto por Zhou
et al. (2009), onde sdo utilizados dois RCs, um deles é projetado para as harmonicas
impares (OHRC) e outro para as harménicas pares (Fven — EHRC). O objetivo desse
arranjo ¢ obter a maxima compensac¢ao de componentes harmonicas, sem comprometer
o desempenho do controlador. Uma aplicacao de baixo custo e implementagao analdgica
do OHRC ¢ proposta por Escobar et al. (2006), que utiliza componentes integrados da

industria do dudio para gerar os periodos de integracao necessarios para o RC analégico.

As componentes harmonicas em sistemas trifisicos geralmente estao distribuidas em
uma familia especifica, por esse motivo é comum encontrar controladores voltados para esta
finalidade. A proposta de Escobar et al. (2008) é utilizar um controlador repetitivo voltado
para a compensacao do conjunto de harmoénicas 6¢ + 1, onde ¢ = {0, 1,2,...} representa
as componentes harmonicas miltiplas da frequéncia fundamental w,. Este controlador
repetitivo, mostrado em (2.5), introduz infinitos polos imaginarios localizados em +jlw,,
para ¢ = {1,5,7,---} e zeros, também imaginarios, porém localizados em +jlw,, para
¢ ={3,6,9,---}. Em consequéncia disso, infinitos picos de ressonincia sao encontrados

em (6 £ 1)w, e infinitos notches sao encontrados em 34w, para ¢ = {0,1,2,...}.

1 — e 5o
G, (s) = ¢ (2.5)

ST
1 —e 3w 4 e 3w

—N/3

1 T
- onde N = =2 € N* (2.6)

GT(Z): 1_Z_N/6+Z_N/37 TS

A forma discreta do controlador repetitivo 6/ + 1, mostrado em (2.6), possui dois
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periodos de integracao distintos, um periodo de 1/6 da componente fundamental e outro de
1/3 da componente fundamental, que é a combinacao de dois periodos de integracao de 1/6
da componente fundamental posicionados em série. Para conseguir sintetizar as harmonicas
desejadas, esse controlador possui dois termos (2~ 6) distintos em sua formulagdo. Na
Fig. 9 (a) é apresentada a estrutura do controlador e na Fig. 9 (b) é mostrada a posi¢ao
no plano complexo dos polos e zeros. Apesar da proposta utilizar a transformacao de
coordenadas (abc — a3) existe a necessidade de aplicar o controlador no eixo « e no eixo f,
individualmente. Ainda, este controlador tem a particularidade de aplicar acoes feedback e
feedforward na malha de controle de acao repetitiva. Na Fig. 10 é mostrado o diagrama
de Bode para o controlador repetitivo 6/ + 1 onde é possivel observar os picos e vales

caracteristicos do posicionamento intercalado entre os polos e zeros.

Figura 9 — Estrutura do controlador 6¢ £ 1 e posi¢ao dos polos e zeros no plano complexo.
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7+ +jwo
(XD 1 ; D 1 Re
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© ) o
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(a) Estrutura do controlador 6/ £ 1. (b) Posicao dos polos e zeros.

Fonte: Adaptado de Escobar et al. (2008).

Outras propostas envolvendo o controlador repetitivo 6¢ +1 podem ser encontradas,
como por exemplo, o trabalho apresentado por Chen, Zhang e Qian (2013b). Um controlador
repetitivo 6¢ £+ 1 associado a um controlador proporcional-integral (PI) é aplicado ao

referencial sincrono dq para o controle de um conversor trifasico conectado a rede elétrica.

Um controlador repetitivo genérico nk + m foi proposto por Lu e Zhou (2011)
baseado na estrutura de Escobar et al. (2008). Neste controlador, mostrado em (2.7), os
infinitos polos imaginérios estao localizados em +j(nk + m)w,, para k = {0,1,2,--- } e os
zeros imaginarios, também infinitos, estao localizados entre dois polos adjacentes, ou seja,
+j(nk/2)w,, para k = {0,1,2,---}. Na estrutura discreta de (2.8) sdo encontrado dois
periodos de integragao de 1/n da componente fundamental, que quando posicionados em
série resultam em um o periodo de integragdo maximo de 2/n da componente fundamental.
Portanto, nesta estrutura sao utilizados dois termos distintos (2~/") para se produzir

os periodos necessarios. Em (2.9) pode-se observar em detalhes os termos que produzem
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Figura 10 — Diagrama de Bode para o controlador 6/ + 1.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

10*

as compensacoes para as componentes nk + m e para nk —m. Na Fig. 11 é mostrada a

estrutura geral do controlador em diagrama de blocos. O diagrama de Bode desta estrutura,

paran =6 e m = 1, é igual ao apresentado na Fig. 10.
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Figura 11 — Estrutura do controlador repetitivo nk £ m.
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Fonte: Adaptado de Lu e Zhou (2011).

Uma estrutura de controladores repetitivos genéricos em paralelo (Parallel Structure

Repetitive Control — PSRC) foi proposta por Lu et al. (2013). Esta estrutura é colocada n

vezes em paralelo para efetuar a compensacao de nk 4 ¢ componentes harmoénicas, como
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mostrado na Fig. 12. O controlador geral é mostrado em (2.10), onde k; é o ganho de
cada G;(z) resultante, para i = {0,1,2,--- ;n — 1}. O controlador proposto PSRC é uma
estrutura genérica, ou seja, pode assumir diferentes configurac¢oes, para n = 1 o controlador
se torna o CRC, caso n = 2 o controlador se torna o DMRC, e se n = 2, kg = 0,k; # 0

—N/n depende da composicao

entao a estrutura se torna o OHRC. Portanto, o termo z
harmonica a ser controlada, porém, o nimero total de amostras é igual a N. Ainda, o
ganho de cada conjunto de componentes harmonicas k; pode ser ajustado individualmente

para um melhor desempenho do controle.

n—1
Grelz) = X ki Gi(2)] (2.10)
i=0
n—1 ej(27ri/n) . Z—N/n TO )
B ; [kl 1 — eiCri/m) Z—N/n‘| ;. onde N=7- €N (2.11)

Figura 12 — Estrutura do controlador repetitivo PSRC.

Fonte: Adaptado de Lu et al. (2013).

A busca continua pela reducdo de memoria e por um periodo de repeticao menor
incentivou ainda mais pesquisa em controladores repetitivos genéricos. Outra proposta de
compensacao de harmonicas nk + m é apresentada por Lu et al. (2014). O controlador
mostrado em (2.12), possui dois periodos de integracao de 1/n da componente fundamental
e um periodo integracao maximo de 2/n da componente fundamental com trés termos
distintos (z="/") para {n,m} € Nen > m > 0. Devido & formulacio do controlador
(2.13), os polos produzidos estao localizados em +(jk + m)w, para k € N, ou seja, sdo
simétricos no plano complexo. Neste caso também pode-se observar em detalhes os termos
que produzem as compensagoes para as componentes nk + m e para nk —m. Na Fig. 13 é

apresentada a estrutura do controlador em diagrama de blocos e na Fig. 14 é apresentado
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o diagrama de Bode do controlador repetitivo nk £+ m.

cos(2mm/n) - z=N/M — L 2N/n T,
. N =2 cN* 2.12
. ~—N/n _ _—2N/n
e cos(2mm/n) - z z (2.13)

(1 _ pi2mm/n Z—N/n) (1 _ gi2mm/n Z—N/n)

nk+m nk—m

Figura 13 — Estrutura do controlador repetitivo nk £+ m.
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Fonte: Adaptado de Lu et al. (2014).

Figura 14 — Diagrama de Bode para o controlador repetitivo nk +=m paran =6 e m = 1.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Outra utilizagdo da estrutura do PSRC é feita por Liu e Wang (2015), chamada
de estrutura paralela de controle repetitivo fracionério (Parallel Structure Fractional RC
— PSFRC). Este controlador utiliza periodos de integracgao fraciondrios para melhorar
a resposta do controle, quando submetido a um nimero de amostras N nao inteiros.
Uma investigagdo mais aprofundada do PSRC é apresentada por Lu et al. (2017), onde o
controlador é renomeado para estrutura paralela baseado no controlador repetitivo genérico
(Parallel Structure Based General RC — PSGRC), apesar de continuar utilizando a mesma

estrutura de controle.
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2.1.2 Caracteristicas gerais dos controladores complexos

Os controladores de estrutura complexa possuem algumas caracteristicas diferentes
do controladores reais, entre elas, a principal diferenca sao os polos e zeros complexos
sem seus pares conjugados, o que implica na assimetria do diagrama de resposta em
frequéncia. Além disso, as estruturas complexas possuem um acoplamento do eixo real e
o eixo imaginario, através de variaveis complexas dentro da funcao de transferéncia do

controlador.

Os controladores reais sempre alocam polos e zeros reais ou pares complexos
conjugados, enquanto que, os controladores complexos podem alocar polos e zeros sem
seus pares complexos conjugados, como pode ser observado na Fig. 15. Observa-se que
os polos complexos conjugados do controlador real possuem simetria em relagao ao eixo
real, caracteristica nao necessariamente observada nos controladores complexos. Esta
caracteristica depende da estrutura de controle utilizada, podendo resultar em intimeras

combinagoes para a alocagdo dos polos e zeros.

Figura 15 — Mapeamento de polos e zeros de controladores reais e complexos.

Controlador Real Controlador Complexo
Im Im
X +jkwo Polo complexo o X +Jjkwo
ez gt
chrli]}ﬁgado Ei):/O de Simetria
‘ 0 ‘ Re 1 0 | Re

Sem Eixo de Simetria

X —jkw, 1

(a) Controlador real. (b) Controlador complexo.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Este comportamento é observado tanto no plano continuo quanto no plano discreto,
a diferenca é que os polos do plano discreto estao sobre o circulo unitario, enquanto os
polos do plano continuo estao sobre o eixo imaginério. Isso pode ser observado no mapa
de polos e zeros dos controladores repetitivos, que devido a sua formulacao, produzem
multiplos polos e zeros complexos periodicamente distribuidos. A simetria entre polos e
zeros, com base no eixo real, é observada no controlador repetitivo real, diferentemente do

controlador complexo que pode alocar polos complexos sem seus pares conjugados.

Na Fig. 16 ¢ mostrado o mapa de polos e zeros para o controlador repetitivo real

nk +m de Lu et al. (2014) e para o controlador repetitivo complexo de Zimann et al.
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(2019) para n = 6 e m = 1. No controlador real, é possivel observar a simetria dos zeros,
além da simetria dos polos. No controlador complexo apresentado, ndo aparecem zeros no
mapeamento, porque nao sao produzidos zeros complexos, somente zeros reais posicionados

na origem do plano discreto.

Figura 16 — Mapa de polos e zeros do controlador real nk +m de Lu et al. (2014) e do
controlador complexo nk + m de Zimann et al. (2019) paran =6 e m = 1.
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: \: : {
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% X
04 A O T 0 I -0,4 A S—
05 06 07 08 09 1,0 1,1 12 13 05 06 07 08 09 10 11 12 13
Re Re
(a) Controlador real nk +m. (b) Controlador complexo nk + m.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Os controladores complexos nao possuem pares de polos e zeros complexo-conjugados,
entretanto, os controladores repetitivos complexos, assim com os controladores repetitivos

reais, mantém intervalos regulares entre os polos e zeros, em fun¢ao de sua caracteristica

periodica.
Polos complexo-conjugados
Controlador Repetitivo Real

— o 27 . (2.14)

Lu et al. (2014) Periodicidade — 0 = v (nk £ m)

~——

(nk+m)(nk—m)
. Polos complexos sem o par conjugado
Controlador Repetitivo Complexo

' — 9 . (2.15)

Zimann et al. (2019) Periodicidade — 6 = il (nk 4+ m)

O posicionamento dos polos e zeros reflete diretamente na resposta em frequéncia
dos controladores. Os controladores reais possuem a resposta em frequéncia simétrica em
relacao a frequéncia zero e os controladores complexos possuem a resposta em frequéncia
assimétrica. Na Fig. 17 sao mostradas as respostas de frequéncia do controlador real nk+m
de Lu et al. (2014) e do controlador complexo nk + m de Zimann et al. (2019) para n = 6

em = 1.
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Figura 17 — Resposta em frequéncia do controlador real nk +m de Lu et al. (2014) e do
controlador complexo nk +m de Zimann et al. (2019) paran =6 e m = 1.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

O diagrama de Nyquist é simétrico em relagdo ao eixo real para controladores
e funcoes de transferéncia reais, entretanto, a utilizacdo de termos complexos produz
uma assimetria no caminho de Nyquist entre as frequéncias positivas e negativas, como
apresentado na Fig. 18. A mesma alteracao seria observada no espectro positivo e negativo,
caso um controlador com um par de polos complexo-conjugados fosse aplicado, como é

esperado para um controlador real.

Figura 18 — Diagrama de Nyquist para uma funcao de transferéncia real e para uma fungao
de transferéncia complexa.

2,0 2,0
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Gz) = z—0,9988 =z H(z) (1 + . — 6—0,013+j077) -G(2)
-2,0 ; ; ; -2,0
-2,0 -1,0 0,0 1,0 2,0 -2,0 -1,0 0,0 1,0 2,0
Re Re

(a) Fungdo de transferéncia real.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

(b) Fungao de transferéncia complexa.
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Na Fig. 18 (a) é mostrada a funcao de transferéncia de uma planta real, onde é
possivel observar o caminho de Nyquist simétrico. Neste caso, é encontrada uma margem
de fase (MF) e uma margem de ganho (MG), pois os caminhos de Nyquist sdo iguais
para as frequéncias positivas (w > 0) e negativas (w < 0). Na Fig. 18 (b) é mostrado um
controlador complexo aplicado a planta real e, neste caso, a assimetria ocorre em funcao
do polo complexo posicionado na regiao das frequéncias positivas, conforme o controlador
utilizado. Portanto, deve-se observar os indices do espectro positivo (MF,, MG,) e negativo
(MF,,, MG,,), separadamente, e adotar os piores indicadores de desempenho para avaliar a
estabilidade absoluta do sistema. Além disso, pode-se utilizar a funcao de sensibilidade
para avaliar o grau de estabilidade relativa de todo o sistema (YEPES et al., 2011). O
indice de sensibilidade (n) indica a menor distancia entre o ponto critico (—1,0) e o

caminho de Nyquist da funcao de transferéncia, varrendo todo o espectro harmonico.

Outra caracteristica presente nos controladores complexos é o acoplamentos de
eixos, em funcao da multiplicacdo de um termo complexo da sua estrutura de controle. As

operacoes com termos complexos podem ser representadas matricialmente, separando as

_|* 7Y
=1, .

onde, U,g representa um sinal complexo de saida, E,s3 representa um sinal complexo de

coordenadas reais e imaginarias, na seguinte forma:

Ua
Us

E,
Ejg

— —

Uaﬁ = (.T—i—jy) : Eaﬁ
———

w

(2.16)

entrada e w representa um sinal complexo com parte real x e parte imaginaria y.

Nessa multiplicac¢do, a parte imaginéria (y) acopla o eixo real e o eixo imaginério
dos sinais de entrada para constituir o sinal de saida, como mostrado na Fig. 19. Os
controladores reais nao possuem a parcela imaginaria e, de fato, nao possuem acoplamento
entre os eixos de coordenadas reais e imagindarias, como evidenciado em (2.17):

Complexo — Va=2-Ba—y By ; Real — Vo= Bo—yH5
Us=x-Esg+y-E, Us=x-Es+y-—+,

. (2.17)

Figura 19 — Diagrama de blocos da multiplicacao de termos complexos.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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De fato, tanto a parcela real quanto a parcela imaginaria do sinal de saida tém suas
caracteristicas de amplitude e fase modificadas. Desta forma, o sinal de saida, que é um
sinal complexo (U, + jUs), sofre uma alteragdo em sua amplitude e uma rota¢do em seu

angulo de fase, semelhante ao produto interno quando interpretado vetorialmente.

2.1.3 Controladores repetitivos complexos

As variaveis de controle dos sistemas elétricos sdo sinais reais e, portanto, os
controladores reais sao logicamente aplicados. Porém, estas variaveis podem ser interpreta-
das como sinais complexos quando representados por vetores espaciais. A interpretacao
complexa permite a utilizacao de controladores complexos, com a vantagem de operar dife-
rentemente entre o espectro positivo e o espectro negativo. Desta forma, os controladores
complexos sao seletivos em frequéncia, por proporcionar elevados ganhos em diferentes
componentes harmonicas e, seletivos em sequéncia de fase, por aplicar os elevados ganhos

em componentes harmoénicas exclusivas do espectro negativo ou positivo.

As componentes harmodnicas de sinais reais sdo normalmente representadas exclu-
sivamente no espectro positivo®, como por exemplo, o sinal da corrente de fase de um
retificador trifasico. Como esperado, o sinal é composto por todas as componentes impares
diferentes dos multiplos de trés, além da componente fundamental. Esta é a representacao
individual das correntes de fase do retificador trifasico. Entretanto, quando a representacao
por vetores espacias é aplicada ao sinal trifasico, torna-se necessario utilizar a representacao
complexa do espectro harmonico. Desta forma, as componentes de sequéncia positiva e
negativa sao contempladas e o sistema trifdsico é representado por completo. Na Fig. 20
é apresentado o espectro harmonico para a representagao real e para a representagao

complexa por vetores espaciais do sinal de corrente de um retificador trifasico.

Figura 20 — Representacao do espectro harmonico de sinais reais e complexos.

S0 Tloo% i : Tloo% |
g 40 B : 1
£ 30 r 1
= |
q?:.') 20 | | i
3
) I

. I_l | | | |

1 5 7 13 15 17 19 -17 -11 -5 +1 +7 +13 +19
Componente harmoénica (h) Componente harmoénica (h)

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

5 Os sinais reais também podem ser representados através de um espectro harménico complexo, pela

série de Fourier na forma exponencial. Neste tipo de representacao, o espectro positivo é refletido no
espectro negativo, em relagdo ao eixo zero, com todas as amplitudes pela metade (ver se¢ao 3.4).
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Desta forma, o espectro complexo torna-se uma representacao trifasica do sistema,
com as frequéncias negativas representando as componentes de sequéncia negativa e as
frequéncias positivas representando as componentes de sequéncia positiva. Na representacao
por vetores espaciais, as componentes harmonicas estao contidas na familia 6k + 1 para
k € Z. Em funcao desta representacdo complexa, o controlador repetitivo complexo pode
ser aplicado aos sinais de erro de entrada complexos, representados por vetores espaciais,
para produzir sinais de saida seletivos em frequéncia e sequéncia, de acordo com a familia
de componentes harmonicas de projeto. Controladores reais também podem ser utilizados

para o mesmo fim, contudo, é preciso aplicar nas coordenadas abc ou «af3, individualmente.

De modo geral, as redes com cargas equilibradas contém as componentes harmonicas
6k + 1, Vk € Z, ou seja, {+1,—5,+7,—11,+13,- - } e dificilmente contém as componentes
6k — 1,Vk € Z, ou seja, {—1,+5,—7,+11,—13,---} (LUO et al., 2016). Portanto, a
proposta é compensar as componentes harmonicas 6k + 1 de um sistema trifasico com
uma estrutura controle por vetores espaciais. O controlador repetitivo complexo-vetorial
6k + 1 proposto por Luo et al. (2016), elimina as componentes harménicas de acordo com
aregra h = Lk + M, onde L € N* e M € N, como apresentado em (2.18) para o caso
continuo e em (2.19) para o caso discreto. Portanto, os infinitos polos produzidos estao
localizados em j(Lk + M)w, para k = {0,£1,4+2,---} e os zeros produzidos, também
infinitos, estao distribuidos entre os polos, logo, estao localizados em j(Lk + M + 0,5L)w,
para k = {0, £1,+2,--- }.

Na Fig. 21 (a) e na Fig. 21 (b) sdo mostrados os diagramas de blocos do controlador
na notacao vetorial e da notacao escalar, respectivamente. Desta forma, o periodo de
integragao deste controlador repetitivo complexo é de 1/n ciclo da componente fundamental,
ou seja, um periodo de integragdo menor do que as outras técnicas. Assim, para a familia

—N/6 um aplicado no eixo « e

6k + 1, o controlador necessita de dois vetores atrasados z
outro no eixo 3, com um periodo de integragao de 1/6 ciclo da componente fundamental.

O diagrama de Bode, para o caso 6k + 1, é apresentado na Fig. 22.

_ sfjwo(lj\::IJrO,E)L) T,

1—e
Grc(s) = e sszoM T (218)
1+ &5 % T,
Gre(2) = %, onde N=— €N paraL=6eM=1 (2.19)
1—e€'327% T

O controlador repetitivo 6k + 1 proposto por Luo et al. (2016) foi aplicado em um
filtro ativo hibrido de poténcia (hybrid active power filter — HAPF), o qual é composto
por um PPF e um APF de menor escala, associados em paralelo formando um filtro ativo
hibrido paralelo (parallel hybrid active filters — PHAC) sem transformador de acoplamento.
O controlador repetitivo 6k 4+ 1 na configuracao plug-in é aplicado em conjunto com um

controlador PI, que é utilizado para melhorar a estabilidade e a resposta dinamica da
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Figura 21 — Estrutura do controlador repetitivo complexo-vetorial 6k + 1.
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Fonte: Adaptado de Luo et al. (2016).

Figura 22 — Diagrama de Bode para o controlador repetitivo complexo-vetorial 6k + 1.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

malha de controle, enquanto o RC ¢ utilizado para eliminar o erro de regime permanente
do sinal de saida. Além disso, é utilizada a técnica de periodos fracionados (fractional
delay — FD) para compensar o niimero nao inteiro de amostras, resultantes da razao entre
as frequéncias de amostragem, que geralmente é fixa, e da rede, que pode sofrer varia¢oes
em torno do valor de opera¢ao nominal (£1Hz). O nimero de amostras nao inteiros é
dada por (2.20):

N6 = = (Dtd) _ =D, ,=d (2.20)

onde, D é a parte integral e d é a parte fracionaria do nimero de amostras.

Segundo Luo et al. (2016), de modo geral, as implementacoes utilizam o termo 2z~
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N/6 negligenciando a parte fracionaria z—¢. Em consequéncia

como uma aproximacao de z~
disso, os picos de ressonancia sao deslocados das componentes de interesse e o desempenho
na compensacao de harmonicas é proporcionalmente reduzido. Para resolver este problema,
sdo usados filtros FD com sucessivas aproximacoes de z~¢ utilizando a interpolacio

polinomial de Lagrange®, de ampla utilizacdo e comumente encontrada em outros trabalhos

(YANG et al., 2015; ESCOBAR et al., 2015; NAZIR et al., 2015; GENG et al., 2019).

Outro controlador repetitivo complexo vetorial encontrado na literatura recente
é o controlador proposto neste trabalho e apresentado por Zimann et al. (2019). A
estrutural geral do RC elimina as componentes harmonicas da familia nk + m onde, k € Z,
{n,m} € N para n # 0 e é baseada no inverso da funcao de transferéncia do método de
cancelamento por sinal atrasado generalizado (Generalized Delayed Signal Cancellation
— GDSC) (NEVES et al., 2010; SOUZA, 2012; BATISTA; SOUZA; NEVES, 2015) e é
chamada de iGDSC. Os infinitos polos produzidos estao localizados em j(nk + m)w, para
k=4{0,+£1,42,---}, assim como, todos os zeros produzidos ficam localizados na origem
do plano s, como pode ser verificado pela funcao de transferéncia continua mostrado em

(2.21), e do mesmo modo, para a fungao de transferéncia discreta mostrada em (2.22).

= 1

Coase(8) = kye - — ——~, paras=jw; aecC", 2.21
gd ( ) C_L, (1 . 6‘727‘(W . 67q9d) ( )
. 1 T, P,
Cyase(2) = ke - = S N onde N = ol e N": adeC. (2.22)
a (1 — el -z n) s

onde os parametros m,n definem as familias de componentes harmonicas, assim como 6y

define o ciclo de repetigdo para o dominio continuo e N/n para o dominio discreto.

O controlador repetitivo proposto utiliza dois geradores de sinais periddicos, um
para o eixo « e outro para o eixo [, como pode ser verificado em sua implementacao
escalar. O periodo de integracdo para o controlador repetitivo complexo proposto é de
1/n do ciclo da componente fundamental, o que corresponde a um nimero de amostras
necessarias de N/n, resultando em um periodo de repetigdo menor que as alternativas
escalares. Além disso, o RC complexo é proposto para atuar na malha de acao direta
com desempenho adequado, pois sua formulagao permite a ampliagao dos dominios de
estabilidade ao contrario das outras propostas de controladores repetitivos complexos,
como a de Luo et al. (2016) que sdo aplicados como controladores plug-in como agoes

auxiliares.

Na Fig. 23 (a) é apresentado o diagrama de blocos na notagao vetorial, enquanto na

Fig. 23 (b) é mostrado o diagrama de blocos da notagao escalar. Na implementagao escalar

6 Joseph-Louis Lagrange (1736 —1813) foi um matemético e astrénomo italiano que fez importantes

contribuic¢oes na analise matematica, teoria dos niimeros, mecénica cldssica e celestial. E conhecido pela
equacao diferencial de Euler-Lagrange e pelo método da variagdo de parametros ou método de Lagrange
que é utilizado para encontrar uma solugao particular de uma equacao diferencial ndo homogénea.
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é necessario definir e separar os coeficientes reais

CL1:§R(%
agzg(é

e imaginarios de acordo com (2.23).

Figura 23 — Estrutura do controlador repetitivo complexo-vetorial nk + m iGDSC.

€ap

o]
ot
—

Ca

T a1
a2

e

]271'% < —

3=
|

(a) Notagao vetorial.

Fonte: Adaptado de Zimann et al. (2019).
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O controlador repetitivo iGDSC nk 4+ m proposto em Zimann et al. (2019) foi
aplicado na malha de controle de corrente de um SAPF, para o controle de componentes
harmonicas da familia 6k + 1, tipicas de sistemas trifasicos que alimentam cargas nao

lineares como retificadores. Na Fig. 24 é mostrado o diagrama de Bode para o controlador

repetitivo complexo-vetorial nk +m paran =6 e m = 1.

Figura 24 — Diagrama de Bode para o controlador repetitivo complexo-vetorial nk + m
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Para conseguir um desempenho dinadmico adequado foi adicionado um controle
de avanco de fase para contrapor os efeitos do atraso computacional (z71) existente nas
aplicagoes praticas envolvendo microcontroladores. Além disso, foi utilizado um filtro de
realimentagao Q(z) digital, do tipo FIR e de ordem M, com compensagao do atraso de fase
dentro da propria estrutura repetitiva, fornecendo precisao necessaria para o rastreamento
das componentes harmonicas. Na Fig. 25 é mostrado o diagrama de blocos com todos os

termos usados para o controle de corrente.

Figura 25 — Estrutura do controlador repetitivo nk + m iGDSC aplicado na malha de
controle de corrente de um SAPF.
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Fonte: Adaptado de Zimann et al. (2019).

2.2 ESTRUTURA GENERICA DE CONTROLADORES REPETITIVOS

Uma estrutura genérica de controladores repetitivos, chamada de célula repetitiva
primitiva (primitive repetitive cell — PRC), é proposta por Neto (2020). Nesta formulagao
é possivel estabelecer qualquer estrutura de RCs e familia de componentes harmonicas
que se deseja compensar, utilizando o termo relativo ao periodo de integracao (z’%),
deslocamento em frequéncia (/2™ ) e o operador complexo a(z) da malha direta, mostrado

em (2.24), na forma discreta:

- m N
e T

1,
x~ para N = _— €N, (2.24)

Here(2) = al2) + 1 Gorm =2 T,

onde, 2rm/n define o angulo de defasagem da resposta em frequéncia em fungao da
componente harmoénica m da familia nk +m para k € Z, T, é o periodo fundamental, N é

o nimero de amostras dentro um periodo completo e a constante a(z) entre 0 e 1.

Na Fig. 26 é mostrado o diagrama de blocos da estrutura canonica discreta Hppe(2)

para a célula repetitiva primitiva (PRC).

Figura 26 — Diagrama de blocos célula repetitiva primitiva (PRC) Hprc(z).
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Fonte: Adaptado de Neto (2020).
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As estruturas classicas CRC e OHRC podem ser alcancadas com uma tinica estrutura
candnica, com o termo complexo unitario e com a realimentacao direta nula, como
mostradas na Fig. 27 (a) e na Fig. 27 (b). As estruturas propostas por Lu e Zhou (2011) e
por Lu et al. (2014) podem ser representadas por duas estruturas canonicas associadas em

paralelo, como pode ser verificado na Fig. 27 (c) e na Fig. 27 (d), respectivamente.

Estes controladores repetitivos sao do tipo escalar e, portanto, é necessario que as
parcelas complexas da estrutura canonica sejam internamente anuladas para coincidir com
as estruturas propostas. Para que isto ocorra, os operadores complexos sao projetados com

argumentos iguais e de sinais opostos, o que resulta em um termo puramente real.

No entanto, as propostas de Luo et al. (2016) e Zimann et al. (2019) ndo necessitam
de argumentos resultantes reais, pois suas formulac¢oes originais sao baseadas em termos
complexos, como pode ser verificado na Fig. 27 (e) e na Fig. 27 (f), respectivamente. De
fato, é possivel verificar que o controlador repetitivo complexo-vetorial proposto nesta
tese é classificado como uma das estruturas representadas pela célula repetitiva primitiva
(PRC) proposta por Neto (2020).

Figura 27 — Representacao das estruturas de RCs com base na estrutura candnica Hprc(z).
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(c) PRC para Lu e Zhou (2011). (d) PRC para Lu et al. (2014).
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(e) PRC para Luo et al. (2016). (f) PRC para Zimann et al. (2019).

Fonte: Adaptado de Neto (2018) e de Neto (2020).
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A Tabela 1 apresenta as principais propostas de controladores repetitivos encontra-
das na literatura e retine as especificacoes de projeto mais importantes, como o periodo
de integracao, a quantidade de vetores, o tipo de formulagao, real ou complexo, e os

parametros de configuracao para representagdo por meio da estrutura canonica.

Tabela 1 — Comparativo entre principais controladores repetitivos propostos na literatura.

. Periodo de Quantidade de . Estrutura
Tipo de RC integracao Vetores* Tipo Candnicalt
CRC _N nEczl,n:I
(ZHOU; WANG, 2001) N 2 [z7"] Real m=0,a(z) = 0
OHRC ] Cn—o
(COSTA-CASTELLO; N/2 2 x [2N/2] Real e (”): )
GRINO; FOSSAS, 2004) m=5alz) =
(ESCOBAR et al., 2008) N/3 2 [2-{=""%] Real m=1,a(z) = 0,5
nk £m RC —N/n npc =
(LU; ZHOU, 2011) 2-N/n 2 [2- (=7 Real a(z) =05
nk + i PSRC {.~N/n ngc=n—1
(LU et al., 2013) N/n 2 [n-{z7Nm)] Real a(z) =0
nk £m RC —N/n ngpc =2
(LU et al., 2014) 2-N/n 2 [3- (=7 Real a(z) =0
nk £m CV-RC —N/n ngc =1
(LUO et al., 2016) N/n 2.z Complexo a(z) =05

(ZIMANN et al., 2019)

Nota: *Considerou-se aplicagio trifdsica a trés fios com controle nos eixos af3.
fO termo npc representa o niimero de estruturas canonicas necessarias para formacao da estrutura
de referéncia.
tAs estruturas sem valores definidos para m e n sdo determinados dentro da prépria estrutura.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.

Os controladores reais do tipo nk = m apresentam altos ganhos na correcao de
componentes harmonicas, contudo devem ser aplicados em cada referencial do plano af
individualmente, o que resulta em um aumento do niimero total de amostras, com base na

formulacao canonica apresentada.

Entretanto, os controladores com a caracteristica vetorial, no sentido de possuirem
termos complexos em sua estrutura, tém uma vantagem topoldgica associada ao acopla-
mento de coordenadas e distingao entre as sequéncias de fase, o que pode levar a uma
reducao ainda maior no tempo de convergéncia do erro. Este fator pode ser verificado
na formagao canonica composta por apenas uma estrutura, enquanto as formas reais

necessitam de duas ou mais formagoes basicas.
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2.3 FILTROS DE REALIMENTACAO

O projeto dos controladores tem o compromisso entre a precisdo em regime per-
manente e a estabilidade relativa, ou seja, desempenho versus estabilidade. Em termos
gerais, os controladores devem ter ganhos elevados em baixas frequéncias para garantir
o seguimento de trajetéria e/ou rejeicao a distirbios, ter inclinagdo de -20 dB/década
proximo do cruzamento por zero, para garantir uma margem de fase adequada e, finalmente,
ter o ganho rapidamente atenuado em altas frequéncias para minimizar os efeitos dos

ruidos e perturbagoes (OGATA, 2010).

Os controladores repetitivos possuem multiplos polos e zeros devido ao seu aspecto
construtivo. Essa caracteristica permite que os controladores tenham ganhos elevados em
frequéncias multiplas da frequéncia fundamental, sendo esta, uma caracteristica desejavel
para seguimento de referéncia e/ou rejeigao a disturbios de frequéncias especificas. Entre-
tanto, estes polos e zeros estendem-se indefinidamente até as frequéncias mais elevadas e
transformam-se em uma caracteristica indesejavel, pois excitam as componentes harmoni-
cas de maior ordem amplificando sinais e ruidos que deveriam estar sendo atenuados nesta
faixa de frequéncias. Dessa forma, o filtro de realimentacao é utilizado para reduzir os picos
de ressonancia das frequéncias mais elevadas. Sao encontradas duas técnicas, a reducao
uniforme de todos os ganhos ou a reducao gradual dos ganhos das altas frequéncias com a
utilizacao de um filtro com caracteristica de passa-baixas.

O filtro de realimentagao Q(z) é multiplicado pelo elemento de atraso 2=, como

apresentado em (2.25) e representado no diagrama de blocos da Fig. 28. Este filtro aumenta
a margem de estabilidade relativa mas remove parte da capacidade de eliminac¢ao do erro em
regime permanente do ntcleo repetitivo (HARA et al., 1988). A redugao na efetividade do
controlador é resultado do deslocamento dos polos e a consequente reducao das amplitudes
nas componentes harménicas (ZHANG et al., 2003).

Q"1 - ="

Crem(z7!) = oG ¥ para a(z)=0. (2.25)

Figura 28 — Controlador repetitivo modificado com filtro de realimentacio Q(z71).
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Fonte: Adaptado de Hara et al. (1988).

H(z1)

O Teorema do Ganho Pequeno fornece condi¢oes suficientes para a estabilidade
relativa quando a condicao ’Q(ej”T)‘ < 1 é satisfeita (DESOER; VIDYASAGAR, 2008).

O caso mais simples onde @)(z) é uma constante, geralmente préxima do valor unitario, é
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suficiente para garantir a estabilidade e nao restringir o desempenho de controle. Neste
caso, os polos sao igualmente deslocados em direcao ao centro do circulo unitario, o que
consequentemente também reduz igualmente os picos de ressonancia de todas as frequéncias
(HALLAMASEK; TOMIZUKA, 1993). Ainda, segundo Zhang et al. (2003), um ganho
de 0,95 reduz as componentes harmonicas em 1/21 de sua amplitude original, sendo um
valor suficiente para garantir a estabilidade relativa. Valores menores que este aumentam
consideravelmente a margem de estabilidade relativa, porém degradam significativamente
a rejeicao das componentes harmoénicas. Portanto, a principal desvantagem observada

neste método é a perda expressiva de desempenho em baixas frequéncias.

O filtro Q(z) também pode ser utilizado na forma de um filtro passa-baixas (Low-
Pass Filter — LPF), o que mantém o ganho préximo do valor unitério em baixas frequéncias
’Q(ejWT)’ ~ 1, porém atenua de forma satisfatoria as componentes de altas frequéncias
quando ‘Q(ejWT)‘ cai abaixo de 0,95. Entretanto, filtros passa-baixas possuem desloca-
mento de fase nao linear com a frequéncia, ou seja, ocorre o deslocamento nao uniforme
da frequéncia nas componentes harmonicas a medida que sao atenuadas. Este efeito pode
reduzir a efetividade do controlador repetitivo, entretanto, quando projetados adequa-
damente inserem um pequeno atraso de fase nas baixas frequéncias, sem comprometer

significativamente a operac¢ao do controlador repetitivo (ESCOBAR et al., 2007).

Para contornar o problema do deslocamento de fase nao linear, o filtro Q(z) pode
ser projetado com base nos filtros de resposta ao impulso finita (Finite Impulse Response —
FIR). Estes filtros possuem o mesmo comportamento da amplitude de um filtro passa-
baixas, porém possuem uma variacao linear do angulo de deslocamento em relagao a
frequéncia. Essa é uma caracteristica fundamental que torna o filtro FIR vantajoso quando
aplicado em controladores repetitivos, pois o nticleo gerador também é baseado em atrasos
no tempo e, dessa forma, é possivel efetuar um mecanismo de compensacao modificando
o tempo de atraso do grupo repetitivo para compensar o atraso de fase do filtro de
realimentagao (ESCOBAR et al., 2015). De fato, esse filtro com compensacao também
é conhecido como filtro de fase zero (zero-phase filter) ou filtro de fase nula (null-phase
filter) (ZHANG et al., 2003; GRINO et al., 2007; KURNIAWAN; CAO; MAN, 2014). Em
geral, os filtros FIR sao fungoes de transferéncia que ndo possuem seu equivalente em
circuitos lineares, sendo portanto de natureza exclusivamente digital (ESCOBAR et al.,
2014). Foi Tomizuka (1987) quem apresentou o uso do controle de rastreamento de fase
zero (Zero phase error tracking control — ZPETC) utilizando as caracteristicas de fase

nula dos filtros digitais.

2.4 COMPENSACAO DO ATRASO DE FASE DA PLANTA

O atraso de fase do modelo da planta pode ser compensado com a utilizacao

de um filtro C(z~!) posicionado entre o controlador repetitivo e a entrada da planta,
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com apresentado na Fig. 29 e mostrado em (2.26). Segundo Michels (2006), este filtro é
projetado para ter uma acao de compensacao dos disturbios da planta com deslocamento

de fase adequada.

cm,m<z1):1?8(211';2%.0(21) para a(z) = 0. (2.26)

Figura 29 — Controlador repetitivo modificado com o filtro de a¢io nio causal C(z71).
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Para que a compensacao de fase seja alcancada em todas as frequéncias é necessario
ter o modelo do inverso da planta (2.27), o que faria com que o controlador repetitivo
atuasse de forma ideal. Porém, geralmente os modelos das plantas possuem mais polos
do que zeros, o que leva a um modelo inverso nao causal, além das possiveis variagoes
paramétricas das plantas e a quantidade de calculos necessarios para implementagao do
modelo inverso (MICHELS; GRUNDLING, 2005).

1

C(z ) = 7Gm(z*1)

(2.27)

Devido aos motivos apresentados, a solugao frequentemente encontrada é a uti-
lizagao do filtro mostrado em (2.28), que apresenta ganho unitério e deslocamento de
fase aproximadamente nulo em C'(271) - G,,(27!), além de ser independente das variagoes
paramétricas da planta (ZHANG et al., 2003). Apesar deste filtro de ter uma acao nao
causal, quando colocado na estrutura do controlador repetitivo atua com base nos pontos
do 1ltimo periodo de repeticao e esta interagdo com o controlador repetitivo resulta em

uma ac¢ao pseudo nao causal.

C(z7h) =21 (2.28)

onde, z?% é o filtro ndo-causal utilizado para obter deslocamento de fase aproximadamente

nulo, em baixas frequéncias, quando utilizado junto ao modelo da planta C'(z7!) - G,,(271).
2.5 OUTROS CONTROLADORES REPETITIVOS

Diversas metodologias de abordagem dos controladores repetitivos sdo encontradas
na literatura. Além das aplica¢oes dos RCs em eletronica de poténcia também sao encon-
tradas aplicacoes em sistemas mecanicos do tipo massa-mola, servo motores, maquinas
rotativas, bragos e equipamentos robéticos e ainda os desenvolvimentos na teoria de

controle puro e aplicado, geragao distribuida, microrredes e sistemas fotovoltaicos.
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Cabe destacar a diversidade dos trabalhos com propostas significativas encontrados
na literatura, como, uma estrutura variavel de controle repetitivo capaz de rejeitar pertur-
bagoes exdgenas periddicas tal como seguimento de trajetérias também periédicas (SUN;
WANG; WANG, 2005), a andlise e estimativa do erro de rastreamento do RC tipo plug-in
utilizando a fungao de sensibilidade (YAO; TSAI, 2005), um RC baseado em otimizacao
para sistemas lineares de tempo discreto e invariantes no tempo (FREEMAN et al., 2008),
um RC para sistemas com atraso no tempo baseado no observador de perturbagoes (distur-
bance observer — DO) (NA et al., 2010), rejeigao de disttrbios aperiédicos desconhecidos
em sistemas de controle repetitivo (WU et al., 2014), um RC com modificagao estrutural
para melhoria do desempenho em regime permanente e transitério acelerado (CHEN;
TOMIZUKA, 2014), uma anélise sobre o RC de ordem fracionéria (fractional order RC —
FORC) para conversores de poténcia (NAZIR et al., 2015).

Ainda, um RC hibrido com adaptatividade em frequéncia, de ordem fracionaria
e estrutura paralela (frequency adaptive selective harmonic control — FA-SHC) para
conversores conectados a rede (YANG et al., 2015), um RC discreto de um inversor flyback
para aplicagao fotovoltaicas (LEE et al., 2016), um emulador de rede utilizando a estrutura
PSFRC (LIU; WANG; ZHOU, 2016), uma revisao de controle repetitivo com mecanismos
de anti-windup (WANG, 2016), um RC combinado com um PI para compensacao de
harmonicas e atenuagao de ressonancias paralelas entre a rede e o capacitor de saida do
filtro de poténcia (CHEN et al., 2017), um RC de ordem fracionada de multi-amostragem
(multirate fractional-order RC' — MRFORC) do tipo plug-in adaptativo em frequéncia e
custo computacional reduzido para aplicagbes em microgrids (XIE et al., 2017), um RC
baseado em um observador de estados estendido generalizado ( Generalized- Extended-State-
Observer-Based — GESO) para sistemas MIMO (multi-input, multi-output) com distirbios
incompativeis (ZHOU; SHE, 2018), uma malha de controle dupla com um PI interno e um
RC externo para controle de corrente de inversores conectado a rede com filtro de saida
LCL (GAO et al., 2018), um RC rapido (fast repetitive control — FRC) com cancelamento
de erro acumulativo e malha de corre¢do de harmonicas em redes fracas (GENG et al.,
2019), um RC baseado no modelo interno duplo para sistemas de tempo discreto linear
(ZHU, 2019), um controle dead-beat associado a um RC para conexao de conversores em
paralelo em microgrids (MADICHETTY et al., 2019), um RC de projeto robusto utilizando
a func¢do de sensibilidade para um SAPF trifdsico a quatro-fios (three-phase four-wire
- 3P4W) (PANDOVE; SINGH, 2019) e a compensagao de harménicas de tempo morto
(dead-time harmonics) com o auxilio de RCs (YANG et al., 2018).



69

3 CONCEITOS FUNDAMENTAIS

Neste capitulo sao apresentados os conceitos basicos da transformacao de eixos,
sequéncia de fases, analise harmonica e a representacao geral de sinais trifasicos para,
em seguida, demostrar a operacao GDSC e fornecer os subsidios para o desenvolvimento
da operacgao inversa, que ainda nao foi desenvolvida e portanto é objeto de estudo deste
trabalho. A transformacao de coordenadas e as componentes de sequéncia permitem
compreender como que a operacao GDSC atua sobre as componentes harmonicas. A partir
da fundamentacao tedrica da operacao direta, sao explorados os conceitos matematicos da
operacao inversa e as caracteristicas que permitem a utilizacdo desta ferramenta como
um controlador compativel com a demanda do rastreamento de referéncias e a rejeicao de

perturbagoes de componentes harmonicas.

3.1 TRANSFORMACAO DE COORDENADAS

A transformada de Clarke!, também conhecida como transformada a/30, utiliza os
valores instantaneos das grandezas de fase de um sistema trifisico em coordenadas naturais
abc para transformar em um sistema de referéncias estacionarias /50 com transformagcoes

algébricas entre eixos (CLARKE, 1943; DUESTERHOEFT; SCHULZ; CLARKE, 1951).

Assumindo que a fase a como referéncia de um sistema trifasico, entdo a componente
a esta em fase e a componente [ estd em quadratura, enquanto a componente zero é
ortonormal as outras componentes. Segundo Clarke (1943), as contribui¢des da componente
a nas fases b e ¢ sdo iguais, porém com metade da amplitude e sinal oposto a sua contribuigao
para a fase a. As contribui¢bes da componente 3 nas fases b e ¢ sdo iguais em magnitude,
porém de sinais opostos e valor nulo para fase a. As componentes zero sao iguais nas trés

fases. Portanto, a transformacao invariante em amplitude T,g0 é definida como:

s@] =3 1] [s0
s =3[0 8 L s00)], (3.1)
so(t) 5 3 3| [s(®)

Tugo

onde, Su.(t) é uma sequéncia trifasica qualquer e S,50(t) é a sequéncia correspondente,

dada a transformacao T,g0. A transformada inversa T3, ¢ definida como:

Sq(t) 5 1 0 % Sa(t)
st)| =3+ |3 B st - (3.2)
se(t) —L B L (1)

T .50

L Edith Clarke (1883—1959) foi a primeira mulher engenheira eletricista e a primeira professora de

engenharia elétrica da Universidade do Texas. Era especializada em anélise de sistemas elétricos de
poténcia e escreveu o livro Circuit Analysis of A—C Power Systems em 1943.
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Caso o sistema nao possua componentes homopolares?, o termo da componente

zero torna-se nulo so(t) = 0, o que resulta na matriz de transformacao reduzida:

Sa(t) 2 |1 =
ss(t)| 3 |0

Taop

sp(t)] (3.3)

=
[\ —
| S
¥2)
lS)
—
~+

S
S

onde, S,5(t) é a sequéncia reduzida, dada a transformacao reduzida T,s. Dessa forma, a

transformada inversa T;é ¢ definida como:

N}

Sq(t) 1 0
S N P N N L0l 4
o] I o Y

N N

2

-1
Taﬂ

E comum o uso de representagao do par (s,, sg) por um nimero complexo, denomi-

nado de vetor espacial, ou seja:
gag = Sqa —|—] ©83- (35)

Utilizando notacao complexa, a transformacao de coordenadas naturais abc para a

vetorial em referencial complexo af torna-se:

2 - om
Sap =3 [5a(t) + s5(t) - €775 + s,(t) - eI F ] (3.6)

As contribuigoes individuais dos valores instantaneos das componentes de fase para
a formagao do vetor espacial em a3 podem ser claramente observadas em (3.6). O vetor
espacial é a soma dos valores instantaneos das trés fases multiplicados respectivamente
por vetores unitarios no plano complexo: 1, e’ Feed 2?”, como mostrado na Fig. 30. O
referencial natural possui uma defasagem de 120° entre os eixos, para representacao das
grandezas de fase no plano complexo, enquanto que, o referencial complexo possui a relagao

ortogonal o | 3 entre eixos.

E importante distinguir o vetor espacial de uma grandeza trifasica com o fasor
de uma grandeza senoidal. Um fasor é capaz de caracterizar um sinal senoidal puro, ou
seja, com amplitude e frequéncia constantes. Para tanto, ele carrega as informacoes da

amplitude e do angulo de fase do sinal. Seja, por exemplo, um sinal senoidal genérico:
s(t) =S - cos(wt + @), (3.7)

onde, S determina a amplitude, w indica a frequéncia e ¢ define a defasagem angular

inicial do sinal.

2 As componentes homopolares sido aquelas que circulam pelo condutor de neutro.
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Figura 30 — Representacao dos vetores espaciais de uma sequéncia trifasica Sy.(t) e de
sua sequéncia correspondente S,5(t) apds a transformagao T.p.

B
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Sabc /

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

O fasor § = S - /¥ ¢ um ntiimero complexo cujo médulo e Angulo correspondem &
amplitude e o valor inicial do dngulo de fase do sinal senoidal apresentado. Conhecendo
a frequéncia do sinal, o fasor define univocamente o sinal senoidal e vice-versa. Sendo
assim, se um sinal trifasico possuir grandezas de fase puramente senoidais de frequéncia
conhecida, um fasor pode ser utilizado para representar a grandeza de cada fase. Desta
forma, um sinal distorcido nao pode ser representado por um fasor. Por outro lado, como
mostrado na se¢ao anterior, o vetor espacial representa os valores instantaneos de um sinal

trifasico, equilibrado ou nao, com grandezas de fase senoidais ou distorcidas.

3.2 TEOREMA DE FORTESCUE

O Teorema de Fortescue®

mostra que um sistema de n fasores pode ser representado
por n diferentes grupos simétricos ou sistemas, em que um deles consiste em n fasores iguais
e, os outros (n — 1) sistemas restantes, consistem em n fasores equilibrados e igualmente
espagados. Portanto, Fortescue introduziu o conceito de sequéncia zero, para tensoes e cor-
rentes, e estabeleceu um método geral de solucao para sistemas polifasicos desbalanceados.
Sendo assim, é possivel produzir uma composicao de componentes simétricas para um
sistema polifdsico qualquer através de uma transformacao linear complexa (FORTESCUE,
1918). A decomposicao dos fasores representa uma tnica frequéncia, portanto em um

sistema com n frequéncias requer n decomposigoes fasoriais.

3 Charles LeGeyt Fortescue (1876 —1936) foi um engenheiro eletricista, nascido em York Factory, préximo

a baia Hudson, Canada. Trabalhou na Westinghouse Corporation e publicou diversos artigos cientificos,
entre eles o mais conhecido, sobre as componentes simétricas em 1918.
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Para um sistema trifasico tem-se trés componentes simétricas. A sequéncia positiva
indica a sequéncia original do sistema, a sequéncia negativa indica uma sequéncia inversa e
a sequéncia zero possui componentes de mesma fase e amplitude. Neste teorema, o sentido
de rotacao dos fasores é sempre anti-horario, independentemente se a sequéncia é positiva
ou negativa. A matriz de transformacao A que leva o sistema de coordenadas naturais
para um sistema de componentes simétricas, utiliza o operador de deslocamento no tempo

s2m ~ .
a = e’3, que produz uma rotacao de 120° nos fasores de saida.

R . 1 a a*| |3
Sope| = 3 1 a®> al|-|3]- (3.8)
50 11 1] |

A

Os fasores? definidos por Fortescue em (3.8) representam as componentes da fase a
de trés sistemas equilibrados: um de sequéncia positiva, um de sequéncia negativa e um de

sequéncia zero, como mostrado na Fig. 31.

Figura 31 — Representacao fasorial das sequéncias positiva, negativa e zero.

Sequéncia Positiva Sequéncia Negativa Sequéncia Zero

\
120° o & 120° e B <0
1907 <k\ N n ‘11 190 <r\ »X n =(1, Sa

[

120° 120°

Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.

Finalmente, o fasor de cada fase do sistema trifasico original {$,, 3, 5.} pode ser

obtido pela soma dos fasores de Fortescue das respectivas fases, ou ainda, reescrever em

0

funcdo das componentes da fase a: 57,5, e 5}, com o auxilio da matriz de transformagao

inversa A7!,

~ 3+ S— 0 ~
Sa Sa + Sa + Sa 1 1 1 8;_
S| =[5 +5, +32| = |a® a 1|-|5; (3.9)
3 ~ ~_ ~ 2 0
Sc SC+ +S. + SCO a a 1 Sa
A-1

4 Na representacdo do teorema de Fortescue por vetores espaciais, o vetor espacial resultante da sequéncia
positiva gira no sentido anti-horario, enquanto que, na sequéncia negativa o vetor espacial resultante
gira no sentido hordrio (ver Apéndice B).
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3.3 REPRESENTACAO DE SINAIS TRIFASICOS

Os sinais trifasicos periddicos desbalanceados e distorcidos, em coordenadas naturais
abc, podem ser descritos como um somatorio de cossenos de componentes harménicas e

componentes homopolares, representado pelo conjunto Supe = {84, Sp, Sc

Sa = [S((lh) cos(hwt + M) + 55" cos(hwt + o ))}
h=0

Sabe = Sb = [SIS cos(hwt + i) 4 S5 cos(hwt + go(h))] : (3.10)
h=0

Se=Y [S(h cos(hwt + M) + SO cos(hwt + <p(h))}
h=0

A h-ésima componente harmonica do sinal de cada fase pode ser escrita na formas:

() — gt cos(hwt 4+ 90, ) + SO cos(hwt + go(() )), para i = {a, b, c}. (3.11)

SZ K3

Reescrevendo (3.11) utilizando a relacio de Euler® na representacio de sinais

complexos, sendo vélida a igualdade cos(f) = (e™? + e79%) /2, resulta em:

h
e+ilhwt+o™) | o=j(hwt+ol") 0"

s =5 5 + 54"

o Hihwt+ol) 4 e—ilhwttef
2

(3.12)

Estes sinais no tempo podem ser representados por um vetor espacial em referencial

estaciondrio no plano ortogonal a/:

2 o o
fjg =3 (sgh) + sl(,h)e“% + sﬁh)e_]%) . (3.13)

As componentes homopolares possuem termos iguais em amplitude e fase, portanto

sao evidenciados resultando na seguinte relagao:

3 = ; [ S (ﬂ hot+ol™) | - hwt+sﬂ(h)> (3.14)
0 ( Jhttol) | o=ilhttel! )eﬂ%? (3.15)

+ 5™ (eﬂ (hottol™) | g=i(hwtel! >e (3.16)
(eﬂ hot+o4") 4 ¢ '(hwtﬂ@(()h))) (1 +etT 4 e_j%ﬂ) ] : (3.17)

=0

Leonhard Paul Euler (1707 -1783) foi um matematico, fisico, astrénomo e engenheiro suico que fez
importantes descobertas em vérias dreas da matemética. E reconhecido pela identidade de Euler, pelo
numero de Euler, mas principalmente, pela formula de Euler que estabelece uma relagdo entre a fungao
exponencial complexa e as func¢bes trigonométricas.



74 Capitulo 3. CONCEITOS FUNDAMENTAIS

Aplicando a propriedade distributiva e agrupando os termos em funcéo de e*7(h?)

e e 1t oy seja, os termos em sequéncias, tem-se:

seq. positiva

s?i? = etitht) [

(3.18)
o i(hit) [

seq. negativa

~(h ~ . A . ~ . N
Os termos Si( ) sdo fasores, ou seja, contém as informagoes de amplitude e angulo

das componentes senoidais de cada fase.

S*Z.(h) = SZ(h)ej%(h), para i = a, b, c. (3.19)

Substituindo os termos em (3.18) pelos termos de Fortescue de sequéncia positiva e
negativa de (3.13) e a defini¢do de (3.19), tem-se:

2h) _ () ) _ a(h) jhwt | g(R)*  —jhwt
8o = Sapy T Sap. = Sapy € 4 ST eI (3.20)
N——" ——
seq. positiva seq. negativa

Portanto, o vetor 5,3 pode ser representado pelo somatério de todas as parcelas de

sequéncia positiva e negativa no plano af de todas as componentes harmonicas.

Sap = D 5ug =D Sug + > & (3.21)
h=0 h=0 h=1
= [SWet e 43 [Sie (3.22)
h=0 h=1

No tempo discreto, o vetor de (3.22) assume a forma dada por:

81 81
Sas(WT) = X [Sque %]+ X0 [SGze %4 (3.23)
h=0 h=1

Sem perda de generalidade, um sinal qualquer pode ser representado pelo vetor

espacial relativo a frequéncia h, por:

gle) . glhe) aan(a)ie ™ gilhayar, (3.24)

onde,

+h, para componentes harmonicas de sequéncia positiva;
hs = (3.25)

—h, para componentes harmonicas de sequéncia negativa.

Portanto, um conjunto de sinais trifasicos, em coordenadas naturais abc, pode ser
representado no plano ortogonal a8 pela soma de componentes harmoénicas de sequéncia

positiva e negativa.
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3.4 ANALISE HARMONICA

A andlise harmonica é uma area da matematica que busca representar os sinais
como a superposicao de ondas basicas, a partir do estudo das séries e transformadas de
Fourier, sendo conhecida também como andlise de Fourier. A série de Fourier mostra que
um sinal periddico f(t), com periodo Ty e frequéncia fundamental wy, pode ser representado
por uma série de somas senoidais ou exponenciais de vérias frequéncias (LATHI, 2009). A

forma trigonométrica compacta da série de Fourier é mostrada em (3.26):
f(t)=Co+ > C, - cos(nwot + 6,,), (3.26)
n=1

onde os coeficientes Cy, Cy,, 6, sdo calculados de acordo com (3.27) e (3.28):

1 _
CO = Qg = ?/T f(t)dt ) Cn =1/ an2 ‘l— bnz ) Hn = tan_l ( bn) ; (327)
0 0

Qn

_2
-~

2

a = —

/To f(t) cos(nwot)dt ; by, /To f(t) sen(nwot)dt. (3.28)

A representacao da série de Fourier na forma exponencial, em (3.29), mostra que
os coeficientes D,, sdo determinados em func¢ao da frequéncia w. No entanto, D, é um
numero complexo composto por partes reais e imaginarias, ou representado na forma polar,

composto pela amplitude e pelo angulo de D,,. Uma caracteristica esperada é de que D,, e

D_,, sejam valores complexo conjugados, e portanto |D,| = |D_,| e LD, = —ZD_,,.
ft) = Z D,, - ™" para D, = ?/ Ft) - eIt qt (3.29)
n=—oo 0 TO

onde wy = 27 fy é chamada de frequéncia fundamental.

De acordo com Lathi (2009) a representagao espectral dos sinais na forma polar
|D,,|e?“P onde | D, | sdo as amplitudes e /D, sao os angulos das componentes exponenciais,
existe para valores positivos e negativos de frequéncia. A observagao do espectro em
frequéncias negativas é incomum, porque a frequéncia é definida como uma quantidade
positiva. Portanto, a existéncia do espectro em w = —nwy é uma indicacao de que a
componente exponencial e /%! existe na série de Fourier e também de que um sinal
senoidal de frequéncia nwy pode ser expresso em funcao de um par de exponenciais de

argumentos de sinais opostos representados por /"0t e ¢=Jwot,

Na Fig. 32 sdo mostrados os espectros para ambas as formas de apresentacao
da série de Fourier. Na forma trigonométrica as componentes espectrais existem para
frequéncias positivas e na forma exponencial as componentes espectrais existem tanto para
as frequéncias positivas quanto para as frequéncias negativas. A componente cc permanece
a mesma em qualquer representacao Dy = Cy. Como o espectro da amplitude é uma fungao

par em torno de w e |D,| = |D_,| = C,/2, o espectro de D,,, para n positivo, é a metade
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da amplitude do espectro de C,, e a parte negativa do espectro de |D,,| é uma reflexao das
frequéncias positivas em trono do eixo vertical. O angulo é ZD,, = 6,, para n positivo e
/D, = —0, para n negativo. Pode-se verificar entao que ambos os espectros harmonicos

representam o mesmo sinal periédico (LATHI, 2009).

Figura 32 — Observacao do espectro harmoénico a partir da andlise de Fourier.

C, | Dy
16e 16e

12 12 -

8| gl
I k
6

-12 -9 -6 -3 0 3

- I /2
-2 -9 6 -3 | 3 6 9 12 3 6 9 12

9 12 ¥ -12-9 -6 -3 0 3 6 9 12 “

. i i “ o 12 -9 —6 -3 w
/4 i
—/2 | —mw/2}
(a) Forma trigonométrica. (b) Forma exponencial.

Fonte: Adaptado de Lathi (2009)

Na Fig. 33 é mostrado o diagrama de blocos para obtencao das componentes
harmonicas de sequéncia para um sistema trifasico. Primeiro, os sinais sao processados
separadamente pela analise harmonica de Fourier, para se obter a componente fundamental
ou as componentes harmonicas. Em seguida, as componentes de sequéncia positiva, negativa
e zero sao obtidas com a aplicagao da matriz de transformagao de Fortescue no conjunto
de sinais trifasicos de h frequéncias. Isso significa que um sinal deve ser processado h vezes,

sendo h a quantidade relativa ao nimero de harmoénicas de sequéncia desejadas.

Figura 33 — Diagrama de blocos para obtencao do espectro harmonico.

Anélise Harmoénica Componentes Simétricas
(Fourier) (Fortescue) G
Sq(t S(gh) abe,+
FET N g g 1 a a 0
sp(t) — Sp I Sabe 1 9 Sabe,—
FFT I -1 a° a >
| FFT | |, Zu ’

Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.
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3.5 A OPERACAO DIRETA GDSC

A operagao de cancelamento por sinal atrasado generalizado (Generalized Delayed
Signal Cancellation — GDSC), proposta por Neves et al. (2010) e Souza (2012), consiste em
utilizar vetores atrasados para o cancelamento de um conjunto de componentes harmonicas
da familia nk + m onde, k € Z, {n,m} € N para n > m > 0. Portanto, o objetivo desta
operacao € a eliminacao de componentes harmonicas da mesma forma que um filtro passa
baixas atenua as componentes harmonicas abaixo da frequéncia de corte. Entretanto,
a operacao GDSC é um filtro seletivo em frequéncia e em sequéncia de fase, ou seja,
o processo de filtragem e atenuacao ocorre de maneira diferente em cada componente
harmonica. A operacao jz;dsc ¢ definida pela combinacdo matematica do vetor original 5,3

e do vetor atrasado 5,s_¢,:
Fose = @ (Sup + €50 0,) (3.30)

onde, o operador complexo @, o angulo de deslocamento 6, e o angulo de atraso 6; tém
valores constantes, portanto, a partir de (3.30), obtém-se a defini¢cao para hs; harménicas:
ol = a (55 + e eihtag i)y (3.31)

A caracteristica de entrada em funcao da saida, chamada de funcao de transferéncia,

de G™) pode ser obtida reescrevendo (3.31), logo:

gdsc

f;(;?c) =a (1 + ej(‘gr*hsed)) g’o(f;;) (332)

5 (hs)
ngsc

Portanto, aplicando (3.32) na definigdo apresentada em (3.21) tem-se a operagao

para todo o conjunto de componentes harmoénicas e de sequéncia:

=S (e o) ]+ S (1o m) $] way
h=0 h=1
A eliminacao das componentes harmoénicas ocorre quando o ganho da operacao é
nulo em determinada frequéncia. Portanto, para que a condi¢ao do ganho Gézss)c = 0 seja
verdadeira, a igualdade abaixo deve ser satisfeita:
Q14O =0 1= Ot (3.34)

A igualdade (3.34) é uma fungao polivalente, ou seja, possui multiplas solugoes com

periodicidade 27, portanto a solucao possui a forma:

0, — hsby = (7 + 27k), VkeN (3.35)
—~—
periodicidade
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Isolando o termo relativo a frequéncia h:

/—L /—T’n%
m:(i%)-ﬁ(@"“) o he=n-kim. (3.36)
Hd ed

Os termos dos conjuntos {6y, 0.} e {n,m} podem ser obtidos utilizando a solugao

principal de (3.35) e (3.36). Para definir 6, e m pode-se assumir k = 0:

2T 2m
Qd = — n — —
n 04
= (3.37)
m 0. +m
0, =2r— +m m=
n 04

O operador complexo @ é calculado para que a amplitude da componente harmonica
especifica hy seja unitaria:
1

a [1 + ej(eyl_hsad)} =1 . a= 1+ ei(0r—haba) (3.38)

Por exemplo, para a componente de frequéncia fundamental de sequéncia positiva
hs = +1 o ganho obtido em (3.38) torna-se:

7= L 3.39
T il (r10d] (3.39)

3.5.1 Representagao no dominio discreto

Para utilizacdo da operagao GDSC em dispositivos digitais, como microcontrolado-
res, é necessario a representacao no dominio discreto, portanto a operacao pode ser escrita

a partir da representagao continua (3.32), onde hy = w/wy:

—

Ggasc(Jw) = @ [1 + eje’“efjw%ed)} (3.40)

A técnica do mapeamento de polos e zeros (pole—zero mapping) é utilizada para
converter a fungao de transferéncia continua (3.40) para uma funcdo de transferéncia
discreta. Nesse método todos os polos e zeros sao mapeados como e~ ()5 = z=(7/Ts) para

um intervalo de amostragem de Ty = 1/ f;, resultando na fungao abaixo:

égdsc(z) =a (1 + 6]‘97«2—/6(1) s (341)
onde kg representa o numero de amostras, que corresponde a um angulo 6; radianos

atrasado no tempo em relagado a frequéncia fundamental, ou seja:

N s
kg = round(QW . 9d>, para N = 2, (3.42)

em que N ¢é a quantidade de pontos amostrados durante um periodo da fundamental e a

funcao round é o truncamento para o valor inteiro mais préximo.
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3.5.2 Implementagao discreta da operagao

A implementagao discreta de (3.41) tem a forma vetorial abaixo:
Foase(k) = @ {Sup(k) + " 5 [(k — ka)] } - (3.43)

onde Ty é o periodo de amostragem, k é o instante atual e (k — kq) é o instante atrasado

de k; amostras.

A implementacao da operacao GDSC utiliza os vetores atuais 5,3(k) e vetores
defasados §,5(k — kq) ambos multiplicados pelos seus respectivos ganhos. Diante disso, a

representacao escalar na forma matricial é mostrada a seguir:

Sar (k) a; —ag| |sq(k) by —by| |Sa(k — kq)

= + , (3.44)
spr(k) as ay | |sp(k) by by | |sp(k —kq)
——— ——
A12 B12
a=R@ , b=R(@-") | @=9%@ , h=S(a"), (3.45)

onde, os termos {ay, b } sdo partes reais (R) e {aq, by} sdo as partes imagindrias () dos

respectivos ganhos da operacao.

O diagrama de blocos da operacao GDSC na notagdo vetorial é mostrado na
Fig. 34 (a) e na notacdo escalar é mostrado na Fig. 34 (b). E possivel observar que ambas

as componentes resultantes {s,r, ssr} dependem das componentes de s, e sg.

Figura 34 — Estrutura em diagrama de blocos da operacao GDSC.

a ? i /
kd > €j67

—

Sag

SaBT

(a) Notagao vetorial.

a ()
1 +E/ l
Sa +

L 7T @ b, ) SaT
a9 b2
:
i r ka b Ly AT
L@ é; i

(b) Notagao escalar.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.
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3.5.3 Analise dos parametros da operagao GDSC

A operacao GDSC possui parametros que sao alterados de forma a atender os
requisitos de projeto, como o operador complexo d, 0, e 0, através dos indices m e n.
Diante disto, o operador complexo @ pode ser representado em funciao de Ae?% onde A
representa sua magnitude e 0, representa sua fase. A Fig. 35 (a) mostra a variagdo da
amplitude enquanto que a Fig. 35 (b) mostra a variagao de fase, para a familia 4k + 3.

Os parametros m e n que definem as familias de componentes harmonicas nk + m
alteram os angulos de deslocamento 6, e 6. Na Fig. 35 (c¢) é mostrada a variagdo de m
enquanto que na Fig. 35 (d) é mostrada a variacao de n. Os valores de amplitude e fase de

a foram mantidos constantes para as variacoes dos angulos de deslocamento.

Figura 35 — Graficos para variagdo dos parametros da operagao GDSC para 4k + 3.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.
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3.5.4 Aplicacao da operacao GDSC para detecgao do vetor FFPS

Para exemplificar a implementacao do GDSC ¢ utilizada uma aplicagao em que se
deseja detectar o vetor de frequéncia fundamental de sequéncia positiva (Fundamental—
Frequency Positive-Sequence — FFPS), ou seja hy = +1. Sao utilizadas cinco operagoes em
cascata, onde cada operacao tem a funcao de eliminar uma familia de componentes harmo-

nicas, que colocadas em cascata permitem a extracao do sinal de frequéncia fundamental
(SOUZA, 2012).

Tabela 2 — Parametros das operagdes A-E para detec¢ao do vetor FFPS.

Operacgao a 0, ‘ kq ‘ nk+m
A 0,5 180° N/2 2k +2
B 0,5 90° N/4 4k + 3
C 0,5 45° N/8 8k+5
D 0,5 22,5° N/16 16k +9
E 0,5 11,25° N/32 32k + 17

Fonte: Adaptado de Souza (2012).

A operagao ¢ vista como um filtro para as componentes harmonicas, portanto
as caracteristicas de atenuacao e defasagem sao parametros essenciais no projeto e na

avaliacao da operacgao proposta. O valor da operacao final é dado pelo produtério dos

ganhos e pelo somatorio das fases de cada umas das etapas, onde i = {4, B,--- , k}.
k
Gix| = TI|Gi
k i=A
GiJﬂ = H GZ = . (346)
i=A k
i=A

Aplicando os parametros, previamente definidos na Tabela 2, em (3.32) e em (3.46)

pode-se obter as fungoes de magnitude e de fase para as operacoes {A, B,C, D, E}:

s (Gag| =1Gal- G5l |Gel - |Gpl - |G|
Gar=1[Gi= . (3.47)
= /Gap=/Gs+ LG+ LG+ /Gp+ /G

Na Figura 36 ¢ apresentada a evolucao de cada etapa da operacao. A medida que
os efeitos se acumulam, mais componentes harmonicas sdo atenuadas. O eixo de frequén-
cias positivas e negativas representam as componentes de sequéncia positiva e negativa,
respectivamente. A amplitude do vetor FFPS, ou seja, hy, = +1 de cada etapa permanece
unitaria, como projetado anteriormente. Ao final de todas as etapas, as componentes
harmonicas de ordem relevante sdo eliminadas, restando somente componentes de alta
ordem (---,—31,433,---).
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Figura 36 — Diagrama de magnitude e fase para cada uma das etapas A-E da operagao
GDSC proposta para deteccao do vetor FFPS.
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Frequéncia (w/w1) Frequéncia (w/w1)

Fonte: Adaptado de Souza (2012).
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3.5.5 Aplicacao da GDSC como pré-filtro de um circuito de sincronismo

Para demonstrar uma aplicacao pratica, a operacao projetada na se¢ao anterior é
aplicada como um pré-filtro de um circuito de sincronismo de detecgao de fase (Phase
Locked Loop — PLL) que tem sido amplamente utilizado na detecgao de sinais senoidais
(NEVES et al., 2010; SOUZA, 2012). Na Fig. 37 é mostrado o diagrama de blocos do
PLL de referéncia sincrona (SRF), usualmente encontrado em sistemas trifdsicos, com a

operacao GDSC atuando como um pré-filtro para deteccao do vetor FFPS.

Seu funcionamento é baseado na transformacao dos sinais de tensao medidos da
rede g e transladados para o referencial sincrono 74, com a sequéncia positiva na
frequéncia fundamental (TEODORESCU; LISERRE; RODRIGUEZ, 2011). Em seguida,
as componentes sao normalizadas e a componente em quadratura vy é utilizada por um
controlador para ajustar o angulo da transformacgao até torna-la nula. Assim, quando v,
for zero, a projecao do vetor de tensao sobre o eixo d coincide com seu médulo e a posicao
angular estimada (6'1), na saida do SRF-PLL, também coincide com o dngulo de fase do
vetor de tensao FFPS. Na saida do controlador é inserida uma compensacao feedforward
(wyy), junto & velocidade angular estimada (w'"), como condigao inicial que melhora a
resposta inicial do PLL. A estrutura resultante é chamada de GDSC-SRF-PLL.

Figura 37 — Diagrama de blocos da estrutura do GDSC-SRF-PLL
SRF-PLL
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(c) Etapa de reconstrugao do sinal de saida.

Fonte: Adaptado de Neves et al. (2010) e de Souza (2012).
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3.5.6 Resultados de simulagao do GDSC-SRF-PLL

Para verificar a resposta do GDSC-SRF-PLL sao utilizadas as condig¢oes de teste

baseadas em Souza (2012). Inicialmente, sao inseridas distorgoes harménicas de frequéncia

+

v = 0,154 — 45° pu entre 0,1s e 0,2s, em seguida o sistema é submetido a distorcoes

de frequéncia v='° = 0,220° pu entre 0,15s e 0,25 s, finalmente o sistema ¢ submetido a

distorcao de frequéncia v—1!

= 0,1290° pu entre 0,20s e 0,30s. A tensdo de frequéncia
fundamental possui valor unitério e fase nula (v = 120°pu). A frequéncia fundamental
da rede é 50 Hz e a frequéncia de amostragem ¢é de 16 kHz, o que resulta em N = 320

amostras. A Fig. 38 mostra os sinais de entrada vy, o sinal de erro de estimacao da posicao

/

wbe Dara a condigao de teste. E possivel observar

angular € = wt — @’ e os sinais de saida v
que a tensao de saida reconstruida, apos o PLL, estd livre de componentes harmoénicas em
decorréncia das operagoes do GDSC que filtram as componentes na etapa de entrada do

circuito de sincronismo, inclusive quando os sinais de perturbacao estao sobrepostos.

Figura 38 — Resposta do GDSC-RF-PLL com sinais de distor¢ao harmonica.
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Fonte: Adaptado de Souza (2012).
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A Fig. 39 apresenta os sinais da transformada v,p e 0s sinais U,gra, Uasrs, Uasrc,
UapTD € Unpre para cada etapa da operagdo GDSC de A até E. Em cada um dos casos
fica evidente que a eliminagdao da componente harmonica ocorre em blocos distintos. No
caso da 3% harmonica de sequéncia positiva, a eliminagao acontece no bloco B, na situacgao
onde existe 17* harmonica de sequéncia negativa a eliminagao ocorre no bloco E e na 11*
harmonica de sequéncia negativa a eliminagdo ocorre no bloco C, e ainda caso houvessem

outras componentes outros blocos seriam responsaveis pela eliminagao.

Figura 39 — Etapas das operagdes GDSC com sinais de distor¢ao harmonica.
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3.6 CONSIDERACOES E DISCUSSOES

Neste capitulo foram apresentados os conceitos basicos e fundamentais necessarios
para o entendimento matematico e conceitual da formulacao da operagao direta GDSC. A
transformacao de coordenadas é o primeiro tema abordado, uma vez que a operacao utiliza
como base as coordenadas a3 provenientes do sistema trifasico. Em seguida, o teorema de
Fortescue ¢ introduzido, permitindo o entendimento sobre a componentes de sequéncia
positiva e negativa, que fornece ferramentas praticas para analise do comportamento do
sistema elétrico e, consequentemente, da formulagdo da operacao direta, com base para a
operacao inversa. A representacao dos sinais trifasicos e da andlise harmonica é apresentada
seguindo os mesmos conceitos fundamentais anteriores e introduz a representacao da

frequéncia negativa em sua formulacao de forma a complementar a frequéncia positiva.

A operacao direta GDSC é apresentada, baseada em sua proposta original, para
manter a formula¢ao matematica com a mesma linha de raciocinio até chegar a operagao
inversa. A representacao no dominio discreto e a implementacao em sua forma discreta é
apresentada matematicamente e em diagrama de blocos, o que permite a visualizagao dos
elementos de atraso e de realimentacao da estrutura. Em seguida, a analise dos parametros
que envolvem a operacao sao apresentados em forma de graficos de amplitude e fase. Uma
aplicacao pratica, baseada na sua utilizacao original, é reproduzida para demonstrar sua
aplicabilidade como um pré-filtro de um circuito de sincronismo, visto que as componentes
harmonicas sdo perturbacoes que afetam o desempenho e velocidade de rastreamento desses
sistemas. Desse modo, sdo projetadas cinco operagoes em cascata para eliminar a maior
parte das componentes harmoénicas, com um tempo de convergéncia que é uma fracao do
periodo da componente fundamental, mostrando-se superior no tempo de convergéncia e

eliminacado de componentes harmonicas de sinais trifasicos.

Os conceitos apresentados permitem entender a operacao direta e suas implicagoes
nas caracteristicas de filtragem de componentes harmoénicas. Diante dos argumentos
expostos é possivel concluir que tem-se liberdade de escolha das familias de componentes
que sao anuladas pela operagao GDSC. Com base nas defini¢des e contetidos até agora
apresentados, é possivel estabelecer a operacao inversa para se obter ganho infinito em
uma familia especifica de componentes harmonicas e, com isto, obter um controlador que

garante erro nulo em tal familia de componentes harmonicas.



87

4 CONTROLADOR COMPLEXO-VETORIAL

Neste capitulo o controlador complexo-vetorial é proposto com base no desenvol-
vimento dos conceitos fundamentais da inversa da func¢ao de transferéncia da operacao
GDSC. A formulacao continua e a formulacao discreta do controlador sao apresentadas,
assim como uma analise para a variacao dos parametros de projeto e um comparativo
entre uma estrutura complexa e uma estrutura real. E apresentada a utilizacao de um
filtro de realimentacao digital de fase linear e, em decorréncia da utilizacao deste filtro,
uma compensacao do atraso é proposta dentro da propria estrutura repetitiva para manter
a resposta de controle adequada. Sao apresentadas as condi¢oes de estabilidade para o
controlador proposto utilizando o teorema de pequenos ganhos. Também sao apresentados
alguns dos efeitos da implementacao discreta dos controladores em dispositivos digitais,
como os efeitos do atraso do modulador digital e do atraso computacional, assim como
uma técnica classica e uma técnica moderna para compensacao dos atrasos existentes.
Finalmente, sdo apresentadas as variacoes topologicas do controlador proposto e sua

formulacao equivalente real compativel para sistemas monofasicos ou independentes.

4.1 FUNDAMENTACAO TEORICA DA OPERACAO INVERSA

O diagrama de blocos que representa um sistema linear invariante no tempo (Linear
Time-Invariant — LTI) com uma entrada e uma saida (Single-Input Single-Output — SISO)
é mostrado na Fig. 40. E utilizada a realimentacio negativa para controlar a varidvel de
saida, levando o sistema para sua representacdo em malha fechada. O controlador C(s)
atua sobre um sinal de erro e = r — y que é dado pela diferenca entre o sinal de referéncia
e o sinal de saida lido através do sensor, representado por F'(s). A agdo de controle u,
gerada pelo controlador, atua na fungdo G,(s) que representa a dindmica do sistema e
produz os sinais de saida da planta. Além disso, é mostrada a influéncia da perturbacao d

junto a saida do atuador representado por A(s).

Figura 40 — Diagrama de blocos de um sistema de controle malha fechada com realimen-
tagdo negativa e a presenca do disturbio.

d
T Ga(s) f=——
FTTTTT T - Perturbacao
r € 3 U + Y
1 — C(s) [ A(s) F—Er— Gp(s)
:\ Controlador | Atuador Planta
F(s)
Sensor

Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.
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A operagao GDSC direta fornece ganho nulo para as frequéncias selecionadas e, de
forma complementar, a operagdo GDSC inversa (iGDSC) produz um ganho idealmente
infinito em tais frequéncias. Este efeito é desejado na malha de controle, para se obter
erro nulo em regime permanente nas componentes senoidais coincidentes com a familia de

harmonicas da operagao inversa.

A iGDSC atua complementarmente a operacao GDSC, ou seja, as componentes
harmonicas que possuiam ganhos nulos agora possuem ganhos infinitos e aquelas frequéncias
com ganhos unitarios permanecem inalteradas. Dessa forma, o projeto dos parametros da
operacao continuam iguais, como ja apresentados. A condicao das componentes harmonicas
nk+m onde, k € Z, {n,m} € N para n > m > 0 permanece igual, indicando quais sdo as
familias de harmoénicas em que sao aplicadas as a¢oes de controle de alto ganho. Desse

modo, o controlador iGDSC ¢ definido em sua forma mais genérica como:

= 1

Gl — - (4.1)
igdsc = (hs
! Gg(dsg

A operagao inversa no bloco de controle atua sobre os sinais das amostras passadas
da ag¢ao de controle e do erro, multiplicados por um operador complexo, para produzir a
acao de controle resultante. A relacao entre o sinal de erro de entrada e o sinal de saida
do controlador é dada baseada em (3.32) e representada por:

= (hs)

. i 1
C»(hs) _ af _ , 4.2
ngSC e—»o(l%s) 5 |:]_ + ej(er—hsed) ( )

onde, os angulos 6,,60; e o operador complexo @ possuem valores constantes. O termo
relativo a frequéncia normalizada pode ser substituido por sua definigdo hs; = w/wy, onde
wy = 27 fi representa a frequéncia fundamental:

= , U, 1
Oigdsc (]W) = gaﬁ = . _iwag\
o8 g (1 - edfre % d)

(4.3)

A fungao de transferéncia (4.3) normalizada em fungao da frequéncia fundamental
wp é mostrada, no dominio continuo s, abaixo:
= 1

Cigdsc(5> = ' g
a <1 + edfre” w1 d)

,  para s = jw. (4.4)

Para o calculo da acdo de controle sao utilizadas as informacoes do erro atual e
das amostras passadas da prépria acao de controle. Assim, enquanto existir um valor no
termo correspondente ao erro existird um valor na agao de controle, acrescido do seu vetor
atrasado multiplicado por um valor complexo. Para se obter a acao de controle de instante

atual, o termo t,g ¢ isolado, resultando em:

—_

T [5 (1 + ejere@ied)] — Cap o A = Cap = —lap - e W (4.5)

S|
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De forma geral, a acao de controle resultante pode ser escrita como a soma dos

vetores resultantes de agao sobre as componentes de sequéncia positiva e negativa:

RO~ L(h) i(6r—h8 | ()
G =3 [l - al e 3 ey
h=0 he1

a0 | (4.6)

af—

ST
ST

O ganho da operacgao inversa é proveniente da operagao direta, assim os pontos
que anteriormente possufam ganho nulo passam a assumir ganhos que tendem ao infinito.
No entanto, é interessante que as demais componentes harmonicas possuam ganhos
unitarios, para nao amplificar componentes indesejadas e nao alterar a banda de atuacao
do controlador. A familia de componentes harmonicas desejadas tem a mesma formulagao

da operagao direta, ou seja, é proveniente da solugao de (3.35), portanto:

n m

—_——— —_——~
h8:<i2w>_k+<eriw) o ho=n-k+m. (4.7)
04 04

Os parametros da operacao inversa sao os mesmos da operacao direta, portanto

seguem validas as seguintes relagoes para {0,4,0,} e para {m,n}:

2 2
n Oa
& 0 L . (4.8)
m T
0, =2r— =7 m =
n 04

Portanto, é possivel reescrever os termos exponenciais em funcao de m e n:

6]9T _ 6](27r k) 6]27r . e]:l:ﬂ' _ —6]27r" ; eged — i, (49)

Assim, a funcao de transferéncia representada em funcao da familia de componentes
)
harmonicas nk + m é mostrada abaixo:
- 1
Cigase(s) = o
a <1 — e e >

para § = jw. (4.10)

Apesar da representacio com realimentagao negativa da Fig. 41 (a) ndo apresentar
nenhuma irregularidade, a representagao da Fig. 41 (b) é mais consistente com os contro-
ladores repetitivos que possuem o ntcleo repetitivo gerador de componentes periddicas

com realimentacao positiva.

O operador complexo @ da operacao é calculado para que a amplitude da componente

harmonica especifica hg seja unitaria, do mesmo modo que é realizado na operacao direta:

a [1 - ej(%:?’"‘s%f)] =1 .. d= ! . (4.11)
1— ej<2w%_hs%ﬂ)
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Figura 41 — Variacoes em relacao a realimentacao do controlador repetitivo iGDSC.
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(a) Realimentagao negativa. (b) Realimentacao positiva.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.

A operacao inversa, assim como na operacao direta, permite a selecao de componen-
tes harmonicas de familias especificas, do tipo nk 4+ m, na banda de a¢do do controlador.
A possibilidade de selecao da componente fundamental e de componentes harmdnicas de
sequéncia positiva ou negativa é vantajosa quando se deseja realizar o rastreamento de
referéncias ou a rejeicao de perturbagoes de componentes que coincidem com a familia de

harmonicas, permitindo a melhora do sistema de controle de um modo geral.
4.1.1 Representacao no dominio discreto

Para a utilizacao do controlador em dispositivos digitais é necessario apresentar a
sua forma discretizada em funcao dos sinais devidamente amostrados. Portanto, a técnica
do mapeamento de polos e zeros (pole—zero mapping) é novamente utilizada para converter
a fungdo de transferéncia continua (4.4) para uma fungao de transferéncia discreta. Nesse
método todos os polos e zeros sao mapeados como e~ ()% = z=(%/T5) para um intervalo de

amostragem de Ty = 1/ f,, resultando na fungao abaixo:

1

Clgase(7) = a (1 — ej%%z*kd) .

(4.12)

A implementacao do controlador no dominio discreto possibilita a obtencao da acao

de controle discreta em equagoes a diferencas, como mostrado abaixo:
- > L j2r 1
Uag(]{?) = 6a5<k') . 5, + Uap (]{Z — k)d) el y (413)

onde T} é o periodo de amostragem, o termo k representa o instante atual e termo (k — kq)
representa o instante atrasado de k; amostras, que corresponde a um angulo 6, radianos

atrasado no tempo em relacao a frequéncia fundamental, ou seja:

N N
ky = round (2 . «9d> . kg = round () , para N = ?, (4.14)
T

n 1

em que N é a quantidade de pontos amostrados durante um periodo da fundamental e a
funcao round ¢é o truncamento para o valor inteiro mais préoximo. Desse modo, o termo ky

assume valores inteiros maiores que zero.
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4.1.2 Implementagao discreta do controlador

A agao de controle da operacao inversa discreta t,z(k) é fornecida pela soma entre
o vetor do erro €,5(k) e o vetor da agdo de controle ,s(k — k) atrasada de kq amostras,
multiplicadas por seus respectivos ganhos. Assim como na operacao direta, os parametros

sao previamente calculados. A forma matricial da operacao é apresentada a seguir:

uq (k) a; —ag| |eq(k) by —ba| |ua(k — kq)

— + , (4.15)
U@(k)) s Q1 65(l€) bg bl UB(/{? — ]{id)
—— —
A12 B12

onde, os termos {ai,b;} sdo partes reais (R) e {ag, by} as partes imaginarias () dos

respectivos ganhos da operacao:
a; = r (

) n=n(e),

), by = %(ejer).

Q=

(4.16)

a2:%<

ST

O controlador iGDSC, baseado na operacao inversa GDSC, é representado pelo
diagrama de blocos com a notagao vetorial na Fig. 42 (a) e na notacao escalar na Fig. 42 (b).
Este tipo de controlador pode ser classificado como um controlador de agao recursiva, ou
seja, o vetor de saida depende do erro atual e também do seu proprio vetor da acao de

controle de amostras anteriores, ou seja, atrasado no tempo.

Figura 42 — Estrutura em diagrama de blocos do controlador iGDSC.
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(a) Notagao vetorial.
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(b) Notacao escalar.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2018.
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4.1.3 Anadlise dos parametros do controlador

Os parametros de projeto da operagao iGDSC alteram a resposta e o comportamento
da funcao de transferéncia e podem modificar a familia de componentes harmoénicas.
Portanto, sdo apresentadas variagdes para estes indices em fungao da familia 6k + 1 como
exemplo. O operador complexo @ é representado em fungao de sua amplitude e fase de
acordo com o termo Ae’%s| no entanto, o valor final nesta estrutura é dado por 1/a. A
variagdo do pardmetro de amplitude A é mostrada na Fig. 43 (a), enquanto a variagdo
do angulo 0, é apresentada na Fig. 43 (b). Os valores de amplitude e fase de @ foram

mantidos constantes para as variagoes dos indices m e n, como mostrado na Fig. 43 (c) e

na Fig. 43 (d), respectivamente.

Figura 43 — Graficos para variagdao dos parametros da operagao iGDSC para 6k + 1.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.
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4.1.4 Fungoes de transferéncia com termos complexos

As fungoes de transferéncia que possuem termos complexos em sua estrutura pode
responder de forma diferente do que fungoes de transferéncia de controladores com termos
puramente reais. Essa diferenca resulta em uma assimetria do espectro harmonico, que ao
contrario do que é observado em controladores reais que sempre possuem simetria entre
os eixos das frequéncias positivas e negativas. Este efeito assimétrico pode ocorrer nos
controladores complexos porque o termo complexo /2™ = cos(27-m/n)+j-sen(2m-m/n)
contribui para formagcao dos polos complexos mas nao conjugados na fun¢ao de transferéncia

do controlador.

Os polos do RC complexo sao termos complexos sem o seu par conjugado, ao
contrario do que ocorre nos RCs reais, onde, os polos s@o sempre um par complexo-
conjugado. Na Fig. 44 sao mostrados os diagramas de polos e zeros para o RC proposto
e para o RC real plug-in nk +m de Lu et al. (2014), ambos para o caso n =6 e m = 1.
Neste diagrama ficam evidenciados os polos assimétricos da fung¢ao de transferéncia do RC
complexo e os polos simétricos da fungao de transferéncia do RC real. O posicionamento
simétrico ou assimétrico dos polos reflete no diagrama de Bode e na resposta temporal dos
controladores. Ainda, vale ressaltar que o controlador repetitivo complexo pode resultar
em pares de polos complexo-conjugados e consequente simetria nos polos dependendo do

projeto da familia de componentes harmoénicas nk + m.

Figura 44 — Diagramas de polos e zeros para o controlador complexo proposto nk +m e o
controlador real nk +m de Lu et al. (2014).
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(a) Controlador complexo proposto nk +m.  (b) Controlador real plug-in nk + m.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Na Fig. 45 (a) é mostrado o diagrama para o controlador proposto iGDSC nk +m
e na Fig. 45 (b) é mostrado o diagrama para o controlador plug-in nk +m de Lu et al.

(2014), ambos paran = 6 e m = 1. O projeto de controladores utiliza o diagrama de Bode
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das funcoes de transferéncia. Nesta representagao, as amplitudes sdo expressas em dB, a
fase em graus ou radianos e o eixo de frequéncia em escala logaritmica. Entretanto, a escala
logaritmica do eixo de frequéncias nao contempla o valor zero, portanto sao apresentados
dois diagramas, um para as frequéncias positivas e outro para as frequéncias negativas,
que neste caso representam a sequéncia positiva e a sequéncia negativa, respectivamente.
O controlador real possui simetria par para a amplitude e simetria impar para a fase,

enquanto o controlador complexo-vetorial nao possui paridade para este caso.

Figura 45 — Diagramas de Bode para o controlador complexo proposto nk + m e o contro-
lador real nk + m de Lu et al. (2014).
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.
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4.1.5 Resposta no tempo dos controladores repetitivos

Os controladores repetitivos podem ser interpretados como integradores por ciclos,
ou seja, o sinal de saida é atualizado com o respectivo sinal de erro a cada ciclo ou
fragdo de ciclo. Deste modo, o controlador CRC efetua uma integracao ponto a ponto
com um intervalo de 1 ciclo completo da componente fundamental e, assim, atua em
todas as componentes harmonicas. O controlador OHRC utiliza a integragdo com um
intervalo de 1/2 ciclo da componente fundamental, o que reduz a integragdo somente
para as componentes impares e confere uma taxa de atualizagdo da saida mais rapida do
que o CRC. O controlador 6k + 1 de Lu et al. (2014) possui a integragdo ponto a ponto
com um intervalo de 1/6 ciclo da componente fundamental, o que impde uma taxa de
atualizacao do sinal de saida mais rapida que o CRC e o OHRC, porém, somente a familia
de componentes impares nao multiplas de trés sao integradas pelo controlador. Na Fig. 46
sao mostradas os sinais de saida dos RCs reais em malha aberta com a aplicacao de um
sinal senoidal de frequéncia fundamental, onde é possivel verificar relacao inversa entre a

taxa de atualizacdao dos RCs com a taxa de aumento da amplitude dos sinais de saida.

Figura 46 — Resposta no tempo dos controladores repetitivos reais para entrada senoidal
de frequéncia fundamental de sequéncia positiva (i,).
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O controlador RC complexo nk 4+ m proposto também possui a integragdo ponto a
ponto com um intervalo de 1/6 ciclo da componente fundamental, para a familia 6k + 1,
porém, o acoplamento entre os eixos confere maior velocidade da atualizacdo de saida
quando comparados com os RCs reais. A soma das componentes cruzadas, entre os eixos «
e 3, adiciona ganho em cada parcela de integracao ponto a ponto, deixando a atualizacao
do sinal de saida pelo menos duas vezes mais rapida que o RC real 6k + 1. Na Fig. 47 sao
mostrados os sinais de saida do RC complexo nk + m em malha aberta com a aplicacao
de um sinal senoidal FFPS.

Na Fig. 48 é apresentado um comparativo entre os sinais de saida dos controladores,
onde é possivel verificar o desempenho no tempo de cada controlador RC. Neste caso,
foram apresentadas somente sinais da frequéncia fundamental, mas a amplificacdo dos
sinais ocorre para todas as componentes harmoénicas que possuem altos ganhos, enquanto
que, as demais componentes harmonicas sido atenuadas ou permanecem sem alteracao. E
importante destacar que algumas componentes harmonicas deixam de ter altos ganhos para
que seja possivel reduzir o periodo de integracao e, assim, aumentar a taxa de atualizacao

dos controladores.

Figura 47 — Resposta no tempo do controlador repetitivo complexo para entrada senoidal
de frequéncia fundamental de sequéncia positiva (is,g).
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Figura 48 — Comparativo das respostas no tempo dos RCs reais e do RC complexo.
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4.2 FILTRO DE REALIMENTACAO

O controlador iGDSC produz infinitos polos ciclicos, que devido a sua caracteristica
repetitiva, propagam-se ao longo do eixo imaginario. Os polos produzidos estao localizados
em j(nk + m)w, para k = {0, £1,£2,---}, {n,m} € N en # 0, a mesma quantidade de
zeros sao produzidos e localizados na origem do plano z. Como destacado anteriormente, os
polos em regioes de alta frequéncia excitam as componentes harmoénicas de ordem elevada,
amplificando sinais e ruidos que deveriam estar sendo atenuados. Os filtros de caracteristica
passa-baixa sdo os mais utilizados para desempenhar tal tarefa, pois permitem a escolha
de uma banda de agao e uma banda de atenuacao, através da frequéncia de corte e da
ordem do filtro. Desta forma, os ganhos repetitivos sdo reduzidos para valores finitos em

todas as frequéncias, deixando um perfil de passa-baixas (ESCOBAR et al., 2014).

Os filtros podem ser classificados em relagdo a amostras passadas: filtros de agao
recursiva ou resposta infinita ao impulso (Infinite Impulse Response — IIR) e filtros de acao
nao-recursiva ou resposta finita ao impulso (Finite Impulse Response — FIR). As principais
caracteristicas estao resumidas na Tabela 3, porém, resposta ao impulso é o aspecto
fundamental que os diferem. Nos filtros IIR o decaimento da resposta nunca chega a zero,
ou seja, continua indefinidamente. Ao contrario dos filtros FIR que tem o decaimento de sua
resposta zerado em T' < t, onde T' é um valor finito e consequentemente uma resposta com
duracao finita (LITWIN, 2000). A maioria dos filtros analégicos pode ser classificada como
IIR, devido a presenca da realimentagdo em sua topologia. As solugoes conhecidas de filtros
analogicos, como Chebyshev, Butterworth e eliptico, possuem implementagoes digitais
como filtros do tipo ITR. Outra caracteristica relevante dos filtros FIR é a possibilidade do
deslocamento de fase linear em fungao da frequéncia, caracteristica que, de modo geral, ndo
estd presente nos filtros do tipo IIR. Os filtros FIR sao incondicionalmente estaveis, pois
nao possuem realimentacao dos sinais de saida em sua composi¢ao, entretanto possuem
um grupo de atrasos maior que os filtros IIR (LYONS, 2012). Portanto, o filtro do tipo
FIR é utilizado como filtro de realimentacao do controlador, por sua vantagem estrutural,

como a estabilidade incondicional e pelo deslocamento de fase linear.

Tabela 3 — Comparativo entre caracteristicas de filtros do tipo FIR e IIR.

Caracteristica ‘ FIR ‘ IIR
Estabilidade Incondicionalmente estavel Potencialmente instavel
Deslocamento de fase Linear se simétrico Geralmente nao linear
Equivalente analégico Tipicamente nao Usualmente sim
Atraso absoluto Atraso maior se simétrico Atraso menor
Complexidade Maior complexidade Menor complexidade

Fonte: Adaptado de Dorr (2014).

O filtro do tipo FIR de ordem M, com M+1 termos, pode ser representado por:

Hy(2) = bp2® 4+ bzt 4+ + b(M_l)z_(M_l) + by ™= ZM bz ™. (4.17)

m=0 "
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Para que o deslocamento de fase seja linear com a variagao da frequéncia os
coeficientes do filtro FIR devem ser simétricos ou anti-simétricos:

bﬂybla"' ;:l:bMa"' 7blab0 bm = b(Mfm)
2 = , 0<m< M. (4.18)

b07b17"' aib%a 7_b17_b0 bm:_b(M—m)

Agora, considerando um filtro FIR com ordem M par e coeficientes simétricos.

Substituindo (4.18) em (4.17) e agrupando os coeficientes iguais, tem-se:

Hy(2) = by (zo + z_M) + b (zl + z_(M_l)) +- 4 b%z_% (4.19)
— {bo [z”zl + z‘”ﬂ + by {z”'f‘l + z‘(@“)] ot 512\4} ] (4.20)
M_q

M
2

2
Y b, [z“z“m + 27 ( ‘"T)} by g2 E (4.21)
m=0

Convertendo o filtro (4.21) do dominio-z para o dominio da frequéncia z = e/:
Hy(jw) =4 Y by, [eﬂ'w(”fm) + efw(ﬁfm)} by ¢ e E (4.22)

O filtro no dominio da frequéncia (4.22) pode ser simplificado utilizando as identi-

dades trigonométricas da férmula de Euler: ¢/ + e™7% = 2 cos(z), resultando em:

M amplitude
. 2. M M ~ M
Hy(jw) =142 Y by cos |w 5 - m + by o eV :{H(w)}-ej 2. (4.23)
m=0 ——

deslocamento

O fator e 94% representa o atraso de fase linear com amplitude unitaria, enquanto
o termo real H (w) representa a resposta em amplitude do filtro (LYONS, 2012). Na Fig. 49

é apresentada a estrutura genérica de um filtro do tipo FIR.

Figura 49 — Diagrama de blocos da estrutura geral do filtro digital do tipo FIR.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2018.

Na Fig. 50 sao apresentados os deslocamentos de fase para os filtros FIR pelo método
Hamming e IIR pelo método Butterworth, de ordem M = {2,3,4,5} e mesma frequéncia
de corte f. = 1kHz. O filtro IIR dificulta a compensacao de fase devido a nao linearidade

do deslocamento, em contrapartida o filtro FIR pode ser facilmente compensado.
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Figura 50 — Exemplo de deslocamentos de fase dos filtros FIR e IIR.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2018.
4.2.1 Compensacao do deslocamento de fase

O filtro de realimentacao é utilizado para atender as condig¢oes de estabilidade,
entretanto sua aplicacao desloca as frequéncias em que localizam-se os polos do controlador.
Em virtude disso, ocorre uma reducao no desempenho do controlador sobre as componentes
harmonicas presentes no sistema. Pode-se alterar a frequéncia de amostragem ou o niimero
de amostras da estrutura repetitiva para reposicionar os polos nas frequéncias de projeto.
Contudo, alterar a frequéncia de amostragem impacta em outras funcgoes relacionadas,
como alteracdo da dindmica do sistema em funcao da discretizacdo dos modelos da planta
e implementagao de rotinas de amostragem extras (XIE et al., 2017). Por esses motivos, é
preferivel alterar o nimero de amostras e manter a frequéncia de amostragem fixa. Desta
forma, pode-se utilizar da estrutura de atraso do iGDSC e incorporar o atraso do filtro
digital em sua composicdao. O termo z~* também ¢é um atraso com fase linear, pode-se
entdo reduzir o nimero de amostras e agrupar o atraso do filtro FIR sem comprometer o
desempenho do controle. Utilizando os parametros definidos em (4.8) e em (4.23), tem-se:
2t M
N 2

M N M
Ki=ki— % oo kyj=— T (424)

M
9&:0d—w1-? ijzéd— 5 n

O resultado da aplicacao do filtro FIR (4.21), chamado de @Q/(2), com ordem par
e M > 2, com a fungdo de transferéncia do controlador iGDSC (4.12), resulta em:
1
. 1— e Qu(z) - o (k=)

—

Cigdsc(z) -

(4.25)

STRE

Na Fig. 51 é mostrada o diagrama de blocos do controlador iGDSC modificado.

Figura 51 — Diagrama de blocos do controlador iGDSC com filtro digital do tipo FIR.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.
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Na Fig. 52 (a) é mostrado o mapa de polos e zeros de malha aberta do controlador,
filtro de realimentacao e da compensacao do deslocamento de fase, utilizando a familia
6k 4+ 1. Os polos do controlador puro, ficam posicionados sobre o circulo unitario enquanto
que, com o filtro de realimentacdo, os polos sao deslocados no sentido da origem do plano
z, além de sofreram o deslocamento de fase. E finalmente, os polos sao reposicionados em
sua frequéncia original com a compensagiao do deslocamento de fase. Na Fig. 52 (b) sdo
mostradas as alteragoes para o polo de 780 Hz, que inicialmente possui amplitude unitaria
e estd posicionado na componente h™ = 13, com a insercao do filtro de realimentacao e a
compensacao de fase sofre pouca atenuacao em amplitude, como desejado para os polos
das frequéncias de interesse. Na Fig. 52 (c) sdo mostradas as alteragoes para o polo de
2580 Hz, que ja esta na regidao de atenuacgao e portanto sofre uma reducao de amplitude

mais significativa mas mantém o posicionamento em frequéncia.

Figura 52 — Mapa de polos e zeros para o controlador, filtro e correcao de fase.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.
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Na Fig. 53 é mostrado o diagrama de Bode para o controlador, o filtro de realimen-
tacao e da compensacao do deslocamento de fase, utilizando a familia 6k + 1, com filtro
Q(z) de ordem M = 6 e frequéncia de corte f. = 1,8 kHz. O comportamento observado da
variacao de posicao dos polos reflete na intensidade dos picos no grafico de amplitude, na
reducao de angulo no grafico de fase e no deslocamento de frequéncia em ambos. Porém, a
correcao para as frequéncias é observada apods a aplicagdo da compensacao do deslocamento

de fase, com a alteracao no nimero de amostras do atraso da realimentacao do controlador.

Figura 53 — Diagrama de Bode para o controlador, filtro e correcao de fase.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.

4.3 EFEITO DO ATRASO COMPUTACIONAL

A implementagao digital possui alguns atrasos que nao podem ter seus efeitos
desprezados, devido ao impacto que causam no desempenho do controle e a possibilidade
de instabilidade do sistema (BOSIO et al., 2016). O atraso do modulador digital (Digital
Pulse Width Modulation — DPWM) é incluido no processo de discretizagao e aproximado
como um segurador de ordem zero (zero-order hold — ZOH). O atraso computacional é
outro efeito que ocorre na pratica e, portanto, deve ser inserido na etapa de projeto dos
controladores digitais. Este atraso é o tempo em que o processador digital necessita para
calcular um novo valor de referéncia, dado um novo valor para a amostra de entrada. Na
pratica, o tempo médio para o célculo representa um valor significativo dentro do periodo
de comutagao, o que tipicamente varia entre 10% ~ 40% do tempo disponivel. Isto significa
que o algoritmo de controle insere um atraso correspondente a um periodo de modulagao,
ou seja, nao é possivel atualizar o valor de entrada do modulador no mesmo periodo em
que ¢é calculado. Portanto, o atraso computacional implica na redu¢ao na margem de fase

do sistema, o que leva a necessidade de um projeto de controle com uma largura de banda
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menor do que quando comparado com o caso analégico (BUSO; MATTAVELLI, 2006). O
atraso computacional pode ser reduzido pela metade se utilizada a amostragem com dupla
atualizacao, onde sao feitas amostragens dos sinais nos picos e nos vales da portadora, o

que leva a duas atualizagoes por periodo da portadora.

Na Fig. 54 (a) é mostrado o modo de amostragem de atualizagdo simples, onde os
instantes de amostragem e atualizacdo ocorrem nos vales, mas poderia ocorrer de forma
andloga nos picos, sem perda de desempenho ou funcionamento. Na Fig. 54 (b) é mostrado
o modo de amostragem de dupla atualizagao, que possui instantes de amostragem e
atualizacao ocorrendo nos picos e vales. Neste caso, apesar da diminuicao do tempo de
atraso e do aumento da margem de fase, o tempo disponivel para as operagoes de controle,
protecao e periféricos é reduzido pela metade quando comparado a atualizagao simples.
Os sinais da portadora triangular ¢(t), da moduladora continua m(t) e da moduladora
amostrada ms(t) sdo apresentados, assim como os instantes de atualizagdo para ambos
os modos de amostragem. Na Fig. 54 (c) é mostrado o diagrama de Bode para ambos
os modos de atualizacao. O diagrama de amplitude mostra que nao ocorre alteragao
nos ganhos, porém, a fase do sistema é alterada nas altas frequéncias, afetando regides

proximas a frequéncia de cruzamento, o que resulta na redugao da margem de fase.

Figura 54 — Modos de operacao do DPWM com portadora triangular.
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4.3.1 Compensag¢ao do atraso com o avango de fase

O compensador do tipo avanco de fase pode ser utilizado para contornar parte dos
efeitos indesejados do atraso computacional. O compensador possui agao derivativa na
faixa de frequéncias entre a posicao do polo e do zero e, desse modo, fornece o avanco de

fase para o sistema. O compensador H;(w) tem a fungao de transferéncia definida por:

) , para w,, = Wz/\/a’ (426)

onde, k; é o ganho do compensador, w, é a posi¢do do zero, w,/ks é a posigdo do do polo,
wm ¢ a frequéncia maxima de avango. O termo ky define o distanciamento entre o polo e o
zero do compensador. Para manter a caracteristica de avanco de fase a condigao 0 < ky < 1
deve ser satisfeita.

1—Fky 1 —sen(pp,)

T+ = T son(gm)’

sin(p,,) = (4.27)

onde, ¢, ¢ o angulo maximo de avanco, com a seguinte condicao ¢, < 65° e ky > 0,05,

devido a limitagao fisica para a posi¢ao do polo (OGATA, 2010).

Na Fig. 55 é apresentado o diagrama de magnitude e fase do avango de fase. Para
exemplificar a funcionalidade do compensador foram escolhidos dngulos maximos de avango
©m = {25°,35° 45°, 55° 65°} para uma frequéncia de f,, = 1 kHz. Geralmente posiciona-se
o avanco de fase para que o dngulo maximo esteja préximo da frequéncia de cruzamento
por 0dB do controlador, o que adiciona fase ao sistema e compensa parcialmente a perda
de fase ocasionada pelo atraso computacional e contribui no aumento da margem de fase
do sistema malha aberta. Contudo, a utilizacao do compensador de avango de fase resulta
na reducao da velocidade da resposta dinamica do controlador em consequéncia da redugao

de amplitude anterior a frequéncia maxima de avanco.

Figura 55 — Diagrama de magnitude e fase do avanco de fase H;(w).
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2018.

Finalmente, na Fig. 56 sao mostrados todos os elementos que compoem a compen-
sagao do atraso computacional em malha fechada. O controlador C'(z), o compensador

avanco de fase H;(z), o atraso computacional 2! com o modulador digital DPWM, a



104 Capitulo 4. CONTROLADOR COMPLEXO-VETORIAL

planta de corrente G,(s) e o sensor F(s). O avanco de fase é posicionado em série com o

controlador e o atraso unitario para ter desempenhar a compensacao projetada.

Figura 56 — Diagrama de blocos malha fechada com compensacao com o avanco de fase.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.

O compensador avango de fase tem influéncia direta no resultado final do projeto
de controle. Portanto, é necessario um procedimento de projeto observando a variacao dos
parametros de estabilidade, como a margem de fase, frequéncia de cruzamento, margem

de ganho em funcao das especificagoes do compensador avanco de fase.

4.3.2 Compensac¢ao do atraso com o preditor de Smith

Uma técnica para predigao do atraso, chamada de preditor de Smith (Smith Predictor
- SP) (SMITH, 1957), pode ser utilizada para melhorar o desempenho de sistemas estaveis
em malha aberta que possuam atrasos no tempo (NORMEY-RICO, 2007). A ideia bésica
¢é utilizar um modelo paralelo que cancela o atraso do sistema, deixando o controle atuar
sobre o modelo da planta sem o efeito do atraso (GOODWIN; GRAEBE; SALGADO,
2001). A estrutura bésica do preditor de Smith é mostrada na Fig. 57, onde também é
possivel observar o controlador primario C'(z), sendo 7(z) o sinal de referéncia, d(z) o sinal
de perturbagao, y(z) o sinal de saida da planta, §(z + L,,) o sinal de saida estimado, §(z)
o sinal de saida estimado com atraso, e,(z) o sinal de erro do preditor, y,(z) o sinal de

realimentagao, P(z) o modelo da planta e G,,(z) o modelo estimado.

Figura 57 — Diagrama de blocos malha fechada com o preditor de Smith.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.

O modelo completo da planta P(z) é composto pelo modelo da planta sem o

atraso, chamado de modelo rdpido G(z), e pelo modelo do atraso representado por z=%,
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os subindices n indicam os modelos estimados, como indicados abaixo:

(4.28)

Segundo Normey-Rico (2007) o modelo rapido G,(z) ¢é utilizado para predizer a
agao de controle da saida sem o atraso. A diferenga entre a saida do processo y(z) e do
modelo com o atraso §(z), definida por e,(z), é entdo somada ao modelo de predigao
9(z + L,) para considerar os erros de modelagem. Caso nao existam erros de modelagem
nem perturbacgoes, o erro entre a saida do processo e a saida estimada ¢ nulo e o sinal de
salda y,(z) ¢ igual ao sinal da saida da planta sem o atraso. Portanto, sob estas condigoes

o controlador responde ao sinal de erro sem a presenga do atraso (BOSIO et al., 2017).

A compensacao do atraso pode ser verificada observando a equacao caracteristica

de malha fechada, considerando as perturbacoes nulas e a modelagem ideal, ou seja:
P(z) = P.(2) .. G(2) 27 F=Gu(2) 2. (4.29)

A condicao de (4.29) resulta em um erro nulo e,(z) = 0, pois a saida da planta é
igual a saida da planta estimada y(z) = §(z) e, portanto, leva a funcao transferéncia de

malha fechada sem o atraso no tempo (Gapsp):

_ y(z> _ C(Z)Gn(z) .y Lln
GMF,SP - 7“(2’) - 1 +C(Z)Gn(z) ) (430>

em contraste com o sistema sem predigao do atraso (Gyr):

W) CE)Gu() s
r(z) 14 C(2)Gp(z) 27t

(4.31)

C:MF =

De acordo com Seborg et al. (2010), o preditor de Smith tem a vantagem tedrica
da eliminacao do atraso no tempo da equagao caracteristica de (4.30) em comparacao com
(4.31). Entretanto, essa vantagem é perdida caso haja imprecisdo do modelo matemético
do processo em relagdo ao modelo da planta fisica. Efetivamente, o preditor ainda pode
trazer beneficios caso os erros associados ao modelo nao ultrapassem, £30 % do valores
reais. Uma desvantagem deste preditor é a necessidade do conhecimento da dinamica do
processo, por se tratar de uma técnica baseada em modelo. Outro ponto desfavoravel é
que, caso 0 processo ou o atraso varie significativamente, o desempenho do controle é

reduzido, podendo até mesmo levar o sistema a instabilidade.

Outro efeito da predicao é a capacidade reduzida de rejeicao aos disttrbios. O sinal
de perturbagao nao possui o mesmo comportamento que o sinal de referéncia, que tem sua
saida antecipada com o sistema de predigao. Considerando as perturbagoes nulas d(z) = 0

o sinal de realimentacao y,(z) é o préprio sinal de saida antecipado:

yp(2) = y(2) - 2" (4.32)
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Para o caso onde as perturbagoes nao sao nulas d(z) # 0, o sinal de realimentacao
Yp(2) € o sinal de saida antecipado mais a parcela em relagao a perturbagio, como mostrado
em (4.33). Para que a rejeicao seja completa, é necessario que o sinal de perturbagao tenha
pequenas variagoes, ou seja, d(z) ~ d(z) - z7I», caso d(z) tenha grandes variacdes nao é

possivel eliminar o sinal de perturbacao do sinal de realimentacao.
wol2) = y(2) - 2+ Palz) - [a() — a(2) - 2] (4.33)

A capacidade de regulacao do controle, com o preditor de Smith, pode ser melhorada
com uma acao de alimentacdao em avanco feedforward, para o caso em que as perturbagoes
podem ser medidas. Entretanto, caso nao seja possivel medir as perturbagoes, pode-se usar
a mesma ideia com algum método de estimagao do sinal de perturbacio (NORMEY-RICO,
2007). Na Fig. 58 é apresentado o diagrama de blocos de malha fechada com preditor
de Smith em sua estrutura equivalente e com a malha de acdo feedforward. E possivel

observar que ambas as ag¢oes sao calculadas e executadas de forma independente entre si.

Figura 58 — Estrutura equivalente para o preditor de Smith com acao feedforward.

Acéo d(z)
feedforward T
f v
Cys(2) Fy(z)
T(Z) +7 ; ++ l y(z)
() C() ‘ (2)—— P(2) —(»)
- B a Controlador Planta
Acéo
feedback Modelo Completo
—Ln
Estrutura
Preditor de Smith Equivalente

Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.

O efeito do distirbio pode ser eliminado do sinal de saida, independentemente
do tipo de distirbio, se existir uma funcao Cf(z) que atenda a condicao de (4.34) para

r(z) = 0, onde, o atraso no tempo é o mesmo para o sinal de referéncia e de perturbagao.

—= =F,(z) = P(2)- z z:Pq<Z) ara M:
T =R PG Oy = O = P b D=0 (43)

Finalmente, é possivel concluir que o preditor é capaz de melhorar o desempenho do

y(2)

controle atuando sobre o efeito do atraso no tempo e nao sobre o atraso em si. Ainda, com
uma solucao relativamente simples e efetiva é possivel controlar processos que possuam
atrasos no tempo de forma satisfatoria, com a eliminagao do efeito do atraso no tempo da
resposta nominal do sistema. Apesar de exigir uma sintonia mais complexa, o preditor
pode fornecer uma resposta mais adequada a sistemas com atraso no tempo e apesar de
ter sua capacidade de rejeicao a disturbios reduzida, é possivel utilizar técnicas de controle
para contornar essa desvantagem (NORMEY-RICO, 2007).
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4.4 ANALISE DE ESTABILIDADE DO CONTROLADOR PROPOSTO

A estrutura em malha fechada do sistema é utilizada para a andlise de estabilidade do
controlador repetitivo, como mostrado na Fig. 59. A planta G,(z) representa a transformada
z da planta continua conectada em série com um segurador de ordem zero (zero-order
hold — ZOH), o controlador C'(z) representa a estrutura repetitiva iGDSC e k, é ganho
proporcional utilizado para adequar os parametros de desempenho do controlador. O filtro
Qn(2) é colocado dentro da estrutura do controlador para atenuar os ganhos infinitos

W

produzidos pelo atraso repetitivo no tempo produzido por z~"a.

Figura 59 — Estrutura do controlador repetitivo para andlise de estabilidade.

Uap gjozﬁ

Py &
O CE i G (2)
- +
S e Qu(2)

Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.

ST
e

Os critérios suficientes de estabilidade do sistema malha fechada sao descritos
com base nos procedimentos de Hara et al. (1988). Assim, o sistema da Fig. 59 pode ser
simplificado para o diagrama de blocos da Fig. 60, obtendo a fungao de transferéncia de
malha fechada do erro é,5 em funcgao da referéncia 7,43, também descrito como a funcao
de sensitividade do sistema malha fechada (GRINO; COSTA-CASTELLO, 2005).

gaﬁ - chﬂ - gaﬁ
?701,3 = Gp(z) : Uozﬁ (435)

lag = Cop  hr - &+ ilag - [7275 270 Q(2)]

=
a

Entao, a relagao entre o sinal de erro e o sinal de referéncia é reescrita na forma
equivalente de (4.36), utilizando as relagdes entre as varidveis do sistema (4.35), o que

resulta no diagrama de blocos da Fig. 60.

L jopm = LT
CL'GJQWZL'QM] . a.(l_ejﬂn.z dQM)

- €y '_‘a 4.
i G,k | T i+G, k Fas  (4.36)

Assumindo que Qy/(z) ¢é assintoticamente estavel, onde |Qy(e’)] < 1; V w, entdo
as condigoes (4.37) e (4.38) sao satisfeitas e, portanto, o sistema ¢ considerado internamente
estavel (NAKANO; HARA, 1986). Dessa forma, o erro e(z) é limitado para qualquer

entrada r(z) limitada e periddica.

1) {c? + Gp(z) - k’r} ™ for assintoticamente estével (4.37)

m

2) [(@+Gp(2)- k)@ Quiz)| <1 (4.38)
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Para satisfazer a condigao (4.38) é utilizado o teorema do ganho pequeno em que
H(c?—|— G, k)@ e .QMHOO < H(5+ G, k)i e

que |z7%4| = 1 para assegurar a condicio de estabilidade. Segundo Desoer e Vidyasagar

~ |Qumll, <1 etambém

(2008), o teorema do ganho pequeno diz que se a norma H,, do produto de duas fungoes for
menor que 1, entao esse sistema de malha fechada é estavel. Ainda, de acordo com Ogata
(2010) esse teorema pode ser considerado como uma extensao do critério de estabilidade

de Nyquist.

Figura 60 — Estrutura do controlador repetitivo para anélise de estabilidade.

> - orm ! > - jopm
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it G,k o\ it G,k

7k

Fonte: Baseado em Nakano e Hara (1986).

A andlise das condigoes de estabilidade de um sistema, dado pela estrutura geral
da Fig. 40, pode ser feita observando a funcao de transferéncia de malha fechada G,

definida pela relacao entre o sinal de saida da planta Y,(z) e o sinal de referéncia R(z):

Y(z)  C(2)-Gp(2)

RG) 1500 [Gy-F] (2 439

GMF<Z) =

Portanto, para a estrutura de controle em andlise, mostrada na Fig. 59, o controlador
definido em (4.25) é acrescido de um ganho proporcional k, e do sensor F(z) = 1, entéo a

malha fechada torna-se:

k. - {c? {1 — Qu(z) - %% 'z_kfi} }_1 -Gp(2)

- (4.40)
L4k, - {a [1— Qui(z) - % z—k;}} LGy(2)

A estabilidade de um sistema discreto definido anteriormente também pode ser
determinada pela localizacdo dos polos de malha fechada no plano z ou pelas raizes da

equagao caracteristica da estrutura de (4.39):
P(2) =1+ C(2)[G,- F| () =0 (4.41)
Portanto, utilizando a defini¢do de (4.41) para o controle proposto:
P(z)=1+k, - {a (1= Quilz) - &% . 27H] }_1 G(2) =0 (4.42)

Segundo Ogata (1995) e Nise (2010), a estabilidade de um sistema SISO LTI de

tempo discreto depende das condi¢oes abaixo:
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1. Para que o sistema seja estavel, os polos de malha fechada ou as raizes da
equacao caracteristica devem estar localizados dentro do circulo unitario. Sendo

assim, qualquer polo fora do circulo unitario leva o sistema a instabilidade.

2. Se um polo estiver localizado em z = 1 entao o sistema torna-se criticamente
estavel. Além disso, o sistema possui estabilidade critica se um tnico par de
polos complexo conjugado estiver localizado sobre o circulo unitario. Entretanto,
multiplos polos de malha fechada sobre o circulo unitario levam o sistema a
instabilidade.

3. Os zeros do sistema malha fechada nao afetam a estabilidade absoluta do sistema,

portanto podem estar posicionados em qualquer lugar do plano z.

Finalmente, o sistema em malha fechada s6 é estavel se satisfeitas todas as condig¢oes

acima estabelecidas.
4.5 ESTRUTURA ESCALAR EQUIVALENTE

As aplicagoes com o controle de sinais independentes, ou para sistemas monofasicos,
nao precisam necessariamente de um controlador com uma estrutura vetorial. Com base
nisso, Neto et al. (2018) propoem uma associagdo para que o controlador vetorial resulte
em uma estrutura real de ordem nk + m baseada na utilizacdo de duas estruturas, uma
de ordem nk + m e outra nk — m. Desta forma, os termos complexos da estrutura sao

anulados, resultando em termos puramente reais. A forma real é mostrada abaixo:

1 1
C — kr . _|_]{;T . - . 4.43
nk:l:m(z) (¢ 2 (1 B ejQW%Z_k‘Q ¢ a (1 _ 6_J2W%z—kd) ( )
nk+m nk—m

Em (4.44) é possivel observar que os termos complexos sao anulados restando
apenas termos reais na funcao de transferéncia do controlador:

. . N
2 — (6’32“% + 671%%) s 2T

an:l:m(z> = krc : (444)

— o m _iorm _N _aN |’
a{l—(eﬂ”n—l—eﬂ”n)-z n 4z n}

Utilizando a relagao de Euler: ¢/ + e77% = 2 cos(f) tem-se o controlador real final:

2 — 2cos(2mm/n) - 2~

z
. 4.45
a [1 — 2cos(2mm/n) - 2w + z—%} (4.45)

anim(z) = krc :

Os polos produzidos com este controlador real estao localizados em j(nk £+ m)w,
para k = {0,1,2,-- -}, como pode ser verificado pela fungao de transferéncia discreta em
(4.45). Apesar de existirem outras formulagoes reais, como as propostas de Escobar et

al. (2008), Lu e Zhou (2011) e Lu et al. (2014), que possuem a principal aplicagdo com
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controladores do tipo plug-in, a formulacao real proposta por Neto et al. (2018) possui
maior dominio de estabilidade quando comparada a essas topologias (NETO et al., 2018).
Tal caracteristica pode ser observada na estrutura canonica da Fig. 61 (a), onde o termo
a(s) é unitario, conforme demonstrado por Hara et al. (1988). O diagrama de blocos da

estrutura resultante para o controlador repetitivo real é mostrado na Fig. 61 (b).

Figura 61 — Estrutura do controlador repetitivo real.
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(a) Diagrama de blocos da estrutura canoénica.  (b) Diagrama de blocos resultante.
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Fonte: Adaptado de Neto et al. (2018).

E necessario aplicar o filtro de realimentagao @y/(z) da mesma forma em que é
utilizado no controlador vetorial, associado em série com os elementos de atraso, como
pode ser observado na Fig. 62. O deslocamento de fase do filtro é compensado da mesma

forma que é feito na estrutura vetorial, sendo apresentado abaixo:

' 2 — 2cos(2mm/n) - 2% - Qur(2)
1 —2cos(2mm/n) - 2% - Qpr(2) + 2720 - [Qur(2))*

(4.46)

onde M é a ordem do filtro, N é o niimero de amostras dentro do periodo fundamental da

rede dado por f,/f1 e, portanto, o termo de atraso compensado é representado por k.

Figura 62 — Estrutura do controlador repetitivo real com filtro de realimentacao.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.



4.5. Estrutura escalar equivalente 111

Na Fig. 63 (a) é mostrado o diagrama de Bode para o controlador real 4k + 1,
para todas as componentes harmonicas impares e, na Fig. 63 (b), é mostrado o diagrama
para 6k £ 1, para as componentes harmonicas impares diferentes das multiplas de trés.
Neste cenario, é possivel observar que o espectro harmonico é simétrico para as frequéncias
positivas e negativas independentemente da familia de componentes harmonicas, o que
demonstra a formulacao real do controlador. A formulacao escalar sempre resulta em um
controlador real, apesar de existirem combinagoes de parametros no controlador vetorial
que também resultem nesta condi¢ao. Portanto, é um fato que nao ocorre necessariamente

no controlador vetorial, mas é intrinseco ao controlador real.

Figura 63 — Diagrama de Bode para o controlador real 4k + 1 e 6k £ 1.
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(b) Para familia de componentes 6k £ 1.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.
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4.6 VARIACAO DE FREQUENCIA

O controle repetitivo em geral utiliza um nimero de amostras que é a razao entre a
frequéncia de amostragem e a frequéncia fundamental (YANG et al., 2015). Entretanto,
essa razao nem sempre resulta em um numero inteiro, como por exemplo, quando a
frequéncia varia em torno do ponto de operacao ou quando a frequéncia de amostragem é
uma razao inteira dependente do clock do microcontrolador e este nao é um valor multiplo
do valor de frequéncia da rede (CHEN; ZHANG; QIAN, 2013a). Nesses casos, ocorre
uma redugao significativa no desempenho do controle de estratégias repetitivas, devido a

variacdo da frequéncia de projeto (MICHELS; STEFANELLO; GRUNDLING, 2009).

Na Fig. 64 (a) é apresentado o diagrama de Bode para a familia 6k + 1 na regiao
de sequéncia positiva e os pontos relativos a variacao da frequéncia fundamental. Na
Fig. 64 (b) é apresentado o diagrama de Bode em torno da frequéncia h* = 1 (60 Hz). E
possivel verificar a queda no valor de amplitude e a alteracao da fase para as variagoes de

+0,1 Hz, £0,5 Hz e £1 Hz padronizadas em torno do valor nominal de frequéncia.

Figura 64 — Diagrama de Bode para o variagdo da frequéncia fundamental (h™ = 1).
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.
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Figura 65 — Diagrama de Bode para o variagao da frequéncia fundamental (h™ = 7).
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.

Na Fig. 65 (a) é apresentado o diagrama de Bode para a familia 6k + 1 na regiao de
sequéncia positiva e a variacao da frequéncia fundamental A fy, com o foco na componente
h* = 7. Na Fig. 65 (b) é apresentado o diagrama de Bode em torno da frequéncia
h*t =7 (420 Hz) e suas variagoes relativas em relacdo a Afy de 0,1 Hz, £0,5Hz e +1 Hz.
E possivel concluir que quanto maior a componente harménica menor é a reducao de

amplitude e a variacao de fase, frente as variagoes da frequéncia fundamental.

As redugoes de amplitude implicam a perda de desempenho no rastreamento de
referéncias e rejeicao a disturbios, tanto para aumento quanto para reducao de frequéncia
(BLAABJERG et al., 2016). Entretanto, a fase do controlador tem um comportamento
diferenciado em relagao a amplitude, para aumento da frequéncia a fase diminui e, de
modo reciproco, para a reducgao de frequéncia. Isso significa que para uma variacao positiva
de frequéncia, o sistema se aproxima da instabilidade, por se aproximar de 180°, o que
ocorre de modo inverso para a reducao de frequéncia, afastando-se da instabilidade. Além
das variacoes incrementais em torno de um ponto de operagao, este ¢ um fator importante

a ser observado na etapa de projeto de controle quando o sistema esta sujeito a variacoes
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significativas de frequéncia, como no caso de sistemas embarcados de poténcia em aeronaves,
que possuem uma ampla faixa de operacdao geralmente em torno de 360 Hz ~ 900 Hz e que
neste caso necessitam de uma estratégia com adaptatividade em frequéncia (ZANCHETTA
et al., 2013).

Entretanto, a frequéncia dos sistemas de geracao centralizados nao sofre ampla
variagao, mas pode estar sujeita a desvios transitérios consideraveis, como apresentado
na Fig. 66. De acordo com a legislagao nacional vigente (ANEEL, 2018; ONS, 2017), a
frequéncia de operacao do sistema elétrico, em condi¢oes normais e em regime permanente,
pode ter uma variacao de até 40,1 Hz. Apesar disso, sdo permitidas variagoes temporarias
no valor de frequéncia na decorréncia de distirbios, mas as instalagoes devem garantir que
a maxima variacao de frequéncia retorne, em no maximo 30s, para a faixa de +0,5 Hz,
para a recuperacgao do equilibrio carga-geragao. Entretanto, para permitir a recuperacao
do equilibrio carga-geracao, em caso de corte de geragao ou de carga, a frequéncia nao
pode exceder 66 Hz ou ser inferior a 56,5 Hz em condi¢es extremas. Salienta-se que,
temporariamente, a frequéncia pode manter-se acima de 62 Hz por no maximo 30s e acima
de 63,5 Hz por no maximo 10s e, ainda, manter-se abaixo de 58,5 Hz por no maximo 10s e
abaixo de 57,5 Hz por no méaximo 5s. Esses valores estao de acordo com os padroes adotados
internacionalmente (IEEE, 2000; IEEE, 2003) e convergem com trabalhos publicados na
literatura da area (BOLLEN, 2000; CHEN; ZHANG; QIAN, 2013a; YANG et al., 2015).

Figura 66 — Variacao de frequéncia permitida pela legislagao nacional vigente para operagao
do sistema elétrico de distribuicao e de instalagoes geradoras.
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Fonte: Adaptado de ANEEL (2018).
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4.7  CONSIDERACOES E DISCUSSOES

Neste capitulo foram apresentados os conceitos tedricos e a fundamentacgao basica da
operacao inversa da GDSC, que resultam no controlador vetorial, com varidveis complexas,
de caracteristica repetitiva. Inicialmente, foram introduzidas as operacoes necessarias para
se estabelecer a familia de componentes harmonicas em que o controlador atua, ou seja, os
picos de ressonancia, que caracterizam alto ganho em tais frequéncias. A representagao
no dominio discreto e a implementagao discreta do controlador fornecem as formas de
aplicagao em dispositivos digitais e reforcam a vantagem da estrutura formada por atrasos
no tempo quando utilizados em aplica¢oes digitais. Além disso, foram apresentados os
diagramas de blocos que facilitam a visualizacao da estrutura real e a implementacao em

funcao das coordenadas a5 do controlador vetorial.

A anadlise dos parametros demonstrou as possiveis implicagoes das variagoes nos
elementos que compdem o controlador e formou a base para um melhor dominio sobre a
estrutura basica do projeto. Ainda, foram apresentados e contextualizados os diagramas
de Bode para as frequéncias negativas e positivas, que neste caso, representam a sequéncia
positiva e negativa, respectivamente, do sistema. Faz sentido falar em frequéncias negativas
no dominio da frequéncia, tratando de um sistema trifasico, quando representado pelo
teorema de Fortescue. Em contrapartida, a representacao escalar os eixos de frequéncias e
suas componentes sao simétricos em relagao a origem, sendo suficiente a representa¢ao no
dominio da frequéncia somente em frequéncias positivas. O filtro de realimentacao, que foi
contextualizado na introducao, foi entdo explorado matematicamente para demonstrar as
caracteristicas de filtragem e deslocamento de fase. A utilizacao do filtro digital do tipo
FIR confirma a eficacia na atenuacao das componentes harmonicas de alta frequéncia e a
capacidade de compensacao do deslocamento de fase linear mantendo a estabilidade e o
desempenho do controlador. Em seguida, a estratégia de compensagao do deslocamento
foi apresentada, descrevendo e caracterizando o efeitos de filtragem e correcao nos polos e

zeros do controlador.

O efeito do atraso computacional nao pode ser desprezado, tendo isso em vista, seu
efeito foi apresentado em duas estratégias de operacao, com o modo de atualizacao simples
e dupla. Em funcao deste atraso, foram apresentadas duas estratégias de compensagao,
uma classica e outra moderna. O compensador por avanco de fase é utilizado para
aumentar a margem de fase em uma frequéncia de interesse, entretanto, deixa a resposta
dindmica do sistema de controle mais lenta devido a redu¢do da amplitude. A utilizacao
do preditor de Smith faz com que o efeito direto do atraso computacional seja removido da
resposta de controle, contudo, o sistema de controle permanece com uma amostra atrasada
em relacao ao sinal de referéncia. Pode-se concluir que ambas as técnicas conseguem
compensar os efeitos do atraso computacional, aumentando margem de fase e melhorando

o sinal de resposta dindmica. A analise de estabilidade foi aplicada em sua forma bésica,
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fundamentada na proposta original do controlador repetitivo, confirmando que a estrutura
atende as condicoes de estabilidade. Ainda, a apresentacao da estrutura escalar demostra
que a estrutura de controle complexo-vetorial possui flexibilidade, como por exemplo, uma
alternativa para aplicagbes monofésicas ou referéncia tinica. Por fim, foram discutidos os
efeitos da variagao de frequéncia no controlador repetitivo proposto, uma vez que o projeto
depende diretamente da frequéncia fundamental. Para tornar o controlador repetitivo
proposto adaptativo em frequéncia seria necesséario estimar ou medir a frequéncia da rede,
alterando continuamente o nimero de amostras ou a frequéncia de amostragem, para que
os polos coincidam com as componentes harmonicas multiplas da componente fundamental.
Além disso, devem ser observadas questoes relativas ao desempenho, estabilidade e robustez
dentro da excursao do sinal de frequéncia esperado. A adaptatividade em frequéncia do
controlador é fundamental para utilizacao em sistemas de frequéncia variavel ou com
significativa variacao de frequéncia, como no caso de microrredes, conversores para fontes
ininterruptas de energia (Uninterruptible Power Supply — UPS) e sistemas embarcados
de poténcia em aeronaves. Entretanto, a estrutura de controle adaptativa em frequéncia
nao ¢ abordada neste trabalho pois na aplicagao utilizada considera-se a rede elétrica
com frequéncia regulada com baixa variacdo. Com base em todos os pontos abordados,
espera-se que a maioria do contetido envolvendo o controlador proposto seja suficiente

para um projeto de controle adequado e eficiente.
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5 CONTROLADOR iGDSC APLICADO EM UM FILTRO ATIVO

Neste capitulo é apresentado o controlador repetitivo complexo—vetorial aplicado
em um filtro ativo paralelo. A problematica desta aplicacdo consiste na sintetizacao de
um sinal formado por n componentes harmoénicas, o que reflete diretamente na malha
de controle e no projeto do controlador. As plantas de corrente no indutor de saida e de
tensao de barramento cc sao modelados e verificados numericamente via simulagao. O
esquema de controle utilizado é composto por uma estrutura em cascata, onde é aplicado
o controle de corrente de saida e é feita a regulacdo da tensdo de barramento cc. Também
sao apresentados os conceitos da malha de sincronismo com a tensao da rede elétrica e a
metodologia de projeto dos controladores discretos. Além disso, sdo apresentados resultados
de verificagdo dos modelos e dos controladores projetados, utilizando o diagrama de Bode,
a resposta no tempo com variacao de referéncia e degrau de carga. Uma metodologia de

projeto ¢é apresentada possibilitando a utilizacao do controlador em outras aplicacoes.

5.1 ESTRUTURA DO FILTRO ATIVO PARALELO

O filtro ativo paralelo é composto por um inversor fonte de tensao (voltage—source
inverter — VSI) com modulagdo PWM e barramento de tensao cc. O conversor trifasico a
trés fios é conectado ao ponto de conexao de cargas para fornecer o contetido harmonico
da carga enquanto a rede fornece apenas a componente fundamental. O filtro de saida do
conversor é de segunda ordem, do tipo LC', que fornece atenuagao das componentes de
alta frequéncia e, ainda assim, possibilita um desempenho dinamico capaz de sintetizar as
componentes harmonicas. Neste caso, a corrente controlada esta sobre o o indutor de saida
do conversor e o capacitor faz a filtragem passiva das componentes de alta frequéncia de
tensao. Desse modo, o comportamento dinamico do capacitor é desconsiderado no modelo
da planta e, apesar desta desvantagem, obtém-se um modelo de controle de primeira ordem,
do tipo L, menos complexo do que quando deseja-se controlar a corrente no filtro com uma
combinagao de ordem maior (BIERHOFF; FUCHS, 2009; ANDRETA, 2014; ZIMANN,
2016). Na Fig. 67 sdo mostrados os elementos e conexoes elétricas para a aplicacao do

conversor como um filtro ativo de poténcia paralelo (SAPF) controlado em corrente.

A lei de controle desse conversor é implementada em tempo discreto, baseada no
modo de controle de corrente. Nesta técnica sao efetuadas as leituras das correntes de
carga para extracao das componentes harmonicas e as leituras de corrente no indutor
de saida do conversor para controle do mesmo. Também é obtida a leitura da tensao de
barramento cc para controle e regulacdo, o que leva a um pequeno fluxo de poténcia entre
a rede e o conversor. Esta pequena parcela de poténcia supre as perdas do conversor e
mantém o barramento cc regulado com a tensao de operacao. Os parametros de projeto

sao apresentados na Tabela 12 do Apéndice C.
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Figura 67 — Compensacao de componentes harmonicas de cargas nao lineares com o SAPF.
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Fonte: Adaptado de Limongi et al. (2009).

5.1.1 Modelo orientado ao controle para as correntes de saida

Seja o conversor VSI trifasico a trés fios, composto por trés bragos e um barramento
cc. Na Fig. 68 (a) é mostrado o modelo fisico, onde os interruptores bidirecionais em
corrente S = {Sy} para k = (1,2,3,4,5,6), operam de acordo com os sinais de comando do
PWM e devem ter seus acionamentos complementares, para {Sk, Sk+1} onde k = (1,3,5).
O barramento cc, representado pela tensao V,, conecta todos os bragos, que tém suas
saidas {v,, vy, v} conectadas aos ramos do filtro de saida. Na Fig. 68 (b) ¢ apresentado
o modelo equivalente para os interruptores {S,, Sy, S.} e a divisao do barramento em
{+V,/2,-V,/2} com relagao ao ponto médio virtual v,, para obtencdo dos modelos

matemaéaticos do conversor.

Figura 68 — Circuito do inversor fonte de tensao trifasico com filtro de saida.
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(a) Circuito do modelo fisico. (b) Circuito do modelo equivalente.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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Sao utilizados os valores médios quasi—instantaneos, que sao os valores médios
durante um ciclo de comutacdo do conversor, para obtencao das tensoes sintetizadas
pelo conversor (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001). As tensdes do conversor Usj N para
j = {a,b,c} tomam como referéncia o ponto central dos capacitores do barramento cc.
Como a frequéncia das portadoras é muito mais alta do que a frequéncia das moduladoras,

o valor da portadora observado, dentro do periodo de comutagao, é considerado constante.

1 T 1 DT. Y, .y,
<USj,N>TS -7 /0 faj(t)dt = T UO 5 dt + /D'Ts ) dt] : (5.1)

A integral da fungao de modulagao fy;(t), dentro do periodo Ty, resulta em:

<Usj’N>TS =V, -Djn(t) — ‘;;, para j = {a,b,c}. (5.2)

Com base no valor médio da tensdo dos interruptores (5.2) pode-se obter o circuito
equivalente trifasico conectado a rede, mostrado na Fig. 69. Algumas consideragoes sao feitas
neste modelo. A rede é analisada como um barramento infinito, portanto, a impedancia da
rede é desconsiderada. Assim, a tensao no ponto de conexao de cargas é a propria tensao
da rede. A variavel de controle é a corrente que circula pelo indutor do filtro, que neste
caso sao consideradas como as proprias correntes de saida, pois a dinamica dos capacitores
¢ desconsiderada no modelo de controle de corrente. Modelos de maior complexidade,
como os filtros LC'L de terceira ordem, podem ser encontrados nos trabalhos de Bierhoff e
Fuchs (2009), Machado (2016), Zimann (2016), Blaabjerg (2018). Neste trabalho, ciente
de suas limitagoes, optou-se por um modelo de primeira ordem, o filtro do tipo L, que é

suficiente para verificacao do controlador proposto dentro desta aplicacao.

Figura 69 — Circuito equivalente por valores médios do conversor conectado a rede.
Usa(t>

Rpa Lra i,(t) wvea(t)!  iga(t)

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Fazendo a analise das malhas, é possivel verificar que a tensao de fase em relagao
ao ponto central do barramento cc (vg;n) € igual & tensao de fase em relagdo ao neutro

da rede (vg;,) acrescida da diferenca de potencial entre os pontos de referéncia, chamada
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de tensdo de modo comum (v, y), sendo j = a, b, ¢ as fases da rede elétrica:

USa,N = USan + Un,N
Ush,N = Usbn T Un,N (5.3)
VUSe,N = VUSen + Un,N

ou seja, a tensao sobre a resisténcia e o indutor do filtro Rp, Lr somada com a tensao

sobre o capacitor de saida Cr e com a tensao entre referenciais v, y formam as tensoes

equivalentes sintetizadas pelo conversor em relagao ao referencial ficticio vy do conversor:

USa,N = LFa : &Z’a + RFa : ia + VCa,n + Un,N

d . .
vspN = Lpp - &Zb + Rpy - iy + Vepp + Un,n . (5.4)

USe,N = LFC : &Zc + RFC “le + Vcen + Un,N

Somando as equagdes de (5.4) e, como nao existe a componente homopolar de
corrente no sistema trifasico sem neutro v, + vy, + Ve = 0, 0 somatério das correntes de

fase na saida do conversor é nulo 7, + %, + i, = 0, tem-se a tensao de modo comum v, y:

1

Un,N = 3 (Usa,N + Usp,N + USC,N)- (5.5)

Substituindo (5.5) em (5.4) isolando as componentes que contém termos derivativos:

d
. . 2 1 1
LFa : &Za - _RFa *lq — VUCan + 3VSa,N — 3 " USp,N — 3~ USe,N
L d < R . 1 2 1 (5 6)
It - - T 3 a, 3 ) 3 C, : :
Fb‘dtlb Fb " — Uch 3USa,N + 3 - Usp,N — 3 * USe,N
L d - R - 1 1 2
Fe* &ZC = —Rpc e — VCen — 3USa,N — 3 " USH,N T 3 * USe,N

Na representacao matricial e considerando resisténcias e indutancias de fase iguais:

lg g 2 -1 -1 VSa, VUCan
Aol =B+ PN I I (5.7)
1 | — Ly 1 3. Ly - - Usp,N Ly Vobn | - :
ic ic -1 -1 2 USe,N VCen

E possivel representar as tensoes sintetizadas pelo conversor em relagao ao ponto

neutro da rede, para isso, a definigao de (5.5) é substituido em (5.3):

VSa,n 2 -1 -1 VSa,N
Usbn | — g -1 2 -1]- USy,N | - (58)
VSen -1 -1 2 VSe,N

P
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Dessa forma, a relacao de (5.7) fica representada em fungao da tensdo fase-neutro

da rede:

Z.a ia USa,n VCa,n
d| Be M, 1 1 59)
T | T 7 | W " Usbn| T 7 |Voo .
dt Lr 3-Lp i Lp "

(22 (22 USe,n Vcen

Utilizando a modulacaéo PWM regular trifasico simétrico entao é valida a relacao
Usj N = Usjn para tensdo de modo comum nula (v, y = 0). Além disso, qualquer tensao
de modo comum aplicada na modulacao nao altera a tensao de saida do conversor
(KAZMIERKOWSKI et al., 2002), em virtude das infinitas solu¢oes da matriz singular P
de (5.8) (NETO, 2018; LIMONGI, 2006), assim as relagoes de valores médios resultam
em razoes ciclicas iguais Dg; v = Dg;,. Dessa forma, substituindo as relacoes de (5.2) em
(5.9), obtém-se:

d ia R ia Da,n 1 VCa,n
F . o
- - - ) 5.10
T | Le | + I Dy, g e (5.10)
7:c Z.c Dc,n VCen

Aplicando a transformacao de coordenadas s,3 = [Tag| - Sape, Obtém-se :

d ia o RF Z.a ‘/0 Da 1 UC(X,?’L

— = —— 5.11

B ) B LF Dﬁ LF VcB,n
Aplicando a transformada de Laplace, com condig¢bes iniciais nulas, tem-se a equacao

resultante na forma vetorial:
SLp - ing(s) = —Rp - iag(s) + V, - Dagls) — Toas(s). (5.12)

A corrente ¢é funcao da razao ciclica e da tensdo sobre os capacitores do filtro:

—

- 1
1ag(8) = | ———=— ] - |V, - Dos(s) — 7, s)| . 5.13
()= (55 ) [V Busle) = (o) (5.13)
Utilizando o principio da superposi¢ao em (5.13) pode-se obter a funcao de transfe-
réncia que descreve o comportamento da corrente de saida em funcao da razao ciclica do
conversor. O vetor tensao no PCC é considerada como uma perturbacao do modelo:

-

iaﬁO V;)
Gi = = = ’
a(?) Do SLr+ Rp

para  Uoas(s) = 0. (5.14)

Na Fig. 70 é apresentado o diagrama de blocos da corrente de saida e a tensao
sobre o PCC em um modelo acoplado (BOSIO et al., 2016). Na Fig. 71 ¢ mostrado o

diagrama de Bode da funcao transferéncia do conversor G;4(s) modelado em a/5. Como o
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filtro de saida é composto por um indutor Ly em série com uma resisténcia Rg, a planta
possui apenas um polo real deslocado da origem (sLp + Rp), com caracteristica de filtro
passa-baixa e com frequéncia de corte w.p determinada pelo par RpLp. A verificacao
numeérica dos modelos de corrente e de tensao, no dominio da frequéncia e do tempo, é

apresentada no Apéndice D.

Figura 70 — Diagrama de blocos do modelo da planta com acoplamento de variaveis.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Figura 71 — Diagrama de magnitude e fase da func¢ao de transferéncia G4(s).
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.

5.1.2 Modelo orientado ao controle para a tensao de barramento cc

O conversor possui um barramento cc que armazena energia e deve permanecer
com um valor de tensao adequado para permitir o funcionamento correto da topologia. A
aplicacao do conversor como filtro ativo de poténcia nao fornece e nem absorve poténcia
ativa, pois sao processadas somente componentes harmoénicas. Entretanto, é necessario
suprir as eventuais perdas dos semicondutores e dos demais elementos passivos que fazem
parte do sistema. Em virtude disso, o conversor é projetado para que possa absorver
uma parcela de corrente em fase com a tensao do PCC para regular o valor da tensao de

barramento cc.

Na Fig. 72 é mostrado o modelo simplificado do conversor e o modelo equivalente
do barramento cc, onde V, é a tensao de barramento cc, 7, é a corrente equivalente das
correntes da rede iq,., R, € a resisténcia série do capacitor, R, é a resisténcia paralela,

Z, representa a impedancia equivalente e C, é o valor da capacitancia do barramento cc.
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Figura 72 — Circuito equivalente do conversor e do barramento cc.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

A relacao dindmica entre a corrente I, e a tensao V, é obtida a partir da Fig. 72:

V;(S) . RP<SRCbe + 1)
]0<S) B SCb<RCb + Rp) +1

(5.15)

-

E preciso representar a corrente I, em fun¢dao das amplitudes das correntes de
entrada, para isto considera-se que o circuito de sincronismo fornece referéncias senoidais
equilibradas e sem defasamento em relagao as tensoes de alimentagao, que os controladores
de corrente garantem o rastreamento da referéncia com erro nulo e que nao ha energia
armazenada nos indutores. A partir destas consideracoes, define-se a relacdo entre a
poténcia média de entrada e de saida (BARBI et al., 2002):

) 3 . .
P,=PF,-n .. IO-%:n-i-(va~za+v5-z5). (5.16)

Ainda, considerando o rendimento unitério, os valores de pico das componentes «

e [ iguais e as tensoes sendo constantes no ponto de operacgao, pois deseja-se controlar

somente as amplitudes das correntes de entrada:

3
]O.vozi.vpk.]pk

Vik
7

DO W

I
2o _ 5.17
~ (5.7
Substituindo a relacao de (5.17) em (5.15), tem-se a fun¢ao de transferéncia entre
a corrente de entrada e a tensdo de barramento cc (CARDOSO, 2006; CUNHA, 2015):

V,(s) _§. Viok . s-Co(Reo+ Ry) + 1
Li(s) 2 V, R, (s-RcoCo+1)

(5.18)

Na Fig. 73 é mostrado o diagrama de blocos do modelo de tensdao do barramento

cc. A verificacdo numeérica do modelo é apresentada no Apéndice D.

Figura 73 — Diagrama de blocos do modelo de tensao do barramento cc.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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5.2 ESQUEMA DE CONTROLE

O esquema de controle utilizado no filtro ativo paralelo é baseado no controle
em cascata, que consiste em duas malhas de controle dinamicamente desacopladas pela
frequéncia de operagao (< 10), como mostrado na Fig. 74. A malha de controle externa
é responsavel por manter a tensao de barramento cc regulada, absorvendo ou injetando
poténcia ativa de acordo com o valor de tensdo presente no barramento cc. Idealmente, nao
existe poténcia ativa sendo fornecida quando o conversor opera como filtro ativo, porém
é necessario suprir as perdas do semicondutores e dos componentes passivos. A malha
de controle interna é responsavel pelo seguimento das referéncias impostas pela malha
externa e pelas componentes harmonicas necessarias a operacao como filtro ativo. Ainda,
¢é responsavel pela rejeicao de componentes oriundas dos estados acoplados ao modelo,
como a tensao sobre os capacitores do filtro de saida. Um filtro de rejeicao de banda é
sintonizado para eliminar a componente fundamental da medicao de corrente de carga. O

projeto do filtro da componente fundamental é apresentado no Apéndice E.

Figura 74 — Estratégia de controle da tensdao de barramento cc e das correntes de saida.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

A malha de controle externa necessita de referéncias sincronizadas com a sequéncia
positiva da tensao da rede, pois a regulagao da tensao de barramento cc é baseada no
equilibrio de poténcia entre o barramento cc do conversor e a poténcia de entrada da rede.
Em razao disso, é utilizado um circuito de sincronismo para a deteccao e rastreamento

componente fundamental de sequéncia positiva da tensao no ponto de conexao.
5.2.1 Circuito de sincronismo

A estrutura béasica de um PLL é constituida por um detector de fase, um filtro ou
controlador e um oscilador controlador por tensao ( Voltage-Controlled Oscillator — VCO).
O detector de fase gera um sinal proporcional ao erro de fase entre o sinal de entrada e

o sinal gerado internamente, o controlador atenua as componentes de alta frequéncia e
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produz um sinal proporcional a entrada com caracteristicas integradoras e o VCO gera

um sinal alternado de frequéncia w com base na tensao de entrada (TEODORESCU;

LISERRE; RODRIGUEZ, 2011). Na Fig. 75 é mostrada a estrutura bésica de um PLL.

Figura 75 — Diagrama de blocos da estrutura basica de um PLL.
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Fonte: Adaptado de Teodorescu, Liserre e Rodriguez (2011).

Na Fig. 76 é mostrado o PLL baseado nos sinais em quadratura (in—quadrature phase
detector) para detecgao de fase de sequéncia positiva para sinais trifasicos (TEODORESCU;
LISERRE; RODRIGUEZ, 2011; ORTMANN, 2008). Este circuito utiliza os sinais em
coordenadas «f para geracao de um sinal senoidal em fase com o sinal de frequéncia

fundamental de sequéncia positiva (FFPS).

Figura 76 — Diagrama de blocos do circuito de PLL baseado em sinais em quadratura.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

O sinal de entrada u;(t) assim como o sinal de saida us(t), gerado pelo oscilador,
sao considerados senoidais e, portanto, o sinal de erro do detector de fase consiste em uma
senoide composta pelos termos da entrada e saida. Neste caso, somente a componente
fundamental é considerada, com os termos de outras frequéncias idealmente filtrados.

up(t) = Upe?@it+en) =, + juig = Uy - cos(wit + ¢1) + Uy - jsen(wit + ¢1) (5.19)

ug(t) = Uped@2t402) — g5 + Jugg = Us - cos(wat + ¢a) + Us - jsen(wat + ¢o)

Neste circuito, o sinal de controle u(t) é o produto vetorial das componentes
de entrada pelo complexo conjugado das componentes de saida e comparado com uma
referéncia nula. Dessa forma, o sinal de saida é analogo ao sinal de poténcia instantanea

de um sistema elétrico.

u(t) = uq(t) x us(t) (5.20)

= (Ula c U T U1 - Ugg) +j(lb15 U2 — Ul UQB). (521)

p q
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Dois tipos de circuito de sincronismo podem ser derivados de (5.21). Se a parcela
de poténcia instantanea real for utilizada para o controle, tem-se o p-PLL. Contudo, caso a
parcela de poténcia instantanea imaginéria seja utilizada para o controle, tem-se o g-PLL.
A diferenga entre os dois tipos de PLL consiste no sinal de sincronismo gerado. Para o
g-PLL o sinal estd em fase com a componente fundamental de sequéncia positiva, enquato
que o p-PLL o sinal gerado estd 90° adiantado (ORTMANN, 2008). Para o controle da
tensao de barramento cc sao necessarias referéncias em fase com a tensao de entrada,
portanto o g-PLL ¢é utilizado. Os sinais de entrada e saida podem ser substituidos pelas

componentes analogas de tensao e corrente de amplitude unitéria:

Ug(t) = Vg - ig — Vo - i (5.22)
= sen (w1t + ¢1) - cos (wat + ¢o) — cos (wit + ¢1) - sen (wat + ¢P2) (5.23)
= sen [(wl —wa) -t + (1 — qﬁg)}. (5.24)

O sinal de controle resultante u,(t) ¢ uma senoide em fungao da diferenca entre
a frequéncia do sinal de entrada e da saida, assim como para o valor da fase. Este sinal
serve como entrada para o controlador, que altera sua saida em busca da referéncia nula.
O resultado do controlador é a frequéncia do sistema, que quando integrada, resulta na
posi¢ao angular estimada pelo circuito. Quando o sinal de frequéncia de saida é préximo

do valor de entrada, tem-se que w; & wq, entao:

uy(t) = sen(¢r — ¢2) para w; X wo. (5.25)

Portanto, é possivel concluir de (5.25) que a multiplicagdo produz uma deteccao de
fase nao linear dependente da func¢ao senoidal. Entretanto, para pequenas variagoes no
valor de erro da fase ¢ ~ ¢, a saida pode ser linearizada em torno do ponto de operacéao,

uma vez que sen(¢; — ¢2) = (¢1 — ¢2), 0 que resulta no sinal de erro linearizado:
Uuq(t) = (¢1 — b2). (5.26)

Na Fig. 77 é mostrado o diagrama de blocos do modelo linearizado do g-PLL para
pequenas variacoes do erro de angulo. Este modelo é utilizado para a etapa de projeto do

controlador do detector de fase.

Figura 77 — Modelo linearizado do q-PLL para sinais de pequenas variacoes.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

A titulo de exemplo, é mostrada, na Fig. 78, a inicializacao do PLL, para o

rastreamento de um sinal de 60 Hz sem condicao inicial predefinida e, em seguida, a variacao
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para um sinal de 50 Hz, demostrando o funcionamento do PLL utilizado. E importante
destacar que a sequéncia de fases ¢é relevante neste PLL e deve ser observada para uma
resposta adequada. A resposta dinamica inicial pode ser melhorada substancialmente
quando a frequéncia de rastreamento é conhecida. A condicao inicial wyy ¢ ajustada para

o valor de rastreamento previamente conhecido, melhorando a dinamica inicial do sistema.

Esta estrutura de PLL é considerada suficiente para avaliar o controle proposto
para o filtro ativo, tomando como base que a tensao da rede é equilibrada e sem distor-
¢oes harmonicas significativas. Todavia, podem ser encontradas estruturas com tempo
de convergéncia reduzido para aplicagoes especificas, como a deteccao de salto de fase
(ANDRADE et al., 2020), a adaptatividade em frequéncia (BATISTA et al., 2015) e as
aplica¢oes monofésicas (GOLESTAN; GUERRERO; VASQUEZ, 2017).

Figura 78 — Resposta da inicializagdo do PLL continuo com a condicao inicial nula e do
rastreamento do sinal de 60 Hz com um degrau de referéncia para 50 Hz em
0,3s. Controlador PI: k, = 112,3; k; = 9140,4 = f. = 21 Hz; PM = 58°,
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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5.2.2 Metodologia de projeto dos controladores discretos

Os métodos de projeto de resposta em frequéncia aplicados ao dominio continuo s
nao podem ser diretamente aplicados no dominio discreto z, uma vez que, as caracteristicas
da resposta em frequéncia sao perdidas, pois a frequéncia no plano z aparece como z = ¢/“7’
A transformada z mapeia a regido principal e as regides complementares, ou também
chamadas de periddicas, do plano s em um circulo unitario no plano z, sendo assim, os

métodos de projeto utilizados no dominio continuo nao sao aplicaveis no dominio discreto.

Para contornar o problema resultante da discretizacao, o plano z é remapeado
para o plano w. A transformagao bilinear (Tustin) leva a um semi-plano continuo, onde
as caracteristicas de frequéncia sao parcialmente restauradas e as caracteristicas da
discretizagao sao mantidas (OGATA, 1995). O processo de remapeamento dos planos é

mostrado na Fig. 79. A transformacao w é definida como:

I (T2) w 2 z-—1

T1-T2)w T T ot

(5.27)

Figura 79 — Mapeamento do plano continuo, discreto e semi-continuo [s — z — w].
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Fonte: Adaptado de Ogata (1995).

Apesar das transformacoes levarem de um plano a outro, existem importantes
diferencas entre os planos. A diferenca mais significativa estd no comportamento da
frequéncia, que no plano s estd contida em —w,/2 < w < ws/2 e é mapeada no intervalo
de —o0 < ¥ < o0 no plano w. A frequéncia ficticia v e a frequéncia real w estao conectadas

pela seguinte relagao:

2 z—1

T et +1 T

2 ij_l 2 T
:,ez.j.tan<w‘2>, (528)

z=eiwT

ou seja,

2 ¢ T (5.29)
V=—-tan|w-—]. .
T 2
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Figura 80 — Relacao entre a frequéncia ficticia v e a frequéncia real w.
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Fonte: Adaptado de Ogata (1995).

Portanto, a resultante no plano w é uma distorcao da frequéncia ficticia v a medida

que se aproxima da frequéncia de Nyquist (OGATA, 1995). Enquanto a frequéncia real

w move-se de —w,/2 para 0 a frequéncia ficticia ¥ move-se de —oo para 0 e, enquanto

w move-se de 0 para ws/2, ¥ move-se de 0 para +o00. A distor¢ao de frequéncia atinge o

limite de 3% quando f/ fy, = 10 utilizando o método de discretizagao de Tustin.

O procedimento de projeto dos controladores discretos deve seguir as seguintes

etapas de projeto, descritas abaixo:

Primeiro, é feita a transformada z de G,(s) — Gp(z) a partir da funcdo de

transferéncia do modelo da planta utilizando o segurador de ordem zero (ZOH).

Em seguida, a transformagao bilinear ou de Tustin (5.27) é aplicada em G,(z) —
Gp(w) utilizando um periodo de amostragem 7T adequado. Utiliza-se uma frequén-
cia de amostragem, pelo menos, 10 vezes maior do que a largura de banda do

sistema malha fechada, preservando as caracteristicas dos sinais amostrados.

No plano semi-continuo w o controlador C'(w) é projetado utilizando as mesmas
técnicas aplicadas ao plano continuo. Sao observados os indicadores de desem-
penho e estabilidade no diagrama de Bode: margem de fase (Phase Margin —
PM) e margem de ganho (Gain Margin — GM). Adicionalmente, o indice de
sensibilidade (1/7n) é utilizado como parametro complementar de estabilidade,

observando o diagrama de Nyquist.

Em seguida, aplicar a transformacao bilinear inversa (5.27) ao controlador
projetado para obter o mesmo no plano discreto C'(w) — C(z) e verificar se a

resposta do sistema esta adequada.

Finalmente, a equagao a diferencas é obtida para implementacao discreta do

controlador em um processador digital de sinais.
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5.2.3 Controlador da malha externa

A malha externa é utilizada para o controle da tensao de barramento cc do conversor.
A utilizacao da estratégia de controle em cascata faz com que a malha externa forneca os
valores de referéncia para manter o barramento cc regulado e funcione simultaneamente
com as fungoes do filtro ativo de poténcia. Estipula-se que, para o funcionamento sem
interagao entre malhas internas e externas, as frequéncias da largura de banda estejam
distanciadas de, no minimo, uma década ou f;, > 10 entre si. Na Fig. 81 é mostrada a
malha de controle da tensdo de barramento cc. A fungao de transferéncia da planta Gg(s)
foi previamente apresentada em (5.18), entretanto, os sensores sao representados por ganhos
e, também, pela funcdo de transferéncia dos filtros LPF existentes no condicionamento

dos sinais de entrada do processamento digital, como apresentado abaixo:

WHwv fs

HE(S) = kHU : m, para Wgy = 2 - ? (530)

onde, kg, é o ganho do condicionamento e wy, é a frequéncia de corte do filtro em rad/s.
Para este filtro atuar como filtro AAF (Anti—-Aliasing Filter), é escolhido wg, = w,/2 e
kr, = 1. O filtro AAF restringe a banda de amostragem do sinal, impedindo que amostras
acima da frequéncia de Nyquist sejam coletadas e ocorram distor¢oes na reconstrugao
do sinal original (BUSO; MATTAVELLI, 2006). Este filtro ainda impede que ruidos de
alta frequéncia, originados da comutacao, sejam amostrados pelo ADC (Analog—to—Digital

Converter).

Figura 81 — Diagrama de blocos da malha externa para controle da tensdao de barramento.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2018.

A partir da Fig. 81 é possivel obter a fun¢do de transferéncia de malha aberta
(FTMA) de tensao. E possivel projetar o controlador discreto utilizando os procedimentos
previamente apresentados. O controlador PI com polo adicional é escolhido para se obter
erro nulo em regime permanente e uma boa resposta dinamica. O polo adicional atua
como um filtro para altas frequéncias, atenuando ruidos e interferéncias que possam chegar

até o controlador. A banda passante da malha interna é muito mais rapida que a banda
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passante da malha externa (fyw; > foww), POr esse motivo, é possivel representar a malha
interna pelo inverso da fungao de transferéncia do sensor de corrente 1/H;(w). Caso a
condicao de velocidade entre as malhas nao fosse atendida, seria necessario considerar a

funcao de transferéncia de malha fechada da corrente.

FTMA () = Cio(w) - Hiw) Gy - Hy] (w), (5.31)
Co(w) = ki - m. (5.32)

Deseja-se controlar somente o valor médio da tensao cc, sem que o controlador
atue sobre a ondulacao de tensao existente no barramento cc. A ondulacao de tensao de
barramento cc alimentado por um sistema trifasico é praticamente nula, em virtude da po-
téncia trifasica ser aproximadamente constante. Entretanto, possiveis desequilibrios podem
estimular ondulacoes de 120 Hz no barramento, sendo indicado um valor de frequéncia de
corte de, no minimo, dez vezes menor que a menor oscilagao possivel. Por esse motivo,
um valor de 12 Hz é selecionado para a frequéncia de cruzamento deste controlador. Com
o zero posicionado em 2Hz e o polo adicional posicionado em 10kHz, sao obtidos os
seguintes parametros de desempenho: PM = 80,8° com GM = 32,3dB com frequéncia de
corte de 12,0 Hz, conforme a especificacdo de projeto. Ainda, o parametro adicional de
estabilidade n possui o valor de 0,975, portanto, distante do ponto de instabilidade. Na
Fig. 82 é mostrado o diagrama de Bode e o diagrama de Nyquist da FTMA g no dominio

z, obtido com o auxilio da transformacao bilinear inversa.

Figura 82 — Diagramas de Bode e de Nyquist da FTMA g final.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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5.2.4 Controlador da malha interna

A malha interna de controle é responsavel pelo seguimento de trajetoria e rejeicao
a disturbios da corrente de saida do conversor (CORRADINI et al., 2015). Para conseguir
desempenhar estas atividades adequadamente, a banda passante do controlador deve ser
elevada, portanto, deve ser maior que a malha externa, porém, menor que a frequéncia
de modulacao (fime < fmi < fs). O filtro AAF tem a mesma estrutura da malha externa
(5.30), porém, com os parametros ajustados para a dindmica da malha interna.

WH; fs

H;(s) = kg, - ST o para wp; = 27 - — (5.33)

2

O processo de discretizacao e modulacgao estao diretamente vinculados, uma vez
que o instante de amostragem esta sincronizado com o vale e/ou o pico da portadora da
modulagao digital. Portanto, é possivel simplificar este processo, onde o atraso computa-
cional é igual ao perfodo de modulacdo e, consequentemente, um termo de z~! pode ser
utilizado no modelo. A fun¢ao de transferéncia do PWM é analoga ao segurador de ordem
zero (ZOH), sendo possivel utilizar este modelo como uma boa aproximagao, o que resulta

na fungdo (5.34), representada em diagrama de blocos na Fig. 83.
Gr(z) =21 Z[H(s)-G(s)], (5.34)
onde, a fungao de transferéncia do ZOH é definida como H(s) = (1 — e~*T%)/s.

Figura 83 — Modelo dinamico simplificado do atraso computacional, do modulador digital,
da planta de corrente e do amostrador.
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Fonte: Adaptado de Buso e Mattavelli (2006).

Na Fig. 84 ¢ mostrada a malha de controle de corrente de saida, sendo importante

lembrar que a funcao de transferéncia da corrente G;4(s) foi apresentada em (5.14).

Figura 84 — Diagrama de blocos da malha interna para controle da corrente de saida.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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Utilizando o diagrama de blocos da Fig. 84 é possivel obter a FTMA para malha
de interna e projetar o controlador de corrente. Como o SAFP exige o rastreamento de
diversas componentes harmonicas, o controlador iGDSC previamente apresentado em

(4.25) mostra-se adequado para esta aplicagao.

, 1
Oz( ) = Cig sc( ) - VIS
z d. z a: 1 _ 6]27|' QM( ) (kd_T)

(5.36)

A aplicacao é proposta para sistemas trifasicos sem a conexdo com o neutro e com
cargas equilibradas. Se a carga for desequilibrada, deve-se acrescentar uma acao de controle
adequada para a componente de sequéncia negativa e frequéncia fundamental (h = —1).
As componentes impares multiplas de trés nao existem em sistemas trifasicos, assim como
nao existem componentes homopolares em sistemas sem conexao com neutro. Ainda, as
componentes da familia 6k — 1, Vk € Z, ou seja, {—1,+5, 7,411, —13,--- } ndo existem
em sistemas trifasicos equilibrados se a tensao do PCC nao possuir as componentes de
sequéncia negativa. Portanto, a sequéncia de componentes harmoénicas tipicas em sistemas
trifasicos equilibrados se resume a série 6k+1, Vk € Z, ou seja, {+1, —5,+7, —11,+13,--- }.

As componentes harmonicas tipicas dos sistemas trifasicos estao resumidas na Tabela 4.

Tabela 4 — Sequéncias das componentes harmonicas tipicas de sistemas trifasicos sem
neutro, sem componentes de sequéncia negativa na tensao e com cargas

equilibradas.
Componente ‘ Sequéncia ‘ Simbolo ‘ Componente ‘ Sequéncia ‘ Simbolo
1 Positiva (+) 17 Negativa (—-)
5 Negativa (-) Positiva (+)
7 Positiva (+) Negativa (-)
11 Negativa (-) Positiva (+)
13 Positiva (+)

Fonte: Elaborado pelo autor, 2018.

Os coeficientes da transformacao inversa sao calculados a partir da familia de

componentes harmonicas desejadas 6k + 1, Vk € Z, ou seja, sao provenientes da solucao

de (4.7), portanto: ne6 m=1
— ——
+2 +
hem6h+1 v b= (22 ps (ZETY) (5.37)
04 04

Os parametros da transformacao inversa {6y, 6,} e {m,n} podem ser obtidos

utilizando as relagoes de (4.8):

2rom
0= — =—=060° n==~06

6 3

) A = : (5.38)
0, =" 4= "1 = 240° m=1
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O operador complexo @ da transformacao, obtido em (4.11), é calculado para que o
ganho do controlador seja unitario para as outras componentes harmonicas que nao fazem

parte da familia de componentes harmonicas nk + m:

. 1
a= Y e =0,5 para h,=+4. (5.39)
e

Neste caso, o operador complexo @ resulta em um ntmero real. Entretanto, o resul-
tado pode ser um nimero complexo, dependendo da familia de componentes harmonicas
escolhida, o que gera um deslocamento de amplitude e de fase para o controlador, como

demonstrado na secao 4.1.3.

O ntmero de amostras, para a implementagao discreta, é calculado conforme (4.14):

2 L 2.1
kg = round (62(;0 : g) — 100, para N = j; - 680000 — 600. (5.40)

O filtro FIR-LPF ¢ projetado para atenuar as componentes de alta frequéncia
da familia de componentes 6k + 1, k € Z. Para isto, é utilizado um filtro FIR e ordem
M = 6 calculado pelo método de Hamming, onde os coeficientes sdo simétricos e o filtro
possui o atraso de fase linear como apresentado em (4.21). A frequéncia de corte do

filtro é selecionada para que até 30 componentes harmonicas sejam compensadas, ou seja,
feo = 1,8kHz:

Qe(2) = 0,02125 4 0.08972 - z~* +0.2343 - 272 + 0.3094 - 23
+0.2343 - 274 4 0.08972 - 27° 4+ 0.02125 - 275, (5.41)

O ntmero de amostras, relativas ao ciclo de repeti¢ao do controlador £, é corrigido

de acordo com a relagao obtida em (4.24):

M 600
ko =ki= 5 ==

6
—5=10-3=07. (5.42)

O controlador C;(z) iGDSC 6k + 1 pode ser reescrito com os pardmetros calculados:

. 1
Ci(z) = Cligase(z) = 0,5 [1 R Qe(2) - 2—97} '

(5.43)

A implementacao da equagao a diferengas na forma matricial do controlador iGDSC

proposto com a compensacao do deslocamento de fase é apresentada a seguir:

Uo (K eq(k Cos %’T —sen %’r Uq (K — 97
B, [ea] | feos () —sen ()] Juae-9m)] o

ug(k) es(k) sen (%’T) cos (%”) ug (k —97)

Na Tabela 5 sdao mostrados todos os parametros da transformagao proposta iGDSC

6k + 1, k € Z para aplicacao do SAPF. Na Fig. 85 é mostrado o diagrama de Bode para
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Tabela 5 — Parametros de projeto do controlador iGDSC 6k + 1 para operacgdo proposta
para o controlador de corrente do SAPF.

A

ST

Transformacgao ‘ hs ‘ n ‘ m ‘

SAPF (iGDSC) | ek+1 | 6 | 1 | o5 | 9r | w4

Fonte: Elaborado pelo autor, 2018.

amplitude e fase do controlador de corrente da malha interna com os seguintes casos
de andlise: (I) — O controlador puro sem filtro possui ganhos extremamente elevados,
entretanto essa caracteristica se estende até as componentes de alta frequéncia, o que
pode causar instabilidade por amplificar ruidos e sinais derivados da comutagao; (IT) —
O controlador com o filtro de realimentacao possui uma envoltéria tipica de filtro LPF
garantindo estabilidade ao controle, porém o deslocamento de fase causado pelo filtro
reduz o desempenho do controle; (III) — Para manter as caracteristicas de desempenho
elevado e estabilidade é inserida a compensacao do deslocamento de fase, para que os

elevados ganhos retornem para as frequéncias de interesse.

Figura 85 — Diagrama de magnitude e fase do controle de corrente da malha interna.
(I) - Controlador puro; (II) - Controlador com filtro FIR; (III) — Controlador
com filtro FIR e compensacao do deslocamento de fase.
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(a) Diagrama de amplitude e fase do controlador e filtro.
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(b) Detalhe do deslocamento de frequéncia na amplitude devido ao deslocamento de fase do filtro.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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! no modelo, o que resulta em

O atraso computacional insere um atraso unitario z~
uma reducao de fase da funcao de saida FTMA,;. Esse efeito reduz a margem de fase!+? final
do sistema, levando a um coeficiente menor de amortecimento e, consequentemente, maiores
oscilagoes na resposta do controlador (BUSO; MATTAVELLI, 2006). Ainda, dependendo
dos parametros da planta, o sistema pode ficar instavel devido ao atraso unitario. Na
Fig. 86 (a) e (b) sdo mostrados os diagramas de Nyquist e de Bode, respectivamente, para
a FTMA,; com e sem o atraso. O efeito do atraso é notavel para o mesmo sistema com o
mesmo ganho escolhido arbitrariamente, de modo a deixar o sistema sem atraso estavel.
A reducao da margem de fase leva o sistema a instabilidade e, somente com a reducao
drastica do ganho, é possivel estabilizar o sistema (< k,/100). Por outro lado, ganhos

muitos pequenos deixam a resposta dindmica do controle lenta e pouco efetiva.

Figura 86 — Diagramas da FTMA,; com e sem o efeito do atraso computacional.
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(a) Diagrama de Nyquist. (b) Diagrama de Bode.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Portanto, duas técnicas de controle distintas sao propostas para contornar os
problemas causados pelo atraso computacional. Como exposto na Se¢ao 4.3, é possivel
utilizar uma técnica classica, com o avanco de fase, ou uma técnica moderna, com o preditor
de Smith, para atenuar os efeitos indesejados do atraso computacional. Em virtude disso,

os projetos de cada estratégia sao apresentados a seguir.

L Segundo Ogata (2010), as margens de fase e de ganho sdo uma medida da proximidade do diagrama

polar ou de Nyquist em relagdo ao ponto —1 + j0. Ainda, para um sistema de fase minima, ambas as
margens devem ser positivas para que o sistema seja estdvel e margens negativas indicam instabilidade.
Sistemas com duas ou mais frequéncias de cruzamento de ganho e/ou fase sdo ditos como condicional-
mente estaveis. Para sistemas estaveis, com multiplas frequéncias de cruzamento de ganho, a margem
de fase é medida pela frequéncia de cruzamento de ganho mais alta. Além disso, deve-se observar
a menor margem de fase para condicdo minima de estabilidade, sendo verificada na frequéncia de
cruzamento mais préxima do ponto —1 + j0 do diagrama de Nyquist.
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5.2.5 Projeto do controle de avango de fase

O diagrama de blocos do controle de corrente com o avanco de fase é mostrado na
Fig. 87 (a). O controlador avango de fase ¢ posicionado em série com o controlador iGDSC
para atenuar os efeitos do atraso computacional, como mostrado em detalhes na Fig. 87 (b).
Além disso, uma acgao feedforward é adicionada, uma vez que a perturbacao é conhecida
e pode ser medida. Desse modo, o efeito da perturbacao é antecipado, evitando que tal
efeito precise chegar a malha de realimentacao para causar uma rea¢do no controlador.
Portanto, a acao feedforward nao interfere no projeto do controlador de realimentacao e

melhora a resposta do sistema frente as variacdes do sinal de perturbagao.

Figura 87 — Estrutura de controle de corrente com o avancgo de fase e acao feedforward.
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(b) Estrutura do controlador em detalhes.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

O compensador avanco de fase tem influéncia na frequéncia de cruzamento e
nos demais parametros do controlador final. Portanto, um procedimento de ajuste do
compensador avanco de fase e do ganho final é apresentado para determinacao do ganho k,
e dos demais indices de desempenho. As seis (6) etapas a seguir buscam obter um ajuste

otimizado para o controlador de corrente da malha interna.
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1. A FTMA,,, modificada é obtida, a partir de FTMA,, com as seguintes conside-

ragoes: sem o atraso, sem o modulador e sem o avanco de fase.

FTMA;(w) = ko - Ci(w) - Hy(w) - 271 - G (w) - [Gia - Hy] (w), (5.45)

Hl(w) = 1;
FTMA; o (w) = ko - Ci(w) - Gig(w) ,para § 27! =1; G,(w) =1
w )

. (5.46)
[Gia - Hi] (w) = Gia(w).

2. E executada uma varredura no ganho do controlador k, e sdo observados os
indices {fpm, PM,n, GM} para a FTMA;,, modificada. Na Fig. 88 (a) e¢ na

Tabela 6 sao apresentados os parametros de desempenho e estabilidade.

3. Escolhe-se, entao, a frequéncia de cruzamento desejada e o angulo de avanco
maximo para o calculo do avanco de fase. Geralmente, sao escolhidos valores
proximos aos valores desejados para margem de fase e frequéncia de cruzamento.
Entretanto, como o avanco de fase altera o sistema e nao hé garantia que estes

parametros nao se alterem, sendo necessaria uma verificacao posterior.

PM = 33,4° — wpy = 27 - 4,82 kHz,
ko = 0,105 = { GM = 7,42dB ; wgu = 27 - 17,9kHz, (5.47)
n = 0,574.

4. Com o avango de fase H;(w) projetado, o atraso computacional (27!) é reinserido
e uma nova varredura é executada variando ganho k, e verificando os indices
de desempenho e estabilidade. Portanto, na Tabela 7 e na Fig. 88 (b) sado
apresentados os novos valores destes parametros. Para uma sintonia adequada
escolhem-se pardmetros em torno de PM > 20° e wpy =~ f5/10:

PM = 22,3° ; fon = 2,62kHz;
ko = 0,085 — A5 fem =262KHa L gg0s1 (5.8

GM =5,70dB ; faoum = 7,63 kHz;
5. Se os parametros nao estiverem de acordo com o projeto desejado, retorna-se
para o projeto de avanco de fase, refazendo os passos anteriores com o reprojeto

dos parametros e do compensador, a partir do item 2.

6. Caso o projeto esteja satisfatorio discretiza-se o compensador avango de fase
H;(w) — H(z), pelo método de Tustin, para obter a equagao a diferengas para

a implementacao discreta.

Portanto, fazendo ¢,, = 33,4° e w,, = 27 - 4,82kHz resulta no compensador
avanco de fase abaixo:
w + 27 - 2595,3
Hy(w) =
w + 27 - 8951,7

10,6886 - (2 — 0,6307)

H
(z) 2 —0,1228

(5.49)
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Figura 88 — Indices de desempenho e estabilidade da FT MA,; ,,, e da FTMA; para o projeto
do compensador de avanco de fase.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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Tabela 6 — Valores dos parametros obtidos para o sistema sem atraso computacio-
nal e sem a compensacao de avanco de fase.

fo=2-f,=36kHz | FIR— M =6, f. = 1,8kHz

ke | oPM | fem | GM | foum | 0
0,045 21,9° 2,63 kHz 14,8dB 17,9kHz 0,3800
0,050 22,9° 2,99 kHz 13,9dB 17,9kHz 0,3974
0,055 24,2° 2,99 kHz 13,0dB 17,9kHz 0,4189
0,060 25,2° 3,35 kHz 12,3dB 17,9kHz 0,4354
0,065 26,3° 3,36 kHz 11,6 dB 17,9kHz 0,4544
0,070 27,2° 3,72 kHz 10,9dB 17,9kHz 0,4704
0,075 28,2° 3,72 kHz 10,3dB 17,9kHz 0,4875
0,080 29,1° 4,08 kHz 9,79dB 17,9kHz 0,5028
0,085 30,1° 4,09kHz 9,26 dB 17,9kHz 0,5185
0,090 30,9° 4,45kHz 8,76 dB 17,9kHz 0,5329
0,095 31,8° 4,45kHz 8,29dB 17,9kHz 0,5474
0,100 32,6° 4,81 kHz 7.85dB 17,9kHz 0,5608
0,105 33,4° 4,82 kHz 7,42dB 17,9kHz 0,5739
0,110 34,1° 5,17 kHz 7,02dB 17,9kHz 0,5536
0,115 34,9° 5,18 kHz 6,63dB 17,9kHz 0,5333

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Tabela 7 — Valores dos parametros obtidos para o sistema com atraso computacio-
nal e com a compensacao de avanco de fase.

fo=2-f,=36kHz | FIR— M =6, f. = 1,8kHz

ke | PM | fem | GM | fon | n
0,045 18,2° 1,53 kHz 11,2dB 7,63 kHz 0,3160
0,050 19,0° 1,53 kHz 10,3dB 7,63 kHz 0,3299
0,055 19,9° 1,89 kHz 9,49 dB 7,63kHz 0,3432
0,060 20,3° 1,89 kHz 8,73dB 7,63 kHz 0,3519
0,065 20,9° 1,89 kHz 8,03dB 7,63 kHz 0,3625
0,070 21,4° 2,25 kHz 7,39dB 7,63 kHz 0,3691
0,075 21,8° 2,25 kHz 6,79dB 7,63 kHz 0,3762
0,080 22.1° 2,61 kHz 6,23dB 7,63 kHz 0,3794
0,085 22,3° 2,62 kHz 5,70dB 7,63 kHz 0,3808
0,090 22.4° 2,98 kHz 5,21dB 7,63 kHz 0,3762
0,095 22.4° 3,34kHz 4,74dB 7,63kHz 0,3558
0,100 22.1° 3,70 kHz 4,29dB 7,63 kHz 0,3318
0,105 21,7° 4,06 kHz 3,87dB 7,63 kHz 0,3063
0,110 21,0° 4,42 kHz 3,47dB 7,63 kHz 0,2810
0,115 20,0° 4,78 kHz 3,08dB 7,63kHz 0,2544

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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Na Fig. 89 (a) é mostrado o diagrama de Bode e na Fig. 89 (b) e

(c) o diagrama

de Nyquist para a FTMA; final com seu respectivo controlador projetado. O controlador

final resulta em uma planta com frequéncia de cruzamento, margem de fase e de ganho de

acordo com as especificagoes de projeto. Entretanto, é importante verificar a resposta do

sistema tanto para as frequéncias positivas quando para as frequéncias negativas, uma

vez que a resposta do controlador é assimétrica em relacao ao sinal da frequéncia e pode

resultar em indices de desempenho e estabilidade diferentes.

Figura 89 — Diagramas de Bode e de Nyquist para a FTMA; final.
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5.2.6 Projeto do preditor de Smith

O projeto de controle com o preditor de Smith pode ser considerado mais simples
que o projeto com o avanco de fase, uma vez que nao é necessario sintonizar um contro-
lador adicional. A razao para isso é que a insercdo da malha para compensar o atraso
computacional envolve adicionar os blocos do preditor de Smith e apenas sintonizar o
controlador principal. Como destacado anteriormente, a acdo feedforward é fundamental
para eliminar os efeitos do sinal de perturbacdo, uma vez, que essa estrutura nao tem
capacidade de rejeitar naturalmente tais sinais. Dessa forma, o diagrama de blocos de
controle, utilizando o preditor de Smith e a acdo feedforward, é apresentado na Fig. 90 (a)

e o diagrama de blocos do controlador em detalhes é apresentado na Fig. 90 (b).

Figura 90 — Estrutura de controle de corrente com o preditor de Smith e acao feedforward.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

A estrutura do controlador iGDSC junto com a familia de componentes harmonicas

e o filtro de realimentagao foram definidos na subse¢ao 5.2.4. Portanto, sao apresentadas
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as quatro (4) etapas para a sintonia do controlador principal, através do ganho k,, com a

utilizacao do preditor de Smith.

1. A funcao de transferéncia de malha aberta FTMA, é obtida no dominio discreto,
sem a necessidade de utilizar o plano w, uma vez que o controlador ja tem sua
estrutura bem definida e conhecida no plano z. Como consequéncia do uso do
preditor, o atraso computacional é eliminado da malha de controle, resultando

na funcao de transferéncia de malha aberta modificada FTMA,; ,,,:

FTMA;(2) = ko - Ci(2) - 27 - Gou(2) - [Gag - Hi) (2), (5.50)

2t =1;Gp(w) =1;
FTMA,; ,,(2) =k, - Ci(2) - Gia(2) para (5.51)
[Gid . Hl] (Z) = Gid<z)-

2. E executada uma varredura no ganho do controlador k, e sdo observados os
seguintes indices de desempenho { fpyr, PM, 17, GM} para a FTMA, ,, modificada.
Na Fig. 91 sao apresentados graficamente os parametros de desempenho e na
Tabela 8 sdo mostrados os mesmo valores na forma numérica. Com o crescimento
do ganho k, é observado o aumento da frequéncia de cruzamento wpy e da
margem de fase (PM). Por outro lado, a margem de ganho (GM) decresce
continuamente. O tnico parametro que possui um ponto de maximo é o indice de
sensibilidade 7. De fato, esse procedimento é semelhante ao efetuado no projeto
com o avanco de fase, a diferenca é que neste caso o atraso nao é inserido, pois

foi compensado pelo preditor.

3. Escolhe-se, entdo, a frequéncia de cruzamento! desejada, observando a margem
de fase (PM), margem de ganho (GM) e o indice de sensibilidade. Como por

exemplo, sao os valores escolhidos:

PM =33,4° — fpy = 4,82kHz;
ke =0,105 — ¢ GM = 742dB — fou = 17,9kHz; (5.52)
n = 0,574.
4. Caso os parametros de projeto estejam de acordo com os requisitos de projeto,

pode-se extrair a equacao a diferengas do controlador e da estrutura do preditor

de Smith para a implementagao discreta.

1

A frequéncia de cruzamento méxima recomendada é f. < fs,, /4, conforme Barbi (2007). Controladores
com frequéncia de corte mais elevada do que fs,/4 podem perder a caracteristica de controle por
valores médios instantdneos e por este motivo devem ser evitadas. Entretanto, este ¢ um pardmetro de
controle que se relaciona com a velocidade de resposta do sistema malha fechada e pode ser ajustado
para atender condigoes especificas de projeto. Como no caso do controlador iGDSC projetado, que
possui multiplos cruzamentos por zero, onde a frequéncia de corte utilizada indica a menor margem de
fase e, portanto, ndo representa diretamente a velocidade de resposta do controlador.
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Figura 91 — Indices de desempenho e estabilidade {fem, PM, 7, GM} da FTMA; para o
projeto do controlador com o preditor de Smith.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Tabela 8 — Valores dos parametros obtidos para o projeto do controlador com a
utilizacao do preditor de Smith.

fa=2-f,=36kHz | FIR— M =6, f.o = 1,8kHz

ka | PM | wpw | GM | weu n
0,045 21,9° 2,63 kHz 14,8dB 17,9kHz 0,3800
0,050 22,9° 2,99 kHz 13,9dB 17,9kHz 0,3974
0,055 24,2° 2,99 kHz 13,0dB 17,9kHz 0,4189
0,060 25,2° 3,35 kHz 12,3dB 17,9kHz 0,4354
0,065 26,3° 3,36 kHz 11,6 dB 17,9kHz 0,4544
0,070 27,2° 3,72 kHz 10,9dB 17,9kHz 0,4704
0,075 28,2° 3,72 kHz 10,3dB 17,9kHz 0,4875
0,080 29,1° 4,08 kHz 9,79dB 17,9kHz 0,5028
0,085 30,1° 4,09 kHz 9,26 dB 17,9kHz 0,5185
0,090 30,0° 4,45kHz 8,76 dB 17,9kHz 0,5329
0,095 31,8° 4,45kHz 8,29dB 17,9kHz 0,5474
0,100 32,6° 4,81 kHz 7,85dB 17,9kHz 0,5608
0,105 33,4° 4,82 kHz 7,42dB 17,9kHz 0,5739
0,110 34,1° 5,17 kHz 7,02dB 17,9kHz 0,5536
0,115 34,9° 5,18 kHz 6,63dB 17,9kHz 0,5333

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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Na Fig. 92 (a) é mostrado o diagrama de Bode e na Fig. 92 (b) e (c¢) o diagrama
de Nyquist para a FTMA; final com seu respectivo controlador projetado. O controlador
final resulta em uma planta com frequéncia de cruzamento, margem de fase e de ganho de
acordo com as especificacoes de projeto. A frequéncia de cruzamento resultante, para o
controle com o preditor de Smith, é maior que a frequéncia de corte obtida com o avanco
de fase. Entretanto, a acao de controle ainda permanece com uma amostra atrasada apesar

do uso de preditor, sendo apenas eliminado seu efeito da redu¢ao da margem de fase.

Figura 92 — Diagramas de Bode e de Nyquist para a FTMA; final.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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5.2.7 Verificagdo numérica dos projetos de controle

O projeto dos controladores e das técnicas de compensacao do atraso sao verificados
numericamente por simulag¢ao. Neste procedimento sao utilizados os modelos matematicos
do conversor e as perturbagoes sao desconsideradas. Desse modo, é possivel verificar a

resposta dinamica e avaliar o desempenho do controlador.

Inicialmente, sao verificadas as respostas para o controlador com o avanco de fase.
Na Fig. 93 é mostrada a resposta do controlador para a aplicagdo de um sinal de referéncia
puramente senoidal de 60 Hz e o sinal da corrente i,3 de saida da planta. Na Fig. 94
¢ mostrado o sinal de corrente de um retificador ndo controlado de grande contetdo
harmonico. Finalmente, na Fig. 95 é mostrada a resposta do controlador com o mesmo
sinal harmoénico, mas sem a componente fundamental. Em seguida, sdo apresentadas as
respostas para o controlador com o preditor de Smith com os mesmos sinais de referéncia,

respectivamente, na Fig. 96, na Fig. 97 e na Fig. 98.

Observa-se que as duas técnicas proporcionam boa resposta dinamica, bom segui-
mento de trajetéria, baixo erro de amplitude e fase, com pouca diferenca entre as técnicas.
Entretanto, é possivel observar que a resposta do avango de fase é ligeiramente mais lenta
na eliminagao de oscilagdes de maior frequéncia, como esperado, pois a frequéncia de

cruzamento e a margem de fase sdao menores que o projeto com o preditor de Smith.

Figura 93 — Resposta do controlador iGDSC e da compensacao por avanco de fase com
aplicacao de um sinal de referéncia puramente senoidal de 60 Hz.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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Figura 94 — Resposta do controlador iGDSC e da compensacgao por avanco de fase com
aplicacao de um sinal de referéncias harmonicas de um retificador nao contro-
lado.
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Figura 95 — Resposta do controlador iGDSC e da compensagao por avango de fase com
aplicagdo de um sinal de referéncias harmonicas sem a componente fundamen-

tal.
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Figura 96 — Resposta do controlador iGDSC com o preditor de Smith para aplicacao de
um sinal de referéncia puramente senoidal de 60 Hz.
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Figura 97 — Resposta do controlador iGDSC com o preditor de Smith para aplicagao de
um sinal de referéncias harmonicas de um retificador nao controlado.
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Figura 98 — Resposta do controlador iGDSC com o preditor de Smith para aplicacao de
um sinal de referéncias harmoénicas de um retificador nao controlado sem a
componente fundamental.
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O projeto dos controladores também é verificado numericamente com distirbios
nao periodicos do tipo degrau, onde sao aplicados sinais com as seguintes amplitudes

Sape(t) = {10; =7; =3} em 100 ms e mantidos até o final da simulagao.

Na Fig. 99 e na Fig. 100 sao mostradas as respostas do controlador com o avanco de
fase e com o preditor de Smith, respectivamente, para a aplicagdo de um sinal de referéncia
do tipo degrau. E possivel observar o seguimento de referéncia em ambos os resultados, isso
porque existe uma parcela de ganho proporcional no restante das componentes harmoénicas
que nao fazem parte da familia de componentes harmodnicas com altos ganhos nk + m.
Ainda, é possivel verificar o periodo de integracao de 1/6 de ciclo, conforme a familia de
projeto 6k 4+ 1. A variacao do degrau aplicado é propagado pelos intervalos de integragao
nas componentes i, € ig até que sejam totalmente eliminados. O tempo de eliminacao do
erro depende do ganho proporcional de projeto do controlador repetitivo e da amplitude
do degrau aplicado, pois quanto maior a variacao do sinal maior é tempo necessario para

eliminar o erro.

Na Fig. 101 e na Fig. 102 sao mostradas as respostas do controlador com o avanco
de fase e com o preditor de Smith, respectivamente, para a aplicagdo de um sinal de
referéncia aleatério, com uma taxa de atualizacao de 60 Hz. Do mesmo modo, é possivel
observar o seguimento de referéncia para o sinal aleatério e a influéncia das variagoes

do sinal no periodo de integracao, contudo, diferentemente do degrau de referéncia, a
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eliminacao do erro nao se da por completa. Observando os resultados é possivel afirmar
que a eliminacao do erro depende da amplitude das variagoes e da taxa de atualizacao do

sinal e pode, portanto, nao ser eliminado dependendo do sinal aplicado.

Figura 99 — Resposta do controlador iGDSC e da compensacao por avanco de fase com
aplicacao de um sinal de referéncia nao periédico.
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Figura 100 — Resposta do controlador iGDSC com o preditor de Smith para aplicagao de
um sinal de referéncia nao periodico.
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Figura 101 — Resposta do controlador iGDSC e da compensacao por avanco de fase com
aplicagao de um sinal de referéncia aleatorio com taxa de atualizacao de
60 Hz.
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Figura 102 — Resposta do controlador iGDSC com o preditor de Smith para aplicacao de
um sinal de referéncia aleatério com taxa de atualizagdo de 60 Hz.
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5.3 CONSIDERACOES E DISCUSSOES

Neste capitulo foi apresentada uma aplicacdo em eletronica de poténcia para o
controlador iGDSC proposto. Um filtro ativo de poténcia paralelo (SAPF) foi escolhido
devido ao processamento de diversas componentes harmoénicas. Esse fato, exige do contro-
lador a capacidade de rastrear e/ou rejeitar as componentes harmonicas envolvidas nesta
aplicagdo. Para o projeto, foram apresentados os modelos orientados ao controle da planta
de corrente de saida e da tensao de barramento cc, seguido pela verificagdo numérica, feita
em simulagao, de tais modelos. Foram aplicados sinais semelhantes aos sinais reais em
que o circuito fisico é submetido e, desse modo, o comportamento do modelo matematico
foi verificado. A estrutura de controle em cascata foi apresentada, tendo as suas malhas
de controle mostradas em detalhes. Destacam-se os sinais de controle, além dos sinais de
perturbacao e seus acoplamentos dentro da malha. O circuito de sincronismo foi modelado

e considerado suficiente para validacao do controle proposto para o filtro ativo.

A metodologia de projeto de controladores discretos precede o projeto dos controla-
dores da malha externa e interna. A malha externa é projetada para ter uma dinamica
lenta e controlar apenas o valor médio da tensao de barramento, enquanto a malha interna
precisa ser rapida e de alto ganho para rastrear as referéncias senoidais de frequéncias
distintas. Devido a implementacao discreta, o aparecimento do atraso computacional é
inevitavel, pois a implementacao ocorre em um controlador digital de sinais. Dessa forma,
foram apresentadas duas técnicas para compensar este atraso, uma técnica classica com
o avanco de fase e uma técnica avangada com o preditor de Smith. Seus projetos foram
separados e avaliados individualmente, em ambos os casos, com resultados que atenderam

aos requisitos de projeto.

Foram apresentados os diagramas de Bode e de Nyquist para as frequéncias positivas
e negativas, que representam, respectivamente, a sequéncia positiva e negativa de um
sistema trifasico. Apesar de nao ser usual, esta apresentacao é imprescindivel, uma vez
que o controlador proposto possui termos complexos e, portanto, reage de modo diferente
quando estimulado por frequéncias de sinais opostos, sendo evidenciada a assimetria entre
os eixos de frequéncia dos diagramas de projeto. Os diagramas de blocos dos controladores
foram apresentados em detalhes, destacando as técnicas de compensacao do atraso, a agao

de controle de compensacao dos disturbios, além da estrutura base do controlador iGDSC.

Os procedimentos para os projetos foram apresentados e verificados através de
simulagoes numéricas, utilizando os modelos mateméaticos do conversor, permitindo uma
avaliacdo de desempenho além dos indices de estabilidade obtidos nas etapas de projeto.
Foram apresentados resultados de simulagao para diferentes sinais de referéncia, o que
comprova o rastreamento da familia de componentes harmonicas de projeto. Entre os sinais
apresentados, esta o rastreamento da componente fundamental de sequéncia positiva, o

que permite, entre outros possibilidades, a compensacao de reativos de carga. Entretanto,
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a aplicagao como filtro ativo paralelo deste trabalho utiliza a componente fundamental
de sequéncia positiva somente para regulagao da tensao de barramento cc. Ainda, sao
apresentadas duas simulacgoes com sinais de referéncias nao periédicas. Estes resultados
mostram que o controlador proposto tem a capacidade de rastrear componentes que nao
possuem periodicidade, devido ao ganho proporcional que possuem em sua estrutura.
Entretanto, a eliminacao do erro depende da amplitude e da taxa de atualizacao do sinal

aplicado, em funcao do periodo de integragao do controlador repetitivo.

Pode-se concluir que o desempenho do controlador é reduzido para sinais de
referéncias nao periddicas, ou seja, apesar do seguimento do sinal de referéncia, pode nao
ocorrer a eliminacao completa do erro de rastreamento dependendo do sinal aplicado como
referéncia. Deste momento em diante, é possivel afirmar que todas as etapas necessarias
para a implementacao em um conversor de poténcia foram realizadas e, portanto, formou-se
a base para a etapa de obtencao de resultados de simulacao de poténcia e os resultados

praticos em laboratorio.
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6 RESULTADOS DE SIMULACAO E EXPERIMENTAIS

Neste capitulo é apresentado o protétipo construido para os testes de poténcia
e controle em laboratorio. Sdo apresentados os resultados de simulagoes dos circuitos e
resultados experimentais para as condicoes de teste estabelecidas. As simulagoes numéricas
sao utilizadas para a validagao dos conceitos tedricos apresentados, enquanto o protétipo
proporciona a viabilidade pratica experimental. Os resultados envolvem a apresentacao da
tensao de barramento cc, das tensoes do ponto de conexao, das correntes da rede, de carga
e do conversor. A distor¢ao harmonica total das correntes é apresentada, como o principal
indicador de desempenho do filtro ativo paralelo. Os sinais de erro sao apresentados para
indicar o rastreamento de referéncias do controlador proposto. A variacao de frequéncia
de operacao da rede é executada via simulacdo e o desempenho do controle proposto é

avaliado nesta condicao.

Os resultados experimentais apresentados envolvem a inicializacao do sistema, com o
controle da tensao de barramento cc, a variacao do sinal de referéncia de corrente, a variagao
de carga do retificador, a avaliacdo em regime permanente e em regime transitorio. Um
comparativo quantitativo entre controladores de mesma natureza e o custo computacional
estimado sao apresentados para avaliar o controlador proposto, em relacao as estratégias

atualmente existentes.

6.1 DESCRICAO DO PROTOTIPO

O prototipo montado para obtencao dos resultados experimentais consiste em um
inversor trifasico com modulacaio PWM e controle digital. Sdo utilizados trés médulos de
IGBT’s de poténcia da Semikron modelo SKM75GB063D com capacidade de 75 A /600 V,
fixados sobre o dissipador de aluminio com dimensoes 400 mm x 220 mm x 10 mm e ventila-
cao forcada. No barramento cc sao utilizados quatro capacitores eletroliticos do fabricante
EPCOS modelo B43586 de 3300 nF'/500 V cada, associados com resistores de equalizagao
de 22kQ). Os circuitos de acionamento (drivers) utilizados sao do modelo SKHI 20 opA com
comandos isolados, protecao de sobrecorrente nos interruptores e subtensao de alimentacao,

sao alimentados por fontes isoladas, modelo SKHI PS3, ambos da Semikron.

Para o filtro de saida sao utilizados trés indutores, um por fase, do tipo toroidal
Sendust—S26, fabricante Magmattec com indutancia de 3,5mH e cinco capacitores de
filme metalizados de polipropileno (MKT) da EPCOS modelo B32232 de 1,0 pF'/630 V
associados em paralelo, totalizando 5 nF por fase. Para o sistema de medicao sao utilizados
transdutores de corrente de efeito hall isolados LA 55-P de 50 A e transdutores de tensao,
também isolados, de efeito hall modelo LV 25-P de 500 V, ambos da fabricante LEM. Os
sinais sdo condicionados e filtrados para conversao analégica-digital (ADC) do controlador

digital de sinais.
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O controlador digital de sinais (Digital Signal Controller — DSC) utilizado é o
modelo TMS320F28335, da fabricante Texas Instruments, que é responsavel pelo controle
e comando do conversor. Este DSC possui processamento de 32-bits em ponto flutuante
com velocidade de 150 MHz e utiliza conversores A/D de 12-bits para aquisi¢do de sinais
analogicos entre 0 V-3V, também dispoe de 12 canais PWM para sintetizacao dos sinais de
saida. Um computador pessoal é utilizado para a programacao em linguagem C no software
Code Composer Studio (CCS). A carga nao-linear utilizada é um retificador trifasico
do tipo ponte de Graetz modelo SKD 60/08 montado sobre dissipador, com indutores a
montante de 1,0mH e uma carga de cinco resistores de 122 Q /1 kW associados em paralelo,
resultando em 24,4 Q/5kW. Na Fig. 103 é mostrada a montagem da etapa de controle e
poténcia do protétipo de 3,8 kVA desenvolvido no Niicleo de Processamento de Energia
Elétrica — nPEE no Centro de Ciéncias Tecnologicas — CCT da Universidade do Estado
de Santa Catarina — UDESC.

Figura 103 — Foto da estrutura de poténcia do protétipo trifasico de 3,8 kVA.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2018.

6.2 RESULTADOS DE SIMULACAO

Os resultados de simulacao buscam validar as técnicas apresentadas nos capitulos
anteriores. Este procedimento permite tanto a avaliacao de situacoes previstas, como
situagoes dificeis de se obter na pratica, como, por exemplo, a variacao de frequéncia
da rede elétrica. Na simulacao numérica executada em MATLAB/Simulink buscou-se
aproximar da realidade implementando a mesma programacao em C utilizada no DSC. Os
efeitos da discretizagao, atraso computacional, modulacao digital e condicionamento de
sinais sao reproduzidos em simulacao. Os resultados sdo apresentados utilizando o controle

com o preditor de Smith com agdo feedforward e amostragem de dupla atualizacao.
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6.2.1 Procedimentos de inicializacao

O conversor deve seguir alguns procedimentos de inicializacao antes da operacao
completa do sistema. Para que o conversor funcione adequadamente ¢é utilizado um
autotransformador variavel de conexao com a rede. Este equipamento possibilita a elevagao
gradual da tensao de conexao, portanto, neste momento é dispensada a pré-carga dos
capacitores de barramento cc. Os diodos em anti-paralelo dos interruptores do conversor
operam como um retificador nao controlado, o que permite que a tensao da rede elétrica
seja retificada e ocorra o carregamento do barramento cc com o valor de pico da tensao

fase-fase da rede de aproximadamente 311 V.

Na Fig. 104 é mostrada a inicializacao da tensao de barramento cc apds o ajuste
da tensao nominal para tensao da rede elétrica. A partir do instante 0,2s o controle de
tensao de barramento é habilitado e ajustado para o valor nominal de operagao de 500 V.
Com um tempo de aproximadamente 325 ms o conversor atinge 98 % do valor de tensao
nominal, a corrente que o conversor drena na rede decresce proporcionalmente com o
aumento da tensao até atingir o valor de regime. Um valor de seguranca de 3 A de pico
¢ ajustado durante a inicializacao, caso contrario seria necessario o aumento gradual em
rampa do valor de corrente para conexao com a rede. Apods este instante, apenas uma
pequena parcela de corrente é consumida para suprir perdas dos semicondutores e dos

elementos passivos.

Figura 104 — Inicializagdo do barramento cc para o valor nominal de funcionamento.
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6.2.2 Dinamica de carga

A dindmica da mudanca de cargas pode ser considerada como uma fonte de
perturbacoes na tensao de barramento cc. Durante o transitorio de cargas pode ocorrer
o fluxo de poténcia ativa entre o conversor e as cargas. O controle é projetado para
atuar e manter o barramento cc regulado no valor de tensao nominal, mesmo sob essas
perturbacoes de carga. Na Fig. 105 é mostrado o circuito utilizado para variagdo de cargas
cc do retificador trifasico com indutores a montante conectados no ponto de conexao de

cargas.

Figura 105 — Circuito para variacao de cargas cc do retificador nao controlado.

2

o

i LomH %n Tos

(3 | ! >\

° 0000

1 S =5k =& S =k

SN : /5000 i N\ N\ I\ () I\

g L | DT TD DT
A, Y.

s

ol

g \ Retificador Cargas cc

! Nao—Controlado

Fonte: Elaborado pelo autor, 2018.

Na Fig. 106 é mostrada a tensao de barramento durante o aumento de carga e
durante a reducao de carga. O sobressinal durante a mudanca de cargas é préoximo de 1%,
devido ao pequeno fluxo de poténcia, levando um tempo de apenas 50 ms para retornar ao
valor de referéncia. Também sao mostradas as correntes de carga, da rede e do conversor
durante os instantes de aumento de carga e de reducao de carga. O conversor mantém a
corrente da rede livre de harmonicas, com pequenas perturbagoes que duram menos de
um ciclo fundamental de rede, mesmo durante o regime transitério, o que comprova que o
controle em cascata, com malha externa e interna de controle, comporta-se adequadamente

durante mudancas de cargas cc.

Para eliminar a componente fundamental da corrente da carga é utilizado um filtro
rejeita faixa, ou também chamado de filtro notch, por ter uma faixa de rejeicdo bem
seletiva. Este filtro possui um tempo de resposta, que depende diretamente do projeto dos
parametros do filtro. Para este caso é utilizado um ¢ = 0,1 sintonizado em f. = 60 Hz, que
resulta em um tempo médio de resposta de 100 ms. Dessa forma, as bandas laterais do filtro
interferem minimamente na amplitude e fase das frequéncias proximas, em contrapartida,
a resposta do filtro torna-se mais lenta. Portanto, parte do fluxo de poténcia que ocorre
durante o transitério de cargas deve-se ao fato de que o filtro nao teve tempo suficiente de
atenuar a componente fundamental oriunda da variacao de carga do retificador. Ainda,

apesar desta dinamica relativamente lenta, a variacdo de tensao do barramento cc nao
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chega a ser significativa e o controle atua efetivamente para regular a tensao de barramento.

Figura 106 — Formas de onda da tensao do barramento cc, das correntes da carga, da rede
e do conversor durante transitorio de cargas cc.
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6.2.3 Regime permanente

As simulagbes em regime permanente permitem a verificacdo da qualidade da forma
de onda de corrente na rede, através da distor¢ao harmonica total. Sao mostrados os
resultados sem a atuagao do filtro para averiguar a forma de onda distorcida que a rede
fornece para a carga. Na Fig. 107 (a) sdo mostradas as correntes da rede e do conversor sem
a atuagao do filtro ativo, enquanto que na Fig. 107 (b) sdo mostradas a anélise harmonica

e a distorcao harmonica total da corrente da rede.

Figura 107 — Resultados de simulacao em regime sem o filtro ativo.
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Na Fig. 108 (a) sao mostradas as mesmas correntes, porém, agora com o filtro
ativo em funcionamento. Na Fig. 108 (b) é mostrada a andlise harmonica e a distorgao
harmonica total da corrente da rede. Enquanto o filtro ativo injeta o conteiido harménico
da carga, a rede fornece apenas a componente de frequéncia fundamental, ficando livre de
distor¢oes. E possivel observar que, apés a atuacao do filtro, houve a reducio da distor¢ao
harmonica total para menos de 5%, chegando em 2,65 %. Salienta-se que, anteriormente &
utilizacao do filtro ativo, a distor¢cdo harmonica total estava em torno de 26,8 %, com as

componentes harménicas da familia 6k + 1, ou seja, {1,5,7,11,-- -} em destaque.

Figura 108 — Resultados de simulacao em regime com o filtro ativo.
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6.2.4 Regime transitorio

Os resultados de regime transitério mostram o desempenho dindmico do conversor
quando submetido a uma mudanca de referéncia. Portanto, quanto mais rapido o seguimento
de referéncias melhor o desempenho dinamico do conversor. Na Fig. 109 sao mostradas
as correntes da rede e do conversor para uma mudanca de referéncia nula para valor
nominal, ou seja, ao considerar que o retificador trifasico estava sendo alimentado pela

rede, consumindo poténcia nominal quando, em 0,28, o controle do filtro ativo foi habilitado.

Figura 109 — Correntes da rede e do conversor durante um transitério de referéncia.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Na Fig. 110 sao apresentadas as referéncias do controlador de corrente da malha
interna e o sinal de corrente no referencial 5. Na Fig. 111 sao apresentados os sinais
de erro do controlador no referencial of3. Na Fig. 112 sao apresentadas as acoes de
controle no referencial a3, que sdo compostas pela acdo de controlador e pela agao da
malha feedforward. E possivel verificar que existe uma acdo senoidal antes da entrada
das referéncias harmonicas em (0,25s), pois, para que nao haja fluxo de corrente entre o
conversor e a rede, ou seja, referéncia de corrente nula, é preciso sintetizar uma tensao
igual a tensdo da rede. A malha de realimentagdo fornece a agao de controle referente ao
contetdo harmonico enquanto a malha feedforward fornece a componente fundamental em

relacao a perturbacao, ou seja, a tensao no ponto de conexao.
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Figura 110 — Formas de onda das correntes de referéncia durante transitério de referéncia.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Figura 111 — Formas de onda dos sinais de erro do controlador durante transitério de
referéncia.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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Figura 112 — Formas de onda das agoes de controle durante transitério de referéncia.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

6.2.5 Comparativo de técnicas em regime transitorio

Na Fig. 113 sao mostradas as formas de onda em regime permanente para as duas
técnicas de compensacao do atraso computacional, o avanco de fase e o preditor de Smith.
Os resultados em regime apresentam um desempenho muito proximo, com distorgoes
harmonicas de 2,65 % e 2,33 %. A reposta com o preditor de Smith apresenta desvios nos
instantes de maior derivada de corrente, devido ao atraso unitario que ainda se faz presente.
Por esse motivo, a compensacao da corrente harmonica de carga nao esta perfeitamente
sincronizada com a corrente de carga, estando atrasada em uma amostra, sendo que este
efeito fica mais visivel nos instantes de maior derivada. J& os resultados com o avancgo de
fase apresentam uma pequena oscilagdo neste mesmo ponto de maior derivada de corrente
da carga mas, como o atraso foi parcialmente compensado, o rastreamento nao possui uma

amostra em atraso, mas possui o seu efeito direto que ¢é a reducao da margem de fase.

Na Fig. 114 sao mostradas as formas de onda em regime transitério durante uma
variagao na referéncia de corrente de compensacao para as mesmas técnicas. O projeto
com o preditor de Smith possibilitou uma frequéncia de cruzamento de fase e margem de
fase maior e, de fato, é possivel verificar que o tempo de convergéncia ¢ ligeiramente menor.
E possivel afirmar que ambas as técnicas possuem desempenho adequado e respondem

satisfatoriamente as variagoes de referéncia.
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Figura 113 — Comparativo de técnicas de compensacao do atraso em regime permanente.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Figura 114 — Comparativo de técnicas de compensacao do atraso em regime transitorio.
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Na Fig. 115 sao mostrados os sinais de erro e,s para o controlador de corrente com
o preditor de Smith e para o controlador de corrente com o compensador avanco de fase.
Neste resultado é possivel verificar que a amplitude inicial do erro é menor para o preditor
de Smith, do que, para o compensador de avango de fase. Observa-se que o erro em regime
permanente com o preditor de Smith é menor, o que leva a um rastreamento mais preciso
do que o compensador avango de fase. Entretanto, deve-se lembrar que o controlador com
o preditor de Smith tem uma amostra atrasada em rela¢ao ao sinal de referéncia, o que,

no caso do filtro ativo, reflete na compensacao de corrente da rede.

Figura 115 — Sinal de erro e, entre técnicas de compensacgao do atraso em regime transi-
torio.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

6.2.6 Variacao da frequéncia da rede

Os resultados com a variacao da frequéncia da rede buscam verificar o desempenho
do controlador quando a frequéncia da rede nao esta situada no valor nominal da frequéncia
fundamental (60 Hz). Nesta verificagdo é utilizada a técnica do preditor de Smith para
compensacao do atraso computacional, amostragem de dupla atualizacao e acao feedforward

como apresentado em projeto.

Na Fig. 116 é mostrado o resultado da variacao da frequéncia da rede com uma
taxa variacdo de 10 Hz/s, iniciando em 58 Hz e terminando em 62 Hz, com o conversor

sendo ligado em 0,15 e desligado em 0,6s. E possivel observar que a corrente do conversor
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possui menor amplitude quando a frequéncia atinge o valor de 60 Hz, em 0,35s. Nas

frequéncias diferentes do valor nominal, ocorre um aumento no valor da corrente do

conversor, basicamente devido a alteracao dos parametros de projeto, como previamente

verificados na secao 4.6.
Figura 116 —
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Na Fig. 117 sd@o mostradas as correntes da rede em regime sob diferentes frequéncias

de operacao. Entretanto, o controlador é projetado para a frequéncia nominal da rede

e, entdo, o comportamento do controle é verificado em relacao a variacao de frequéncia

imposta pela rede. Apesar da redugao de desempenho na compensacao das componentes

harmonicas o controle se manteve estavel para todas as condi¢oes simuladas.
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Figura 117 — Corrente da rede em regime permanente para diferentes frequéncias.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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6.2.7 Comparativo entre controladores

Para demonstrar o desempenho do controlador proposto perante os outros contro-
ladores correlacionados ¢ apresentado um comparativo entre as técnicas. Uma comparagao
entre controladores precisa ser feita criteriosamente para nao favorecer nenhumas das
técnicas e levar a conclusoes equivocadas. E utilizada a mesma técnica de compensacio do
atraso, ou seja, o preditor de Smith, com dupla amostragem e agao feedforward em todos

os projetos para estabelecer uma comparagao mais homogénea possivel.

O parametro escolhido para comparagao de desempenho de cada técnica foi a
frequéncia de corte, sendo ajustadas para valores préoximos. Na Tabela 9 sao mostrados os
indicadores resultantes, enquanto que, na Fig. 118 é apresentado o valor eficaz do sinal de
erro da componente « de cada controlador (eq ms). O resultados mostram um desempenho
adequado com a utilizagdo de todas as técnicas, entretanto o controlador proposto destaca-
se em relagao aos esfor¢os computacionais envolvidos, ou seja, sao utilizados menos recursos

para se alcancar a mesma resposta do que outras técnicas.

Tabela 9 — Comparativo entre controladores repetitivos propostos na literatura.

Amostragem de Dupla Atualizagdo | Preditor de Smith | Acdo feedforward

Aot I

P+SSI ! | 481kHz | 6620 | 0613 | 0111043 | 111ms | 299%
OHRC? (N/2) | 476kHz | 326° | 0561 | 0066207 | 60ms | 2,66%
nktm?® (6k+£1) | 479kHz | 421° | 0549 | 0070593 | 30ms | 271%
iGDSC* (6k+1) | 482kHz | 334° | 0574 | 0065742 | 35ms | 2:65%

Nota: 1(YEPES et al., 2011); 2(ESCOBAR et al., 2008); 3(LU et al., 2014); 4(ZIMANN et al., 2019).
1Os projetos dos controladores sdo apresentados no Apéndice F.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Figura 118 — Valor eficaz do sinal de e, para comparagao entre técnicas.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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Na Fig. 119 sao mostradas as correntes da rede utilizando os diferentes controla-
dores de corrente. Apesar das diferencas entre os tempos de convergéncia e das THDs
apresentadas, todas as técnicas possuem um desempenho adequado e respondem bem a
variacao de referéncia. Tal efeito pode ser justificado por terem frequéncias de corte muito
proximas, o que leva a uma resposta dinamica muito semelhante entre as mesmas. Além
do mais, todas as estratégias possuem altos ganhos nas mesmas componentes harmonicas,

0 que comprova o rastreamento e a compensacao adequados em todos os casos.

Figura 119 — Corrente da rede para comparacao entre as técnicas de controle.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Na Fig. 120 sao mostrados os sinais de erros relativos ao rastreamento de corrente
de componente e, para as diferentes técnicas de controle. E possivel verificar que a
amplitude instantanea do erro do controlador proporcional-ressonante é maior que as
outras amplitudes, o que explica o valor quadratico médio maior. A amplitude instantanea
reduzida do erro nos primeiros ciclos do controlador iGDSC ¢ justificado pela taxa de

repeticdo menor do que das outras técnicas repetitivas, umas vez que este leva 1/6 de ciclo
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para ter a agao repetitiva efetiva, em contrapartida com o OHRC que precisa de 1/2 de ciclo
para comecar a atuar. Apesar das diferencas de desempenho, todas as técnicas possuem

excelente funcionamento e capacidade de rastreamento de componentes harmonicas.

Figura 120 — Erro absoluto de corrente e, entre as diferentes técnicas de controle.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

6.3 ESFORCO COMPUTACIONAL E COMPLEXIDADE DE PROJETO

Para estabelecer um padrao comparativo foram quantificadas as operagoes de soma e
multiplicacdo, além da quantidade de memoria utilizada em cada técnica. Na Tabela 10 sao
apresentados tais parAmetros. E possivel verificar que a quantidade de meméria utilizada
na técnica proposta é menor que as outras técnicas repetitivas, mas é razoavelmente
maior que no controlador ressonante. O nimero de operagoes do controlador proposto
¢ ligeiramente maior que o OHRC, sendo que o controlador ressonante possui o maior
numero de operagoes totais. Entretanto, o controlador ressonante utiliza dez estruturas
para chegar até a componente h = 29, enquanto que os controladores repetitivos possuem
componentes distribuidas por todo o espectro com uma tnica estrutura. Isso significa que
os recursos utilizadas no controlador ressonante dependem da quantidade de componentes

harmonicas a serem compensadas.

Uma comparacao qualitativa em relacdo ao desempenho do controle e da com-
plexidade do projeto é apresentada na Tabela 11. Todas as técnicas obtiveram bons
resultados no desempenho dindmico e na resposta em regime permanente, entretanto,
foram classificadas quanto a precisao e velocidade de rastreamento. Menos estrelas nao

significam que sao técnicas ruins, mas que possuem um desempenho inferior aos das outras
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técnicas, como por exemplo, o controlador ressonante que precisa um projeto individual
para cada componente harmonica. Ainda neste quesito, o controlador proposto possui um
grau de complexidade intermediario quando comparado com outras técnicas. Desse modo,
o desempenho global do controlador ressonante ficou abaixo dos controladores repetitivos,
que por sua vez ficaram abaixo do controlador proposto, pois este combinou a velocidade
de atuacao para eliminagao do erro com a precisao no rastreamento das componentes
harmonicas. A utilizagdo de menos recursos computacionais é um fator importante para
reducao do processamento e da memoria utilizada nos microcontroladores, principalmente
para aplicacoes industriais de grande escala, onde sao empregados microcontroladores de
baixo custo, geralmente de ponto fixo e memoéria limitada. Além disso, aplicagdes que

utilizam microcontroladores de alto desempenho também podem se beneficiar com a adigao

de tarefas ou de rotinas extras em fun¢ao da reducao e otimizagao dos controladores.

Tabela 10 — Comparativo quantitativo dos recursos utilizados e esfor¢o computacional
para executar as diferentes técnicas de controle.

Estrutura Quantidade de Ntmero de , Total de
‘o R Numero de somas -
de controle memoria multiplicagoes operagoes
P+SSI?
(1,5,7, - --,29) 80 102 102 204
OHRC 2
600 18 14 32
(N/2)
nk +m3
(6 + 1) 600 54 42 96
iGDSC*
(6 + 1) 200 26 18 44

Nota: '(YEPES et al., 2011); 2(ESCOBAR et al., 2008); 3(LU et al., 2014); 4(ZIMANN et al., 2019).
Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Tabela 11 — Comparativo qualitativo de desempenho e complexidade projeto para as
diferentes técnicas de controle.

Estrutura . Espaco de Precisao de Velocidade de
Complexidade . .

de controle memoria rastreamento rastreamento
P+SSL! * Fokkk * *

(1,5,7,---,29)
OHRC 2 >k * *okk >k

(N/2)

nk £ m’ *okk * *k *okk
(6k+1)
iGDSC! *k *oAk *oAk *oAk
(6k +1)

Nota: 1(YEPES et al., 2011); 2(ESCOBAR et al., 2008); 3(LU et al., 2014); 4(ZIMANN et al., 2019).
Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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6.4 OPERACAO COM OUTRAS CARGAS

As simulac¢oes numéricas sao utilizadas para explorar as diferentes condi¢oes de
operacao a que o filtro e que o controlador podem estar submetidos, sem a necessidade de
testes praticos exaustivos. Portanto, sao apresentadas cargas com diferentes caracteristicas
para ampliar a gama de situagoes e complementar o funcionamento do filtro ativo e da
técnica de controle proposta. Sao selecionadas duas cargas: o retificador trifasico com filtro
capacitivo e uma carga trifasica desequilibrada com um retificador ponte completa com

filtro capacitivo em conjunto com o retificador trifasico de carga resistiva.
6.4.1 Retificador trifasico com filtro capacitivo

Na Fig. 121 sao mostradas as correntes da rede e do conversor para um retificador
trifasico nao controlado com filtro capacitivo e indutor a montante. Este filtro capacitivo
modifica os instantes em que os diodos da ponte retificadora entram em condugao, deixando-
os dependentes da tensao de saida e da capacitancia do filtro. Neste caso, foram utilizados
capacitores de 3 - 470 nF = 1,41 mF, com indutores a montante de 560 nH e carga resistiva
de 122 Q. Os sinais de referéncia de corrente sao apresentados na Fig. 122, onde ¢é possivel

verificar o rastreamento adequado de referéncias.

Figura 121 — Formas de onda das correntes da rede e do conversor durante transitorio de
referéncia.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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Figura 122 — Formas de onda das correntes de referéncias durante transitorio de referéncia.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

6.4.2 Carga trifasica desequilibrada

O controlador projetado é testado em uma condic¢ao de carga desequilibrada, apesar
de nao estar projetado para tal condicao, onde aparecem as componentes da familia 6k — 1,
além das componentes 6k+1. Na Fig. 123 é mostrado o retificador ponte completa utilizado,
em conjunto com o retificador trifasico, de forma analoga a um retificador monofésico,

mas com conexoes fase-fase, uma vez que é utilizada uma rede trifasica sem neutro.

Figura 123 — Circuito para variacao de cargas cc do retificador nao controlado.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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Na Fig. 124 sao mostradas as correntes da rede, do conversor e a tensao de
barramento cc para cargas desequilibradas. Apesar da assimetria e do desequilibrio das
correntes, o controlador consegue rastrear as componentes harmonicas, porque apesar
de nao ter os elevados ganhos em tais componentes, ainda possui uma parcela de ganho
proporcional em sua banda passante. Dessa forma, a correcao perde desempenho com

cargas desequilibradas, mas considerando tais fatores, nao deixa de ser aceitavel.

Na Fig. 126 sao apresentas as componentes h = £1, 45, +7, - - - de sequéncia positiva
e negativa das correntes da rede. Como esperado, as componentes h = —1,+5,—7,---
nao existem para as cargas equilibradas. Entretanto, para cargas desequilibradas, as
componentes —5, +7,--- sdo fortemente atenuadas, por fazerem parte do conjunto de
harmonicas de projeto. E as componentes +5, —7, - -+ sofrem menor atenuacao em funcao
da ac@o do ganho proporcional. A componente fundamental de ambas as sequéncias h = +1

nao é alterada em nenhum caso, como é esperado para o funcionamento do filtro ativo.

Figura 124 — Correntes da rede e do conversor durante transitério de referéncia.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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Figura 125 — Referéncias de corrente durante transitério de referéncia.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Figura 126 — Componentes de sequéncia para carga equilibrada e desequilibrada.
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6.5 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Os resultados experimentais! buscam validar os conceitos teéricos abordados e com-
provar a aplicabilidade da técnica de controle proposta. Os resultados praticos assemelham-
se aos resultados de simulacao, comprovando a fidelidade entre o experimento, a verificagao
numérica e a teoria. Entretanto, algumas diferencas sao notadas nos resultados experi-
mentais, como a distor¢ao na forma de onda da tensao de alimentacao proveniente da
propria rede elétrica. Além disso, a utilizacao do elemento de conexao com a rede, ou seja,
um autotransformador, insere uma impedancia no caminho de corrente, o que resulta em

distor¢oes na forma de onda da tensdo quando alimenta cargas nao lineares.
6.5.1 Procedimentos de inicializacao

Os procedimentos de inicializagao seguem os mesmo passos apresentados durante
a simulagdo. O carregamento inicial do barramento cc ocorre de forma gradual com a
utilizacao do elemento de conexao com a rede elétrica, dispensando o uso de resistores de
pré—carga. Com a tensao no valor de pico da tensao fase—fase 311V ¢ iniciado o controle
da tensao de barramento cc, a partir disso, o valor da tensao aumenta até atingir o valor
de referéncia de 450V. As correntes sao limitadas em 3 A durante o inicio de carga da
tensao de barramento. Na Fig. 127 sao apresentadas as correntes de fase do conversor e a
tensao de barramento cc.
Figura 127 — Inicializa¢ao da tensdao de barramento cc. CH1 (Azul) [5A/div]; CH2 (Azul

claro) [5 A/div]; CH3 (Rosa) [5A/div]: Corrente do conversor da fase A, B
e C, respectivamente; CH4 (Verde) [100 V/div]: Tensao do barramento cc.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

1 Dados obtidos com a fun¢do de aquisi¢io High Resolution (Hi-Res) ativada (TEKTRONIX, 2020).
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6.5.2 Resposta do barramento cc com dinamica de carga

Os resultados com dindmica de carga também foram executados de acordo com
procedimentos adotados em simulacao. A variagdo das cargas utilizada é de aproximada-
mente 40 % da poténcia nominal, seguido por 100 % da poténcia e nova reducao para 40 %
da poténcia. Na Fig. 128 (a) é mostrado o instante de aumento de carga e na Fig. 128 (b)

¢ mostrado o instante de reducao de carga.

Figura 128 — Tensoes e correntes durante o transitério de cargas. CH1 (Azul) [10 A/div]:
Corrente de carga; CH2(Azul claro) [10A/div]: Corrente da rede;
CH3 (Rosa) [10 A /div]: Corrente do conversor; CH4 (Verde) [50 V /div]: Ten-

sao do barramento cc.
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(b) Redugéo de carga.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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6.5.3 Regime permanente

Os resultados em regime permanente permitem a verificagdo das formas de onda
de corrente e de tensao. Em regime, espera-se que as distor¢oes de corrente e tensao sejam
minimas para os parametros da rede. Em contrapartida, a corrente do conversor deve ser
composta pelo conteiido harménico da carga, sem a componente fundamental. As correntes
da rede sem a compensacao do filtro, as correntes do conversor em funcionamento e as
correntes da rede com a compensagao do filtro podem ser observadas na Fig. 129 (a), na

Fig. 129 (b) e na Fig. 129 (c), respectivamente.

Figura 129 — Correntes da rede e do conversor em regime permanente. CH1 (Azul)
[10 A/div]; CH2 (Azul claro) [10 A/div]; CH3 (Rosa) [10 A /div].
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(c) Correntes da rede com o filtro ativo.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

Na Fig. 130 (a) sao mostradas as formas de onda da corrente de carga, da corrente

do conversor, da corrente da rede e da tensao fase—fase sem a compensagao do filtro ativo.
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Na Fig. 130 (b) é mostrada a andlise harmdnica da corrente da rede da fase A, obtida
experimentalmente do osciloscopio. Na Fig. 130 (c) e (d) sdo mostradas as mesmas formas
de onda e a mesma andlise harmonica da corrente da rede, porém com a compensagao
do filtro ativo. Observa-se uma reducao da amplitude das componentes harmonicas e,
consequentemente, ocorre a diminuicdo da THD da corrente da rede de 24,7% para
3,14 %, deixando a forma de onda da corrente da rede mais préxima de uma senoide.
Na experimentacao pratica é verificado que a tensao da rede apresenta uma distorcao
harmonica, contudo, com a melhora no perfil da corrente da rede, observa-se também,

uma melhora na forma de onda da tensao.

Figura 130 — Formas de onda em regime permanente para fase A. CH1 (Azul) [20 A/div]:
Corrente de carga; CH2(Azul claro) [20A/div]: Corrente da rede;
CH3 (Rosa) [20A/div]: Corrente do conversor; CH4 (Verde) [500 V/div]:

Tensao fase-fase da rede.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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6.5.4 Regime transitorio

Os resultados em regime transitério atestam o funcionamento dinamico do conversor.
Uma variacdo de referéncia do controle é aplicada ao controlador de corrente do conversor.
Neste ensaio, a referéncia de corrente inicialmente nula é alterada para o valor nominal
de corrente, exigindo do conversor uma dindmica de correcao acentuada. Na Fig. 131 sao
mostradas as formas de onda para a variacdo de referéncia de 0% para 100 %. E possivel

verificar que a corrente da rede estabiliza em menos de um ciclo de rede.

Figura 131 — Formas de onda para variacao de referéncia do controle de corrente da fase
A. CH1 (Azul) [10 A/div]: Corrente de carga; CH2 (Azul claro) [10 A/div]:
Corrente da rede; CH3 (Rosa) [10 A/div]: Corrente do conversor.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

6.5.5 Comparativo de técnicas em regime permanente

As formas de onda das correntes para as duas técnicas de compensacao do atraso
sao mostradas em detalhes. Na Fig. 132 (a) s@o mostradas as formas de onda para a
técnica de compensagao do atraso com o avango de fase, enquanto que na Fig. 132 (b) sao
mostradas as formas de onda para a técnica de compensacao do atraso com o preditor
de Smith. Como verificado em simulacao, os resultados em regime com o avango de fase
mostram uma pequena oscilacdo nos instantes de maior derivada, enquanto que com o

preditor de Smith, um desvio levemente acentuado aparece nos mesmos instantes.
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Figura 132 — Comparativo entre técnicas de compensacao do atraso em regime permanente
para fase A. CH1 (Azul) [10 A/div]: Corrente de carga; CH2 (Azul claro)
[5A/div]: Corrente da rede; CH3 (Rosa) [10 A/div]: Corrente do conversor.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.

6.5.6 Frequéncia de operacao e tempo de execucao

A técnica de amostragem de dupla atualizagdo consiste em executar a lei de controle
em uma frequéncia duas vezes maior que a frequéncia de comutacao, mantendo os pulsos
sincronizados com os picos e vales da portadora triangular. Na Fig. 133 (a) é mostrada
a forma de onda dos pulsos para a amostragem de simples atualizagao, enquanto que
na Fig. 133 (b) é mostrada a forma de onda dos pulsos para a amostragem de dupla
atualizacao. Para isso, a razao ciclica foi fixada e as rotinas de controle foram acionadas,
sendo possivel verificar que no modo simples somente uma interrupgao ocorre, enquanto

que no modo duplo, duas interrupgoes ocorrem dentro de um periodo de comutacao.

Figura 133 — Frequéncia de operagao e tempo de execucao. CH3 (Rosa): Periodo dos pulsos
de comando; CH4 (Verde): Periodo de execugao das rotinas de controle;
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(a) Amostragem de simples atualizacao. (b) Amostragem de dupla atualizacao.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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Além disso, sao verificados os tempos de execucao das rotinas de amostragem,
protecao, controle, atualizacao de variaveis e de razao ciclica. Sendo que todas as rotinas
devem ser executadas dentro do periodo de amostragem, deixando um tempo para as
rotinas assincronas, como leitura de botoes e escrita no display. Para verificacdo do tempo
de execugao, uma porta é colocada em nivel alto no comego da rotina de interrupcao e
colocada em nivel baixo ao final da rotina. Dessa forma, a largura do pulso corresponde

ao tempo total de execucao das rotinas.

6.5.7 Variacao da frequéncia da rede

O filtro ativo de poténcia opera conectado a rede e, portanto, estd sujeito as
variacoes da frequéncia fundamental da rede elétrica. Na Fig. 134 sao mostrados os dados
coletados sobre a frequéncia fundamental da rede durante 48h, entre os dias 20/05 e 22/05,
no ponto de acoplamento onde os testes sio realizados. E possivel observar que, em geral, o
valor da frequéncia fundamental se mantém em torno de 60 Hz, dentro dos limites previstos
pela regulamentagao vigente. Nesse periodo foi registrado o valor maximo de 60,13 Hz e
o valor minimo de 59,88 Hz, sem variagoes mais abruptas ou intensas. Portanto, pode-se
afirmar que a operacao conectada a rede esta sujeita as variagoes de frequéncia e, apesar
do controlador repetitivo proposto nao ser adaptativo em frequéncia, o desempenho do

controlador nao é significativamente afetado por estas variagoes.

Figura 134 — Dados coletados sobre a frequéncia fundamental da rede no ponto de conexao.
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6.6 CONSIDERACOES E DISCUSSOES

Neste capitulo foram apresentados os resultados de simulacdo e experimentais
para o projeto do filtro ativo paralelo. Os componentes do protétipo utilizado foram
descritos, desde os elementos de poténcia até o microcontrolador. Antes de apresentar os
resultados experimentais, sao apresentados os resultados de simulagao para as condigoes
de teste em bancada e outras condi¢oes particulares. Os procedimentos de inicializacao
sao testados e validados, seguidos pelos testes de dinamica de carga, observando o valor de
tensao de barramento cc. As analises em regime permanente sao utilizadas para verificar
o seguimento de trajetéria e avaliagao da distorcao harmonica total das correntes da
rede. Pode-se concluir que o controle de corrente respondeu as mudancas de referéncia de

corrente e obteve um tempo reduzido de eliminacao da amplitude do erro.

Para avaliar o projeto de controle e as técnicas de compensacao do atraso, sao
apresentadas as correntes com o controle de corrente utilizando o avanco de fase e o preditor
de Smith. Utilizando a ampla gama de possibilidade que os testes em simulacao permitem,
sao efetuadas variagoes de frequéncia da rede e observadas as respostas do controle de
corrente. O controlador respondeu normalmente as variagoes de frequéncia e nao foram
observados indicativos de instabilidade dentro dos limites testados, apesar de existirem
maiores distorcoes de corrente. O filtro ativo esta sujeito as variacoes de frequéncia quando
opera conectado a rede. Os resultados mostram que o desempenho do controlador repetitivo
complexo proposto é adequado mesmo sendo nao adaptativo em frequéncia estando
sujeito a estas variagoes. Contudo, entende-se a importancia das propostas adaptativas
em frequéncia para outros cenarios, como microrredes, fontes ininterruptas de energia e
sistemas embarcados em aeronaves. Foi apresentado um comparativo de técnicas de controle
com caracteristicas similares a técnica proposta, utilizando técnicas de controle repetitivas
e ressonantes, com o mesmo procedimento de projeto para todos os controladores. Foram
alcancados resultados satisfatorios em todas as técnicas, mas os comparativos quantitativo
e qualitativo, mostraram que foi possivel obter um desempenho melhor e com menor

esforgo computacional com o controlador proposto.

A utilizagdo de menos recursos computacionais é um fator importante para reducao
do processamento e da memoéria utilizada nos microcontroladores, principalmente para
aplicagoes industriais em grande escala onde sdo empregados microcontroladores de baixo
custo, geralmente de ponto fixo e memoria limitada. Além disso, aplicacbes que utilizam
microcontroladores de alto desempenho também podem se beneficiar adicionando tarefas

ou rotinas em funcao da reducgao e otimizagdo do processamento dos controladores.

Extraindo o maximo das simulagoes numéricas, foram testadas duas cargas diferen-
tes, o que permitiu avaliar a atuacdo do controlador sobre as diferentes componentes de
sequéncia. O Apéndice G apresenta alguns resultados complementares para o controlador

proposto. Entre as aplicagoes como filtro ativo também sao apresentados resultados para
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regulagao da tensao eficaz no PCC. Nesta aplicacao as correntes em fase e em quadratura,
em relacao a tensao de fase da rede, sao controladas para operar de forma andloga a um
DSTATCOM, porém utilizando de poténcia ativa em complemento a poténcia reativa.
Nesta aplicacao o controlador deve rastrear as componentes de sequéncia positiva da
frequéncia fundamental e rejeitar as perturbagoes, que sao formadas por outras com-
ponentes harmonicas. Os resultados experimentais apresentados corroboram e validam
as técnicas utilizadas com o controlador proposto. Ainda, trazem para situagoes reais
enfrentadas em bancada, como distor¢oes da rede elétrica, interagoes com os elementos de

conexao com a rede, nao idealidades e dinamicas nao modeladas.
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7 CONCLUSOES

Esta tese apresentou a proposta de um controlador repetitivo de estrutura complexa
de alto desempenho na presenca de disturbios periddicos dentro da familia de componentes
harmonicas nk +m para k € Z de acao direta em um sistema de controle malha fechada. A
estrutura complexa deste controlador repetitivo tem acao sobre componentes harmonicas
de sequéncias de fase diferentes, de um sistema trifasico a trés fios, quando representado
por vetores espaciais, no sistema de coordenadas ortogonais «af3. As analises presentes
nesta tese demonstraram que a caracteristica complexa é essencial para a reducgao do

tempo de convergéncia dos sinais de erro do controlador.

A inverso da fungao de transferéncia do método de cancelamento por sinal atrasado
generalizado foi demostrado matematicamente, onde foram caracterizados os parametros
internos de ajuste do controlador relacionando o impacto na resposta em frequéncia
e o posicionamento dos polos, como as alteragoes de amplitude e de fase. Através da
revisao bibliografica da literatura técnica foi possivel demonstrar que existem diversas
estruturas reais de controladores repetitivo, porém fora observado que as propostas de
controladores repetitivos complexo-vetoriais sao escassas e pouco exploradas. Em virtude
disso, este trabalho estabeleceu os conceitos matematicos basicos de uma estrutura de
controle repetitivo complexa generalizada e demonstrou as principais diferengas entre os

controladores de estruturas reais e complexas.

O controlador repetitivo proposto nesta tese nao esta limitado a aplicacao do filtro
ativo paralelo, apesar do mesmo ter sido escolhido para a demonstracao da proposta e
para evidenciar as capacidades da estrutura de controle. Portanto, as contribuicoes desta
tese, sobre o controlador repetitivo complexo e o controle de componentes harmonicas,
podem ser aplicadas a outras estruturas de eletronica de poténcia como restauradores
dindmicos de tensao, filtro ativo série, conversores para tensao e frequéncia constantes,
inversores para acionamento de motores, inversores fotovoltaicos conectados a rede elétrica
e quaisquer outras aplicagoes que necessitem de rastreamento e/ou rejeigdo de uma familia

de componentes harmoénicas nk + m.

Para o aumento de estabilidade relativa do controlador foi utilizado um filtro de
realimentacao de natureza digital e caracteristica passa-baixa, do tipo FIR e de ordem
par, com deslocamento de fase compensado dentro da prépria estrutura de controle.
Esta compensacao interna é necessaria, pois foi demonstrado que os altos ganhos sao
deslocados das frequéncias de interesse. Foi proposta a redu¢ao do nimero de amostras
do elemento de atraso da estrutura geradora de sinais periédicos e, dessa forma, todas as
componentes harmonicas retornaram para as posic¢oes iniciais. Em virtude desses aspectos,
foi demonstrado que ndo é possivel obter esta caracteristica com outros tipo de filtros que

nao possuem deslocamento de fase linear com a frequéncia.
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Foram propostos dois procedimentos para a sintonia do controlador proposto
com a compensagao do atraso computacional. Um procedimento de sintonia utilizou a
compensacao por avanco de fase e outra sintonia utilizou o preditor de Smith. Em ambos
os casos foram utilizados os diagrama de Bode e de Nyquist para obter os indices de
desempenho classicos e a funcao de sensibilidade como parametro adicional de estabilidade
relativa. Levando-se em consideracao esses aspectos, o controlador repetitivo proposto
obteve indices de desempenho e estabilidade suficientes para atender os requisitos de

projeto.

Além disso, foram realizadas comparagoes quantitativas e qualitativas entre técnicas
de controle de caracteristicas similares ao controlador proposto, o que resultou em respostas
equivalentes e com desempenho satisfatério para todos os casos. Contudo, é importante
salientar que o controlador proposto destaca-se pelo menor tempo de convergéncia do sinal
de erro em relagao as outras técnicas. A estrutura complexa é fator determinante que
contribui para esta vantagem, em funcao do acoplamento entre os eixos de coordenadas
e do periodo de integragao reduzido. As andlises quantitativas e qualitativas mostraram
que, o controlador proposto possui um desempenho equivalente ou superior as técnicas
existentes e que, em geral, executa tais requisitos com menos recursos computacionais e

possui uma complexidade de projeto relativamente baixa.

A verificagdo pratica dos conceitos e do projeto de controle foi executada em um
protétipo em laboratério com ambiente controlado e supervisionado. Os procedimentos e
testes simulados foram entao experimentados em bancada, tendo sido observados os efeitos
ora modelados, como o atraso computacional e os elementos de poténcia e controle. Foram
experimentadas as duas técnicas de compensacao do atraso computacional e verificadas as
respostas do controle de corrente de saida e de tensao de barramento cc. Para o controle de
corrente foram executadas as variagdes de referéncia e de carga, observando os resultados
em regime permanente e transitério. Os resultados para a malha de controle em cascata,
para a tensao de barramento cc e para compensacao das correntes da carga nao linear,
mostraram-se compativeis com os resultados de simulacao e adequados as especificagoes

de projeto.

Tendo em vista os fatos apresentados, conclui-se que os objetivos foram alcancados,
uma vez que o controlador repetitivo complexo é capaz de seguir referéncias e rejeitar
perturbagoes de sinais periédicos da familia de componentes harmoénicas nk + m com
alto desempenho. Por todos esses aspectos, pode-se concluir que foi possivel contribuir de
forma relevante e inédita para a literatura técnica com os conceitos sobre controladores

repetitivos complexos.
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7.1 SUGESTOES PARA TRABALHOS FUTUROS

Ao decorrer do desenvolvimento deste trabalho foram identificados pontos de

interesse para continuacao da pesquisa, os quais estao listados abaixo:

o Verificacao pratica da variacao de frequéncia da rede no desempenho do contro-

lador;

o Avaliacao pratica do impacto no desempenho do controlador de cargas trifasicas

desequilibradas, por exemplo, cargas bifasicas;

o Avaliacao tedrica da robustez de controle frente as variagbes paramétricas dos

modelos de controle e as variagoes de impedancia de rede;

» Projeto e aplicacao do controlador escalar proveniente da associagao de dois

controladores vetoriais;

« Adaptatividade em frequéncia do controlador (frequéncia de amostragem fixa

ou varidvel);

« Utilizacao de técnicas de atraso fracionado para casos de niimero de amostras

nao inteiras (relacionada com adaptatividade em frequéncia);

« Predigao ou antecipacao da referéncia de controle para contornar o problema da

amostra em atraso juntamente com o preditor de Smith;

« Estabelecer uma metodologia de projeto para definicao da ordem M do filtro

FIR-LPF baseado em condi¢oes de desempenho e estabilidade;

o Avaliar outras metodologias de projeto para coeficientes do FIR-LPF além do

método de Hamming;

« Utilizacao de filtro de realimentacao de estrutura complexa para melhoria do

tempo de resposta e aumento da estabilidade relativa;

« Restricao das acoes de controle utilizando modelos de saturagao e agao anti-

windup na estrutura de controle;

o Avaliacao outras técnicas para o filtro da componente fundamental, no sentido

de minimizar o fluxo de poténcia ativa durante transitérios;

o Avaliacao do impacto da rejeicao as perturbacoes dos controladores repetitivos

de agao instantanea sem acao feedforward;

o Exploracao do deslocamento de fase através do operador complexo @ como

alternativa para o avanco de fase dentro da proépria estrutura do controlador;

o Avaliagao de desempenho do controlador em situacoes onde a rede elétrica esteja

sujeita a frequéncias sub-harmonicas;
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o Avaliacao de desempenho do controlador quando submetido & disturbios aperio-

dicos;

o Avaliacao do uso do preditor linear como uma alternativa mais simples do que o
preditor de Smith;

 Utilizagdo de uma agao pseudo nao-causal para compensagao do atraso de fase

da planta.
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Sao encontradas duas principais definicoes na literatura sobre a distor¢ao harmonica

total: a THD-F e a THD-R. As duas defini¢bes quantificam as componentes harmonicas

de um sinal de tensdo ou de corrente, porém utilizam referéncias diferentes para calcular o

valor final da distor¢ao harmonica total. Basicamente, a THD-F faz referéncia a razao em

relacao a componente fundamental do sinal e a THD-R refere-se a razao em relagao ao

valor eficaz da composicao de todas as componentes harmonicas do sinal.

A THD-F faz referéncia a razao em relagao a componente (F) Fundamental e é

definida pela raiz quadrada da razao entre somatério das componentes harmonicas e a

componente fundamental. A THD-R refere-se a razao em relagdo ao valor eficaz (R) Root

mean square e é definida pela raiz quadrada da razao entre somatoério das componentes

harmonicas e o valor eficaz do sinal contendo todas as componentes harmonicas.

THD-F =

THD-R =

x 100%

(A.2)

onde, V] representa a componente fundamental, V; e V3 representam a segunda e a terceira

componente harmonica e V,, representa a enésima componente harmonica.

Figura 135 — Relacao entre a THD-F e a THD-R.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2018.
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APENDICE B - TEOREMA DE FORTESCUE - FASORES X VETORES
ESPACIAIS

Na representacao fasorial das componentes de sequéncia do Teorema de Fortescue
a sequéncia de rotagao dos fasores é sempre anti-horaria, independentemente da sequéncia
de fase. Nesta representacao as posigoes dos fasores correspondem aos argumentos dos

cossenos em um dado instante de tempo.

Os fasores as fases passam pelo eixo real na sequéncia A-B-C para a sequéncia
positiva (B.1):

Sq = S, - cos (wt — @,)
sequéncia positiva — < s, = S - cos (wt S — 2%) (B.1)

sC:SC-cos(wt—goa—i—Q%)

Os fasores as fases passam pelo eixo real na sequéncia A-C-B para a sequéncia

negativa (B.2):

Sq = Sg - cos (Wt — @,)
sequéncia negativa — ¢ s, = .S} - cos (wt — g + %’r) (B.2)

sC:Sc-cos(wt—goa—%“)

Na representagao por vetores espaciais (B.3) as posi¢oes angulares dos eixos das

fases sao independentes do fato dos sinais trifasicos serem de sequéncia positiva ou negativa.

A sequéncia de fase positiva altera a amplitude dos vetores espaciais no sentido
determinada por (B.1), o que faz com que o vetor espacial resultante gire no sentido
anti-horario e a sequéncia de fase negativa altera as amplitudes dos vetores espaciais no
sentido determinado por (B.2), fazendo com que o vetor espacial resultante gire no sentido

horario.

seq. positiva

= el (5 50t e r) |+

«

w |

(B.3)
1

emww[ (S0 + 5% + s<>)] |

w |

seq. negativa

Ainda, na representacao por vetores espaciais, o vetor espacial resultante da sequén-
cia positiva gira no sentido anti-horario e passa pelos eixos fixos na sequéncia A-B-C.
Para o sinal de sequéncia negativa, o vetor espacial resultante gira no sentido horario,

passando pelos eixos fixos na sequéncia A-C-B.
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Na Fig. 136 sao mostradas as representacoes das sequéncias de fase do teorema de

Fortescue por fasores e por vetores espaciais.

Figura 136 — Representacao das sequéncias de fase do teorema de Fortescue por fasores e
por vetores espaciais.

Fasores:

Sequéncia Positiva [A-B-C] Sequéncia Negativa [A—C—B]

w

.
>

Vetores Espaciais:

Sequéncia Positiva [A—B—C] Sequéncia Negativa [A—C—B]

Wn

Y

I
~,

Wn

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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APENDICE C - PARAMETROS DE PROJETO

Na Tabela 12 sao apresentados os parametros do conversor que sao utilizados para

o projeto das malhas de controle.

Tabela 12 — Especificages técnicas da rede, das cargas e do projeto do filtro ativo.

Parametros ‘ Simbolo ‘ Valor ‘ Unidade
Tensdo da rede (F-N/F-F) Vabe 127/220 V(RMS)
Frequéncia da rede fr 60 Hz
Poténcia total Py 3,8 kVA
Indutancia do filtro Lgp 3,5 mH
Resisténcia do filtro Rp 150 mQ
Capaciténcia do filtro Cr 5,0 pF
Resisténcia série-equivalente RSEcrp 10,0 mQ
Tensdo de barramento Vi 500 \%
Capacitancia de barramento Cy 3300 pF
Resisténcia série—equivalente RSE¢y 70 mQ
Frequéncia de comutagao fs 18,0 kHz
Frequéncia de amostragem fa 36,0 kHz
Relacdo de frequéncia falfr 600 -
Resisténcia de carga (nominal) Rioad 24,4 Q
Indutor a montante (nominal) Lyt 1,0 mH
Resisténcia de carga (nominal) Rivad 1 24,4 Q
Indutor a montante (nominal) Lyetn 1,0 mH
Capacitor de filtro Cret 1,41 mF
Resisténcia de carga (nominal) Rivad,2 122 Q
Indutor a montante (nominal) Lyet 2 1,0 mH
Capacitor de filtro Cret,2 1,41 mF

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.






211

APENDICE D - VERIFICACAO NUMERICA DOS MODELOS MATEMATICOS
ORIENTADOS AO CONTROLE

Neste apéndice sao apresentadas as verificagoes numéricas dos modelos orientados
ao controle para as correntes de saida do conversor, da tensao sobre o capacitor de filtro de
salda e para a tensdo do barramento cc. Sao utilizadas simula¢oes numéricas no dominio

da frequéncia e do tempo para comprovar os modelos obtidos teoricamente.
D.1 MODELOS DE CORRENTE E DE TENSAO DE SAIDA

A verificagdo numérica do modelo de corrente utiliza a fungdo de transferéncia de
(5.14), que é representada pelo diagrama de blocos da Fig. 70. Na Fig. 137 sao mostrados
os resultados do modelo matemético e da simulacdo numérica no dominio da frequéncia. E

possivel verificar que a simulacao corresponde ao modelo obtido em todos os pontos de
analise.

Figura 137 — Validacao numérica para a corrente de saida no dominio da frequéncia.

100

Modelo matemaético
75 x  Circuito simulado

50

25

Amplitude (dB)

0

90

0
-90 m

-180 :
107! 10° 10! 10? 103 10*

Frequéncia (Hz)

Fase (Graus)

Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.

A verificacdo numérica no dominio do tempo das correntes e tensoes no filtro
utiliza uma variacao da razao ciclica em 100 ms para observar a dindmica do sistema. Na
Fig. 138 (a) sao mostradas as correntes para o conversor alimentando uma carga puramente
resistiva e na Fig. 138 (b) sdo mostradas as correntes para o conversor conectado a rede.
Dessa forma, é possivel verificar que os modelos mateméaticos obtidos correspondem aos
resultados de simulagdo numérica mesmo com o conversor conectado a diferentes elementos.
Na Fig. 139 sd@o mostradas as tensoes nos capacitores de saida para as mesmas condigoes

de teste das correntes, com carga puramente resistiva e conectado a rede.
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APENDICE D. Verificagio numérica dos modelos matemdticos orientados ao controle

Figura 138 — Verificagdo numérica no tempo para a corrente nos indutores de saida.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.
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Figura 139 — Validacao numérica no tempo para a tensao nos capacitores de saida.
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D.2 MODELO DA TENSAO DE BARRAMENTO CC

A verificacao numérica utiliza o circuito equivalente da Fig. 72 descrito pelo diagrama,
de blocos da Fig. 73. A Fig. 140 (a) apresenta os resultados do modelo matemaético e da
simula¢ado numérica no dominio da frequéncia, enquanto que, na Fig. 140 (b) sdo mostrados
0s sinais no tempo para a simulacao numérica do circuito. Os pontos analisados no dominio
da frequéncia e do tempo correspondem ao modelo obtido em (5.18). Contudo, o modelo
perde precisao na estimacao do valor de saida a medida que a tensao cc atinge valores
mais distantes da condi¢ao inicial. Isso deve-se ao fato de que a tensdo é considerada
constante na relagao entre o valor de pico da corrente de entrada e a corrente I,, como
pode ser observado em (5.17). Portanto, o modelo de pequeno sinais responde melhor para

pequenas variagoes em torno do ponto de operagao da tensao de barramento cc.

Figura 140 — Verificagdo numérica para o modelo de tensao do barramento cc.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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APENDICE E - PROJETO DO FILTRO DA COMPONENTE FUNDAMENTAL

O filtro rejeita-faixa (Band-Stop Filter — BSF) é um filtro que atenua as frequéncias
em uma faixa limitada e, consequentemente, permite a passagem do restante das frequéncias
praticamente inalteradas em amplitude e fase. Este filtro pode ser formado pela combinagao
de um filtro passa-baixa e um filtro passa-alta que rejeitam um faixa de frequéncias entre
as bandas de cada filtro. O filtro notch é denominado quando o filtro rejeita-faixa possui
uma banda de atenuacao muito estreita, geralmente projetada para uma tnica frequéncia
ou uma banda muito estreita de frequéncias. Esse tipo de filtro é altamente seletivo em
frequéncia. A funcao de transferéncia do filtro notch é descrita como:

52 + w2
52 4+ 2Cwy, + 8 + wy?

Go(s) = (E.1)

onde w, ¢ a frequéncia central de rejeicao e o termo 2¢w,, define a banda de rejeicao.

Na Fig. 141 é mostrado o diagrama de Bode do filtro notch para diferentes parame-
tros de projeto. O termo que define a banda de rejeicao altera a amplitude e a fase em
torno da frequéncia de atenuacao central. Quanto menor a banda de rejeicao, menor é a
alteracao na amplitude e fase das frequéncias laterais, entretanto a resposta no tempo
torna-se mais lenta. Contudo, bandas de rejeicdo maiores alteram significativamente as
bandas laterais, mas possuem a atenuacao mais expressiva do sinal no tempo, como pode

ser observado na Fig. 142.

Figura 141 — Diagrama de Bode para o filtro notch para componente fundamental.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.



216

APENDICE E. Projeto do filtro da componente fundamental

Figura 142 — Resposta o filtro notch para um sinal de entrada da componente fundamental.
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APENDICE F - PROJETO DOS CONTROLADORES

Neste apéndice sao apresentados os projetos dos controladores utilizados para o
comparativo entre as técnicas similares. Sao apresentados os diagramas de Bode e de Nyquist
de acordo com os procedimentos de projeto previamente apresentados. O controlador
repetitivo OHRC, o controlador repetitivo nk=+m e um controlador proporcional-ressonante

sao apresentados a seguir.
F.1 CONTROLADOR REPETITIVO OHRC

O controlador repetitivo OHRC proposto por (COSTA—CASTELLO; GRINO;
FOSSAS, 2004) e apresentado em (F.1) é projetado para as componentes harménicas

fmpares, como mostrado na Fig. 143 (a).
GOHRC(Z) = kOHRC HS— ') onde N = -2 - N* (Fl)
2
F.2  CONTROLADOR REPETITIVO nk £m

O controlador repetitivo nk + m proposto por (LU et al., 2014) e apresentado
em (F.2) é projetado para as componentes da familia 6k £ 1Vk € N, ou seja, h =
(£1,4£5,4+7,£9,- ), como mostrado na Fig. 143 (b).

cos(2mm/n) - z~N/m — z72N/n T,
rc = krc ) y d N=_—¢eN* s F.2
Gre() 1 —2cos(2rm/n) - z=N/m 4 z=2N/n onde T < (F:2)
. ~—N/n _ _—2N/n
e cos(2mrm/n) - z z (F.3)

(1 — eJzmmin Z’N/”) (1 — e~d2mm/n z’N/”) '

nk+m nk—m

F.3 CONTROLADOR PROPORCIONAL-RESSONANTE

O controlador proporcional-ressonante proposto por Bojoi et al. (2005) e apresentado
por Yepes et al. (2011) e indicado em (F.4) é projetado para as componentes da familia
6k £ 1Vk € N, ou seja, h = (£1,45,£7,49, - -+ ), como mostrado na Fig. 143 (c).

s - cos(¢}) — h - wy - sen(¢})
s2+ h? - wi

Cbals) =kt Y kun- , (F.4)

h=1,2,-

onde w; € a frequéncia fundamental, ¢, é o avango de fase aplicado a componente de

frequéncia h - w; e k, é o ganho proporcional.
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Figura 143 — Diagramas do projeto do controlador repetitivo OHRC.
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(c) Controlador proporcional-ressonante.

Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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APENDICE G - RESULTADOS EXPERIMENTAIS COMPLEMENTARES

Neste apéndice sao apresentados alguns resultados experimentais obtidos com
diferentes condi¢des de projeto. Sao resultados com modo de atualizacdo simples, com
avanco de fase e sem acgao feedforward que foram obtidos anteriormente aos resultados
finais. Estes resultados demonstram a flexibilidade da proposta e a possibilidade de

implementacao da lei de controle com diferentes técnicas.

G.1 REGIME PERMANENTE

Na Fig. 144 sao apresentadas as formas de onda da tensao e corrente da rede e

corrente do conversor juntamente com sua andlise harmonica.

Figura 144 — Tensao fase—fase e corrente da rede, corrente do conversor em regime perma-
nente sem o filtro ativo para fase A.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2018.



220 APENDICE G. Resultados experimentais complementares

G.2 REGIME TRANSITORIO

Na Fig. 145 sao apresentadas as formas de onda da tensdo e corrente da rede e
corrente do conversor para mudanca do sinal de referéncia de 0% para 110 %. Na Fig. 146

sao apresentadas as mesmas formas de onda, mas para mudanca da carga do retificador.

Figura 145 — Formas de onda para variagao de referéncia do controle de corrente.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2018.
Figura 146 — Formas de onda para variacao de carga cc.
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G.3 CONTROLE SEM ACAO FEEDFORWARD

Na Fig. 147 sao mostradas as correntes do conversor no instante em que a lei de
controle é acionada. Antes deste momento o conversor estava com todos os interruptores
bloqueados e a malha de controle desativada. Em seguida, o conversor ¢ acionado e a
referéncia do controle é ajustada para valor nulo, ou seja 0 A. Nesse instante é possivel
ver a perturbacao do sinal da rede sendo rejeitada pelo controlador de agao direta, pois
nao existe agao feedforward nesta condicao de teste. Também é possivel verificar o ciclo
de repeticao do controlador, que equivale a 60° ou a 2,778 ms, sendo visivel, apos esse

periodo, a acao efetiva que o controlador tem sobre o sinal de corrente.

Figura 147 — Detalhe da corrente no instante de acionamento da lei de controle sem a
acao feedforward.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.

G.4 INJECAO DE CORRENTE NA REDE ELETRICA

Outro teste complementar é apresentado com a injecao de poténcia ativa e reativa
na rede elétrica, com uma estratégia de controle diferente da proposta na tese. Neste caso,
correntes em fase e quadratura sao injetadas na rede para elevar a tensao eficaz no ponto
de conexao de cargas de um rede fraca, com cargas lineares e nao lineares. Na Fig. 148 (a)
sao apresentadas as correntes do conversor e a tensao fase-fase da rede alimentando cargas
lineares. O objetivo neste teste é injetar somente as referéncias de corrente de componente
fundamental e rejeitar toda e qualquer componente harmoénica de distirbio, nem efetuar

qualquer tipo de correcao harmonica.
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Na Fig. 148 (b) s@o apresentadas as correntes do conversor e a tensao fase-fase da
rede para uma variagao do sinal de referéncia de corrente senoidal. E possivel verificar
o rastreamento da referéncia de corrente proveniente da malha de controle externa. A

varia¢ao lenta da referéncia de corrente pode ser observada baseada em sua envoltoria.

Figura 148 — Formas de onda das correntes do conversor e tensao fase—fase da rede para
injecdo de componente fundamental em uma rede fraca.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2019.
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Na Fig. 149 (a) também sao apresentadas as correntes do conversor e a tensao
fase-fase da rede. A tensdo da rede possui uma distor¢ao acentuada quando uma rede fraca
alimenta cargas nao lineares. Entretanto, a malha de controle é projetada para rejeitar as
componentes harmoénicas do sinal de perturbacao, ou seja, da tensao da rede. Como dito
anteriormente, nao foi utilizada acao feedforward nestes testes, somente o controlador e o
avango de fase. Na Fig. 149 (b) é mostrada a andlise harmonica da corrente do conversor,
0 que comprova a rejeicdo das componentes harménicas (THD; = 0,892 %) em uma rede
com distor¢ao (THD, = 6,28 %), como mostrado Fig. 149 (c).

Figura 149 — Correntes do conversor e tensao fase—fase da rede para inje¢do da componente
fundamental em uma rede com distor¢ao harmonica.
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G.5 INFORMACOES ADICIONAIS EM REGIME PERMANENTE

Na Fig. 150 sao apresentados os resultados em regime permanente semelhantes
aos resultados experimentais da subse¢ao 6.5.3, porém sao incluidas as tensoes de linha

(fase-fase) da rede.

Figura 150 — Formas de onda em regime permanente para fase A. CH1 (Azul) [20 A/div]:
Corrente de carga; CH2 (Azul claro) [20 A/div]|: Corrente do conversor;
CH3 (Rosa) [20 A/div]: Corrente da rede; CH4 (Verde) [500V /div]: Tensao
fase-fase (A-B) da rede.
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Fonte: Elaborado pelo autor, 2020.
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