Juliano de Azevedo Borges

ANALISE E CONTROLE DO INVERSOR
COM FONTE DIVIDIDA CONECTADO A
REDE ELETRICA

Alegrete - Brasil
2019






Juliano de Azevedo Borges

ANALISE E CONTROLE DO INVERSOR COM
FONTE DIVIDIDA CONECTADO A REDE
ELETRICA

Dissertagao apresentada ao Programa de
Poés-Graduagao em Engenharia Elétrica da
Universidade Federal do Pampa - Alegrete,
como requisito parcial para obtencao do
grau de Mestre em Engenharia Elétrica

Universidade Federal do Pampa - UNIPAMPA

Programa de Pés-Graduacao em Engenharia Elétrica PPGEE

Alegrete - Brasil
2019






Juliano de Azevedo Borges

ANALISE E CONTROLE DO INVERSOR COM FONTE DIVIDIDA
CONECTADO A REDE ELETRICA

Dissertagao apresentada ao Programa de
Pos-Graduacgao em Engenharia Elétrica da
Universidade Federal do Pampa - Alegrete,
como requisito parcial para obtencgao do

grau de Mestre em Engenharia Elétrica

Trabalho de Conclusao defendido e aprovado em: Alegrete, 22 de Abril de 2019.

Banca examinadora:

Tl A Cal¥

77 -
Fel{pe Bovolini Grigoletto
Orientador

UNIPAMPA - Alegrete

Yoo /u/ ) ///&ui/u

J/ Jonas Roberto Tibola
UFSM - Santa Maria

,,/A”/Cuilherme Sebastiao da Silva
UNIPAMPA - Alegrete




Ficha catalografica elaborada automaticamente com os dados fornecidos
pelo(a) autor(a) através do Mdodulo de Biblioteca do
Sistema GURI (Gestéo Unificada de Recursos Institucionais) .

B732a

Borges, Juliano de Azevedo
~ ANALI SE E CONTROLE DO | NVERSOR COM FONTE DI VI DI DA CONECTADO
A REDE ELETRI CA / Juliano de Azevedo Borges.

168 p.

Di ssertacao(Mestrado)-- Universidade Federal do Panpa,
MESTRADO EM ENGENHARI A ELETRI CA, 20109.
"Orientacao: Felipe Bovolini Gigoletto”.

1. Controle Preditivo baseado em Mbdel os de Est ados
Finitos. 2. Inversores Tipo Fonte de Inpedancia. 3. Inversor
com Fonte Dividida. |. Titulo.




Dedico este trabalho aos meus pais e minha esposa pelo amor, carinho e apoio de

sempre.



"A felicidade resulta do esforco. A auséncia de esforco gera frustracao”.

(Mério Sérgio Cortella)



AGRADECIMENTOS

Primeiramente, a Deus por me dar suporte espiritual nos momentos de angustias e
incertezas ao longo dessa ardua caminhada até chegar ao final do desenvolvimento deste
trabalho.

Aos meus pais, Jodao e Valdira, pelo apoio e sacrificios que fizeram para que progredisse

nos estudos. Sempre acreditaram que a educagao é o melhor investimento!

A minha esposa, Talita, pela paciéncia e compreensao em varios momentos que tivemos
que abdicar de realizar atividades de lazer e também de estar com os amigos e familiares

em detrimento do desenvolvimento da pesquisa.

Ao meu orientador, Felipe Grigoletto, pela dedicagao impar na orienta¢ao do presente
trabalho. E um profissional extremamente dedicado e comprometido com suas atividades

académicas.

Aos colegas de trabalho da CORSAN, principalmente a Gestora do meu departamento,
Bruna Stangherlin, que sempre foi bastante compreensiva com relacao a flexibilidade
de alguns horarios e também por me incentivar a progredir nos estudos e por novas

capacitacoes.

Aos colegas de pesquisa do Laboratoério 115: Daniel Bat, Gabriel Cocco, Haiglan Plotsky,
Wellington Freitas, Conrado e o técnico Cleiton Lucatel. Tivemos varios momentos de
descontragao e confraternizagoes que ajudaram muito nessa jornada, principalmente, no
periodo inicial que fiquei como bolsista do Programa, no qual tive que me adaptar a uma

nova cidade, longe de familiares e amigos.

A Universidade Federal do Pampa (UNIPAMPA), que forneceu a infraestrutura para

que fosse possivel o desenvolvimento do trabalho.






RESUMO

Neste trabalho propoe-se a implementagao de duas estratégias de controle. A primeira é
chamada de Controle Preditivo baseado em Modelos de Estados Finitos (MPC - Model
Predictive Control) e a segunda é o Controlador Linear Tipo Proporcional-Integral (PI)
associado as técnicas de modulagdo PWM (Pulse Width Modulation). O MPC, até entao,
nao foi analisado para o Inversor de Fonte Dividida (SSI - Split Source Inverter). A
estratégia de controle MPC escolhida é a de Conjunto Finito (FS-MPC - Finite Set
MPC) considerando a andlise do SSI trifasico conectado a rede. O controlador proposto
implementa, através de um algoritmo, o modelo discreto do inversor fonte dividida para
prever o comportamento futuro das correntes de entrada e saida para cada estado de
comutacao. A acao de controle é definida minimizando uma funcao custo que possui
como parametros as amostras destas correntes, anteriormente citadas. Com relagao ao
Controlador PI sao demonstradas a modelagem das malhas de controle das variaveis
de tensao e correntes. Ainda, sdo evidenciados os critérios de projeto dos ganhos dos
controladores e a modelagem das técnicas PWM. O SSI foi recentemente proposto como uma
op¢ao alternativa ao Inversor Fonte de Impedéancia (ZSI - Z Source Inverter), comumente
usado. Esta topologia une a etapa de elevagao e inversao de tensao em um tnico estagio e
requer o mesmo nimero de chaves ativas dos inversores fonte de tensao (VSI - Voltage
Source Inverter) convencionais, trés diodos adicionais, dois elementos passivos (C' e L) e os
mesmos oito estados de comutacao. O desempenho das estratégias de controle propostas

sao validadas através dos resultados de simulacao.

Palavras-chave: Controle Preditivo baseado em Modelos de Estados Finitos, Inversores

Fonte de Impedancia, Inversor Fonte Dividida.






ABSTRACT

This paper proposes the implementation of two control strategies. The first one is called
Predictive Control based on Finite State Models (MPC) and the second is the Proportional-
Integral Linear Controller (PI) associated with the PWM (Pulse Width Modulation). The
MPC, to date, has not been analyzed for the Split Source Inverter (SSI). The chosen MPC
strategy of control is a Finite Set (FS-MPC - Finite Set MPC) considering a three-phase SSI
analysis connected to the grid. The proposed controller implements, through an algorithm,
the discrete model of the split source inverter to predict the future behavior of the input
and output currents for each switching state. The control action is defined minimizing a
cost function that has as parameters the samples of these currents, previously mentioned.
In relation to the PI Controller, the modeling of the control meshes of the voltage and
current variables is demonstrated. Also, the design criterion are highlighted of controller
gains and the modeling of PWM. The SSI was recently constructed as an alternative
option for commonly used Impedance Source Inverter (ZSI). This topology joins the stage
of voltage rise and inversion in a single stage and requires the same number of active
switches from the conventional Voltage Source Inverters (VSI), three additional diodes,
two passive elements (C' and L) and the same eight switching states. The performance of

the proposed control strategies are validated through simulation results.

Key-words: Predictive Control based on Finite State Models, Impedance Source Inverter,

Split Source Inverter.
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lacao Space Vector, em cada instante de amostragem T

Tensoes dos vetores nulos ou zeros, para implementacao da técnica de

modulacao Space Vector, em cada instante de amostragem T

Tempo de carga do indutor L, em cada instante de amostragem T
Tempo de descarga do indutor L, em cada instante de amostragem 7T’
Tensao de fase de saida do conversor

Ondulacao da corrente 77, em altas frequéncias

Ondulacao da corrente 77, em baixas frequéncias

Ondulacao da tensao do barramento CC v;,, em altas frequéncias
Ondulagao da tensao do barramento CC v;,, em baixas frequéncias

Tempo total para os vetores nulos para as técnicas de modulagao

Space Vector
Tempo total para o vetor nulo ¢7 na técnica de modulaggo MSVPWM
Tempo total para o vetor nulo tg na técnica de modulaggo MSVPWM

Corrente predita MPC controle de corrente genérico
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g Funcao custo do Controlador MPC

Aq, By, Cq e Dg  Matrizes do modelo em espaco de estados discreto

u Variaveis de entrada do modelo em espaco de estados

x* Referéncias do modelo em espaco de estados

xV Variaveis preditas no modelo em espaco de estados

X Varidveis medidas no modelo em espago de estados

A Fator de ponderacao ou fator de peso da funcao custo g do MPC
P* Poténcia ativa de referéncia da rede

Q" Poténcia reativa de referéncia da rede

pP Poténcia ativa de predita da rede

QF Poténcia reativa de predita da rede

pP* Poténcia ativa de referéncia da rede

Ry Resisténcia do filtro de saida (lado CA)

Ly Indutéancia do filtro de saida (lado CA)

ry, Resisténcia do indutor de entrada L do SSI

L Indutor de entrada do SSI

C Capacitor de entrada do SSI

u. Tensoes de referéncia na saida do conversor, em coordenadas abc
Ugpe Tensoes medidas na saida do conversor, em coordenadas abc
Vabe Tensoes medidas do lado da rede, em coordenadas abc

Vagj Tensoes medidas do lado da rede, em coordenadas af3

i]LD Corrente de entrada do MPC predita

vg Tensao predita do barramento CC ou sobre o capacitor do SSI
igbe Correntes de saida, em coordenadas abc

€ Erro das correntes de saida, em coordenadas af



Correntes de saida medidas, em coordenadas af3

Correntes de saida preditas, em coordenadas a3

Correntes de saida de referéncia, em coordenadas o3

Corrente de entrada do MPC de referéncia

Tensao de referéncia do barramento CC ou sobre o capacitor do SSI
Matriz de transformagao entre as coordenadas abc para o3

Matriz de transformagao entre as coordenadas abc para dq

Poténcia ativa medida do lado da rede (g - grid)

Poténcia reativa medida do lado da rede (g - grid)

Corrente equivalente de saida do conversor (utilizado na modelagem

do conversor para o MPC)

Ntmero total de amostras consideradas para o calculo do erro médio

das variaveis de corrente e tensao da modelagem

Erro na corrente de saida, em coordenada «

Erro na corrente de saida, em coordenada /3

Erro médio quadratico da corrente de saida.

Erro médio (média aritmética) da corrente de entrada

Erro médio (média aritmética) da tensao do barramento CC

Fungoes custo definidas para a modelagem de controle de corrente
MPC

Distturbio na tensdo do barramento CC
Disturbio na corrente de entrada

Disturbio na razao ciclica

Funcao de transferéncia que relaciona =

Funcao de transferéncia que relaciona )

—~

5)

Fungao de transferéncia do controlador PI do barramento CC

Fungao de transferéncia do controlador PI da corrente de entrada



G, (s)

GuF,(8)

Wn

klv
AB,CeE

XUeY

Funcao de transferéncia do controlador PI da corrente de entrada em

malha fechada

Funcao de transferéncia do controlador PI da tensao do barramento
CC em malha fechada

Frequéncia nominal
Banda de passagem
Ganho proporcional do controlador PI de if,
Ganho integral do controlador PI de iy,
Ganho proporcional do controlador PI de v¢o
Ganho integral do controlador PI de v¢o
Matrizes dindmicas da modelagem de pequenos sinais do SSI

Variaveis do modelo médio da modelagem de pequenos sinais do SSI

A, As By, By, C, Cy, E; e E5  Matrizes dinamicas do modelo médio para os

Ha, Uy € He

Vag, Ubg € Ucg

LS

dois modos de operagao do SSI

Referéncias de tensao de entrada para o modulador da malha de

controle PI

Modulantes ou sinais de referéncia para gerar os sinais de controle

das chaves

Acao de controle de i, para o SSI

Acao de controle de ve para o SSI

Acao de controle das correntes de saida em coordenada d

Acao de controle das correntes de saida em coordenada ¢

Erro das correntes de saida em coordenada d

Erro das correntes de saida em coordenada ¢

Moédulo quadratico das tensoes de saida do controlador (14 € fi4)

Restri¢gdes para operagao no regime linear do conversor SSI imple-

mentando a técnica de modulacago PWM

Limite superior para operacao no regime linear



LI Limite inferior para operacdao no regime linear

Vo Tensao de modo comum
Vi Tensao méaxima ou tensao de pico das referéncias senoidais
T, e Variaveis perturbadas ou distirbios em variaveis de tensao e corrente

F, G, W, R edist Matrizes resultantes do modelo equivalente de pequenos

sinais

Rg1, Rgo e Rgs  Retas de separagao que definem os planos de separacao para

selecao dos setores da técnica de modulacao Space Vector

Ri1, Rro, Rrs3, Rr4, Rrs e Rrg  Retas limites que definem o limite do valor de
referéncia a ser sintetizado, em cada setor selecionado,na técnica de

modulagao Space Vector

My, Ms, M3, My, Ms e Mg Matrizes de decomposicao para implementacao da

técnica de modulacao Space Vector
Tprer Amplitude da portadora triangular
Uma, Umb € Ume  Comparadores Space Vector

S1, .52, 53, 54, S5e S6  Setores do Space Vector
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33

1 INTRODUCAO

O crescimento da geragao distribuida, nos tltimos anos, impulsionou o desenvolvimento
de novas topologias de conversores (MENESES et al., 2013). Em varias aplicacoes, a tensao
CA requerida excede a tensao de entrada CC, portanto, as arquiteturas convencionais em
dois estagios, que incluem o conversor para elevacao de tensdo mais o inversor de fonte de

tensao, sao necessarios para processar a energia da fonte.

Alternativamente, o Inversor de Fonte de Impedancia (ZSI -Z-Source Inverter) (SIWA-
KOTT et al., 2015a) originalmente proposto por (PENG, 2002) foi utilizado para fornecer
um numero reduzido de estagios de conversao de energia com capacidade de aumento de
carga e menor nimero de componentes. No entanto, estados de comutagao adicionais sao
necessarios para produzir o estado de curto-circuito da saida do conversor (chamado de
shoot-through). Por outro lado, o inversor de fonte dividida (SSI -Split Source Inverter) foi
recentemente proposto por (ABDELHAKIM; MATTAVELLI; SPIAZZI, 2016a) e apresenta
alguns recursos interessantes quando comparado ao ZSI. Ele apresenta uma tnica etapa
de conversao de energia e emprega um inversor convencional que gera oito estados de
chaveamento com trés diodos adicionais (um por brago/fase) e dois elementos passivos (L
e (). Como mérito, apresenta reduzido esfor¢o de tensdo nos dispositivos para maiores
ganhos de tensao. No entanto, como desvantagens, a topologia apresenta assimetria com
relagdo as correntes das chaves superiores e inferiores e altas frequéncias de comutacao nos

diodos de entrada.

Uma melhoria na topologia SSI para reduzir as altas perdas de diodos foi proposta em
(LEE; HENG, 2017). Além disso, as topologias multiniveis foram derivadas do inversor
de fonte dividida como o Flying Capacitor (FC-SSI) (ABDELHAKIM; MATTAVELLI,
SPIAZZI, 2016b) e o Diode-Clamped (DC-SSI) (ABDELHAKIM; MATTAVELLI, 2016).

Quando se trata de estratégias de controle para o SSI, até o presente momento, uma
estratégia de controle desacoplada foi desenvolvida em (ABDELRAZEK et al., 2017).
Esta estratégia de controle é realizada em eixos de referéncia sincrona e usa a técnica
Space Vector Modificada (MSVPWM - Modified Space Vector Pulse Width Modulation). A
topologia SSI possui como grande mérito nao requerer nenhuma sequéncia de comutacao
especial para sua operagao, por isso, torna-se possivel a implementacao das técnicas de
modulagdo ja bastante difundidas na literatura, tais como: SPWM (Sinusoidal Pulse
Width Modulation), SVGPWM (Space Vector Pulse Width Modulation), THPWM (Standard
Third-Harmonic Injected Pulse Width Modulation), BTHPWM (Biased Third-Harmonic
Injected Pulse Width Modulation), entre outras.

Ao longo dos tltimos anos, o Controle Preditivo baseado em modelo de estados (MPC



34 Capitulo 1. INTRODUCAO

-Model Predictive Control) foi utilizado com sucesso para o controle de conversores fonte de
tensdao (RODRIGUEZ et al., 2007; VAZQUEZ et al., 2017). Em termos gerais, o controle
preditivo pode ser considerado como qualquer algoritmo que utiliza o modelo do sistema
para prever seu comportamento futuro e seleciona a a¢ao de controle mais apropriada com
base em um critério de otimizagdo (KOURO et al., 2009; YOUNG et al., 2014).

Entre as varias abordagens, o Controle Preditivo baseado em Modelo de Estados (FS-
MPC -Finite Set MPC) faz uso da natureza discreta inerente dos conversores de energia
(YOUNG MARCELO A. PEREZ, 2014). Uma vez que o conversor possui um ntimero finito
de estados de comutacao, o problema de otimizacao ¢é limitado para prever o comportamento
do sistema para esses possiveis estados de comutagao em um curto horizonte (KOURO et
al., 2009). Foram propostas modificagdes em estratégias MPC (CORTES; VATTUONE;
RODRIGUEZ, 2011; MATHEW; SHUKLA; BANDYOPADHYAY, 2016).

Foi obtido éxito nas implementagoes do FS-MPC em conversores Fonte de Impedancia
para superar o efeito de fase nao-minima e a limitacao entre o Shoot-Through e o indice de
modulagao (BAKEER; ISMEIL; ORABI, 2016; BAYHAN et al., 2017; MOSA; BALOG;
ABU-RUB, 2017), onde a corrente no indutor, a tensao no capacitor e as tensoes de saida

sao exemplos dos principais objetivos de controle.

Com base na situagao atual, através de uma breve cronologia demonstrada sobre os
estudos realizados com relagao ao controlador MPC e também a topologia SSI, esta sendo
proposto neste trabalho o estudo do Controlador Preditivo Baseado em Modelos de Estados
Finitos para Inversores Trifasicos Tipo Fonte Dividida. Onde a estratégia de controle MPC,
até entao, nao foi analisada para esta topologia. O controlador proposto implementa o
modelo discreto do SSI para prever o comportamento futuro das correntes de entrada e saida
para cada estado de comutacao. A agao de controle é definida minimizando uma funcao
custo (gj). Além disso, um controlador linear tipo proporcional-integral (PI) é utilizado
para regular a tensao do barramento CC. Ainda, sao implementadas técnicas de controle
e modulagoes classicas para esta topologia, tendo como objetivo estabelecer parametros
de andlise com relagao a estratégia MPC. Ao final, os resultados sao apresentados para

demonstrar o desempenho dos controladores propostos.

1.1 MOTIVACAO

O cenario atual esta favoravel ao investimento em energias renovaveis. Dados recentes
dos principais 6rgaos mundiais, relacionados a geracao de energia, demonstram esta
transicao entre as modalidades de geracao, em que as energias renovaveis ganham cada
vez mais espago na matriz energética. As informagoes apresentadas demonstram recorde
de novas adig¢oes de capacidade de energia renovavel instalada, redugao rapida dos custos
e desacoplamento do crescimento econémico e das emissoes de didxido de carbono (C'O3)

relacionadas a produgao de energia elétrica (REN21, 2017).
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No Brasil, os Boletins Mensais de Monitoramento do Sistema Elétrico Brasileiro do
Ministério de Minas e Energia (MME, 2017a; MME, 2018), demonstram que as fontes
renovaveis estao ganhando cada vez mais espaco na matriz energética e, em contrapartida, as
fontes térmicas tem tido significativa reducdo. Atualmente, as fontes renovaveis (hidrdulica
+ biomassa + edlica + solar) representam 83,0 % da capacidade instalada de geracao de
energia elétrica brasileira. A Figura 1 ilustra, claramente, o avanco da representatividade

na matriz energética das fontes edlica e solar, no ultimo ano.

O Plano Decenal de Expansao (2016-2026), também apresentado pelo Ministério
de Minas e Energia (MME, 2017b), aponta que 75% da expansao planejada (64 GW)
estd baseada em fontes renovaveis, sendo 54% de edlica, solar, biomassa e PCHs. Os
investimentos estimados, no periodo, em edlica e solar sao de 12,7 bilhoes de reais por
ano. No planejamento o que é relevante é o acréscimo de fontes edlicas no SIN (Sistema
Interligado Nacional), ja que a previsao é de 185% de acréscimo (10 GW, em 2016, para
28,5 GW, em 2026). No ano de 2016, o Brasil foi o quarto no mundo em novas instalagdes
de geracao edlica e ocupava a nona posicao no mundo em capacidade instalada desta fonte

de geracao.

Figura 1 — Matriz de Capacidade Instalada de Geragao de Energia Elétrica - Dez/2017
(superior) e Dez/2018 (inferior).

Eolica7,8%

. Solar 0,7%
Hidraulica63,7%
Gas Natural 8,2%
Biomassa9,2%
Petrdleo 6,5%
Carvao 2,4%
Nuclear 1,3%
Qutros 0,2%
Térmica GD <0,1%
Edlica 8,8%
__-Solar 1,4%

Hidraulica 63,8%
/ Gas Natural 8,0%

Biomassa9,0%

Petrdleo 5,7%

Carvdo 2,0%
Nuclear 1,2%

Outros 0,1%
Térmica GD <0,1%

Fonte: (MME, 2017a) e (MME, 2018).
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Em 2015 foi langado o Programa de Desenvolvimento da Geracao Distribuida de
Energia Elétrica - ProGD (MME, 2015), para ampliar e aprofundar as agoes de estimulo a
geracao de energia pelos proprios consumidores, com base nas fontes renovaveis de energia
(em especial a solar fotovoltaica). O Programa pode movimentar pouco mais de 100 bilhoes
de reais em investimentos, até 2030. A previsao é que, até 2030, 2,7 milhoes de unidades
consumidoras poderao ter energia gerada por elas mesmas, entre residéncia, comércios,
industrias e no setor agricola, o que pode resultar em 23.500 MW (48 TWh produzidos)
de energia limpa e renovavel, o equivalente a metade da geragao da Usina Hidrelétrica de
Itaipu. Com isso, o Brasil pode evitar que sejam emitidos 29 milhoes de toneladas de C'Oq

na atmosfera.

Novas normativas e incentivos fiscais tem favorecido para que haja o crescimento de
sistemas de geracao distribuidas. Um dos grandes motivadores para isto, foi a elaboragao
da Resolugdo Normativa n° 482/2012 (ANEEL, 2012; MME, 2017¢), com Resolugao
Complementar n° 687/2015 (ANEEL, 2015).

Esta Resolucao define uma série de critérios necessarios a conexao ao SIN e, também, as
formas de compensacao por esta energia fornecida ao sistema. Atendendo a estes critérios,
um consumidor de energia elétrica pode instalar pequenos geradores em sua unidade
consumidora (como, por exemplo, painéis fotovoltaicos e pequenas turbinas edlicas) e
a energia gerada é usada para abater o consumo de energia elétrica da unidade. A RN
n° 482/2015 também permite a instalagdo de sistemas de geragao distribuida em locais
diferentes do ponto de consumo. Para tanto, existem as seguintes alternativas: Autoconsumo

Remoto, Condominio e Geracao Compartilhada.

Em (FRAUNHOFER - ISE, 2018; GWEC, 2017; FRAUNHOFER - IWES, 2018;
STANFORD UNIVERSITY, 2015) é apresentado o novo cendrio mundial com a proje¢ao
para as proximas décadas que é bastante otimista. Tendo como grande destaque um
crescimento exponencial da energia solar e sendo a principal fonte, juntamente com a
edlica (em menor proporgao), responsavel por suprir o crescimento da demanda por energia

elétrica. As Figuras 2 e 3 ilustram, claramente, a projecao deste novo panorama.
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Figura 2 — Projecao de Fontes de Energia e Demanda no mundo.
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Fonte: (STANFORD UNIVERSITY, 2015).

Figura 3 — Tendéncia mundial das energias renovaveis.
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Na Figura 4 demonstra-se a evolugao dos precos do mercado de energia solar, em que a
média de precos dos médulos fotovoltaicos caem cerca de 20% a cada vez que o volume de

vendas acumulado dobra. O que torna esta modalidade de geragao cada vez mais atrativa

a novos investimentos.
Figura 4 — Mercado mundial de geracao de energia solar - Evolu¢ao dos pregos.
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Fonte: (FRAUNHOFER - ISE, 2018).

O presente trabalho insere-se neste novo contexto de energia no mundo, em que
o aumento da representatividade na matriz energética das fontes renovaveis acabam
impulsionando o desenvolvimento de novas topologias de conversores e buscando o aumento
da eficiéncia e performance das difundidas no mercado. Tendo como intuito, principalmente,
a reducao de custos em seus elementos de projeto para que o retorno do investimento no
sistema de geracao de energia elétrica seja o mais breve possivel e o torne competitivo no

mercado.

1.2 METODOLOGIA

Primeiramente, foi realizada a revisao bibliografica das topologias de inversores fonte de
impedancia desenvolvidos até o presente momento. Em func¢ao dessa revisao foi demonstrado

um estudo comparativo entre as diferentes possibilidades de topologias.

Apbés, foi realizada a modelagem da estrutura SSI associado ao inversor trifasico,

definindo abordagens deste sistema conectado a rede.
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O préximo passo foi a elaboragao do algoritmo para implementacao da estratégia de

controle MPC e a definicao dos critérios envolvidos para determinagdo da funcao custo.

Na sequéncia foram avaliados os resultados em nivel de simulagao, para validar o modelo
desenvolvido. Tomando como base a insercao de perturbac¢oes em variaveis importantes
para o sistema, tais como: corrente de entrada (i), corrente de saida (ir,), poténcias (P,

e (Qy)) e foram analisadas as respostas do sistema diante destas perturbagoes.

A pentltima etapa, como forma de realizar uma segunda abordagem de controle do SSI,

foi desenvolvida também a modelagem do Controlador Linear tipo Proporcional-Integral.

A 1ltima etapa foi a andalise dos resultados do Controlador Linear frente as perturbagoes

das variaveis do sistema.

1.3 OBJETIVOS

1.3.1 OBJETIVO GERAL

O objetivo do presente trabalho é realizar a implementacao da topologia de inversores
alimentados em Tensao de Fonte Dividida utilizando Controlador Preditivo baseado em
modelo de estados finitos e também Controlador tipo Proporcional-Integral associado a

técnicas de modulacao PWM.

1.3.2 OBJETIVOS ESPECIFICOS

De forma detalhada, os objetivos especificos deste trabalho sao:

A. Descrever o modelo adequado do Inversor Alimentado em Tensao de Fonte Dividida;

B. Desenvolver e analisar estratégias de controle MPC que possam ser aplicadas ao

conversor em estudo;

C. Desenvolver e analisar estratégias de controle linear associadas as diferentes técnicas

de modulagoes por largura de pulso;

D. Realizar ensaios, em nivel de simulacao, para analisar o desempenho das estratégias

de controle definidas;

1.4 ORGANIZACAO DO TRABALHO

No presente Capitulo sao apresentados os objetivos, metodologia e motivagoes para

desenvolvimento do trabalho proposto.

No Capitulo 2 é evidenciada a Revisao Bibliografica. Sao abordadas as topologias Fonte
de Impedancia, métodos classicos de controle linear, técnicas de modulacdo e também

sobre as variantes do método de Controle Preditivo aplicados a eletronica de poténcia.
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No Capitulo 3 é abordada a modelagem do Controlador Preditivo. Este Capitulo é
dividido em duas partes principais. A primeira parte trata sobre a modelagem do conversor
Fonte Dividida, no qual sao demonstrados os modos de operacao e a modelagem nos
dominios de tempo continuo e discreto. E a segunda parte diz respeito a modelagem
do controlador FS-MPC, onde sao explorados os critérios adotados para determinagao
da funcéo custo, bem como o algoritmo de implementacdo da estratégia de controle. E
realizada a implementacao do controlador e sao analisados os resultados do conversor SSI

conectado a rede.

No Capitulo 4 é desenvolvida a modelagem do Inversor Fonte Dividida utilizando
Controlador Linear do tipo Proporcional-Integral. E demonstrado a modelagem dos

controladores e sao analisados os resultados de simulagao deste sistema conectado a rede.

Por fim, no Capitulo 5, sao apresentadas as consideracoes finais e conclusoes gerais
extraidas deste documento. Também sao citadas as publicagoes que foram originadas no

processo de pesquisa durante o desenvolvimento deste trabalho.
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2 REVISAO BIBLIOGRAFICA

O Capitulo 2 tem como objetivo demonstrar o embasamento tedrico necessario para
o bom entendimento das modelagens desenvolvidas neste trabalho. Sao apresentadas
as principais topologias Fonte de Impedancia e as estratégias de controle e modulagao

comumente implementadas a estes conversores.

2.1 TOPOLOGIAS FONTES DE IMPEDANCIA

As topologias Fonte de Impedancia fornecem um meio eficiente de conversao de energia
entre a fonte e a carga a uma ampla gama de aplicagoes de conversao de energia elétrica:
CC-CC, CC-CA, CA-CC e CA-CA. Outra importante caracteristica destas topologias
¢ o reduzido nimero de interruptores de poténcia quando comparados com estruturas

convencionais de dois estdgios de conversao (Conversor CC/CC + Inversor).

Vérias topologias e métodos de controle sao compilados em (STIWAKOTTI et al., 2015a)
e (SIWAKOTT et al., 2015b), respectivamente, utilizando diferentes redes de fonte de
impedéncia: acionamentos com velocidade ajustéavel (PENG, 2003b; JOSEPH; ORTIZ-
RIVERA, 2005), fontes de alimentagao ininterruptas ( Uninterruptible Power Supply - UPS)
(ZHOU et al., 2008; KULKA; UNDELAND, 2008), geragao distribuida, tais como: células
combustiveis, energia fotovoltaica, energia edlica, etc; (LI et al., 2013; SIWAKOTI; TOWN,
2013; GAJANAYAKE; VILATHGAMUWA; LOH, 2007; GE et al., 2013; ABU-RUB et al.,
2013; PARK et al., 2009; LI et al., 2009; LIU et al., 2011; HUSSIEN; TAHA; MAHGOUB,
2015; SHRIVASTAVA; KARKAR; SINGH, 2016), armazenamento de energia através de
baterias ou supercapacitores (LIU et al., 2013; CINTRON-RIVERA et al., 2011; SU et
al., 2014; LIANG et al., 2016; RASIN; RAHMAN, 2015), veiculos elétricos (SHEN et al.,
2007; GUO et al., 2013; PENG; SHEN; HOLLAND, 2007), entre outros.

Associando a escolha adequada dos dispositivos de comutacao, topologias e configu-
ragoes, sao possiveis uma grande variedade de topologias de conversores com diversas

caracteristicas:

e Niveis de tensao de saida
Redugao de tensao (Buck);
Elevacao de tensao (Boost); e

Elevacao-redugao de tensao (Buck-Boost).

e Fluxo de energia

Unidirecionais; e
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Bidirecionais.

e Conexoes de saida
Isolados; e

Nao-isolados.

e Entre outras.

Atualmente uma atencao especial tem sido dada aos sistemas de geracao distribuida.
Grande parte destes sistemas requerem um conversor estatico para a conexao com a rede.
Tradicionalmente, dois tipos de inversores sao utilizados, conhecidos por VSI (Voltage
Source Inverter) e CSI (Current Source Inverter). Uma vez que as fontes primarias possuem
caracteristicas varidveis e intermitentes, isto resulta em uma ampla faixa de tensao CC
disponivel. Entao, ambos possuem limitada faixa de operacdo, quando utilizados em
geracao distribuida. Este fato pode ser superado com o uso de conversores CC-CC para
ampliar a faixa de operacao dos inversores, resultando em uma topologia com dois estagios

de conversiao.

A Figura 5 apresenta a configuracao genérica da topologia fonte de impedancia para
sistemas de conversao de energia elétrica com intimeras possibilidades de configuragoes de

comutacao dependendo dos requisitos da aplicacao.

Figura 5 — Estrutura genérica das topologias fonte de impedancia.
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————

Fonte: Adaptado de (STWAKOTT et al., 2015a).

Para utilizar as propriedades da Rede de Fonte de Impedancias, diferentes configuragoes
de chaveamento podem ser adotadas e moduladas com diferentes estratégias PWM e
técnicas de controle para atender a varios requisitos de aplicagao (SIWAKOTI et al., 2015a;
SIWAKOTT et al., 2015b).
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Os circuitos alimentados pelos Inversores Fonte de Impedéancia sao implementados em
aplicacoes fotovoltaicas (photovoltaic - PV'), principalmente, devido a sua configuracao
permitir, em um tnico estagio, boa capacidade de elevacao ou redugao (buck/boost) de
tensao e propiciar maior confiabilidade para o sistema. Isto acontece porque existe uma rede
de impedancias de acoplamento do circuito principal do inversor (circuito de chaveamento)
com a fonte CC (PV), fazendo com que a ZSI alcance tensoes de buck/boost em um tnico

estagio, sem a necessidade de introducao de mais dispositivos de comutagao.

A fim de unir os dois estdgios em apenas um conversor, (PENG, 2003a; PENG, 2002)
propoe o uso do inversor fonte de impedancia. Além de unir as caracteristicas de CC-CC e

CC-CA este conversor pode operar como elevador ou rebaixador de tensao.

A topologia basica é demonstrada na Figura 6 e pode ser generalizada como uma rede
de duas entradas sendo formada pela combinacao de dois elementos armazenadores de
energia (L e C'). Entretanto, diferentes configuracoes de rede sao possiveis para melhorar
o desempenho deste circuito de referéncia, através da adicdo de diferentes elementos
nao-lineares na rede de impedéancias como, por exemplo, diodos, interruptores/chaves e/ou

uma combinacao de ambos.

Figura 6 — ZSI.
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Fonte: Adaptado de (PENG, 2002).

O ZSI possui dois modos de operacgao: Shoot-Through e Non-Shoot-Through. Durante
o estado de Shoot-Through os terminais de saida do ZSI sao curto-circuitados por um
interruptor ou uma combinacao de interruptores que, por sua vez, fardao com que o diodo D
na rede seja polarizado reversamente. Neste estado ocorre armazenamento de energia nos
indutores e capacitores (Figura 7(a)). Durante o préximo estado ativo, também conhecido
como Non-Shoot-Through, o diodo D retorna ao estado de condugao e esta energia é

transferida para a carga com a possibilidade de elevacao de tensao (Figura 7(b)).
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Figura 7 — Modos de operagao do ZSI: (a) Shoot-Through (b) Non-Shoot-Through
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Fonte: Adaptado de (PENG, 2002).

Desde a publicacao da primeira rede de fonte de impedancia, chamada de "Z-Source
Inverter" (PENG, 2002), muitas topologias modificadas com estratégias de controle e
modulacao melhoradas foram propostas e publicadas para melhorar o desempenho em

varias aplicagoes, as quais sao ilustradas de forma grafica na Figura 8.
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Figura 8 — Classificacao das Topologias Fontes de Impedancias.
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Fonte: Adaptado de (SIWAKOTI et al., 2015a).

2.2 SPLIT SOURCE INVERTER

Nesta secao ¢ evidenciada a topologia do Inversor Fonte Dividida, a qual é objeto de

estudo do presente trabalho de pesquisa, e tem origem nas topologias de Redes Fonte de

Impedancias. Também sao apresentados a modelagem que descreve os modos de operacao

deste conversor e suas similaridades com o Conversor Boost. A Figura 9 ilustra a topologia

em um sistema trifasico.
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Figura 9 — SSI conectado a ponte trifasica.
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Fonte: Elaborado pelo autor.

Figura 10 — Modos de operacao do SSI: (a) Circuito equivalente durante a carga de L,
(b) Circuito equivalente durante a descarga de L.

Fonte: Elaborado pelo autor.

O inversor trifasico de Fonte Dividida utiliza a mesma ponte completa (Full-Bridge -
FB) do VSI trifdsico convencional que propicia a elevagao de tensao (Boost). A rede de
impedancias SSI é composta por dois elementos passivos: um indutor L conectado em série
com a fonte de entrada CC e um capacitor C' conectado em paralelo com a ponte inversora.
Além disso, as entradas de trés diodos sao conectados ao indutor L e suas saidas com o
ponto central de cada um dos bragos/fases da ponte trifisica, conforme demonstrado na
Figura 9. A Figura 10(a) demonstra o processo de carga do indutor da rede de impedancias
SSI, onde pelo menos uma das chaves inferiores 51, 53 ou 53 deve estar ativa para permitir
que o indutor L seja carregado. O tnico estado que faz com que haja a descarga do indutor
é quando todas as chaves superiores estao ativas e nao ha nenhuma das chaves inferiores
em condugao, com isso os diodos em antiparalelo com estas chaves estaticas permitem
o fluxo desta corrente de descarga e, também, promove a carga do capacitor C' (Figura

10(b)). Na Figura 11 sdo evidenciados, de forma detalhada, os estados que promovem a
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carga e descarga de L. Vale ressaltar que o controle das chaves superior e inferior de cada
uma das fases se da de forma complementar, ou seja, enquanto uma recebe o sinal de

ativacao a outra estara desativada.

Conforme mencionado, o indutor pode ser carregado durante qualquer um dos seis
estados ativos e em um dos dois estados zeros (através das chaves inferiores da ponte). J& a
descarga acontece durante o estado zero resultante da ativacao de todas chaves superiores
e condugao por seus respectivos diodos em antiparalelo (ABDELHAKIM; MATTAVELLI;
SPIAZZI, 2016a; ABDELHAKIM; MATTAVELLI; SPTAZZI, 2016b; ABDELHAKIM;
MATTAVELLI, 2016).

Desenvolvendo o balanco do fluxo de corrente no indutor e balanco de carga no capacitor,
a tensao média no inversor, normalizada, % pode ser determinada. Convenciona-se,
também, que o tempo destinado a carga de L sera denominado de ¢, e o tempo de descarga
de t;.

Durante o tempo de carga do indutor L, tem-se:

VL =Vin
Ic=0
Vsw =0

Vinw = Ve

(2.1)

E durante o tempo de descarga do indutor L:

Ve =Vin—Vo
Ic=1p, (2.2)

Vew = Vin

Vinw = Ve

onde sao definidas as variaveis do SSI em estado estacionério (valores médios) como sendo:
Vi Tensdo do indutor L.

Vsw: Tensao de chaveamento (switching) ou tensao sobre os diodos que conectam a

ponte trifasica.
Vinw: Tensao do inversor.
Ve Tensao do capacitor C.
Io: Corrente do capacitor C.

Vin: Fonte de entrada.
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Figura 11 — Estados de chaveamento do conversor SS1 trifasico, desconsiderando as
condigoes de carga (a) Estado 000 (b) Estado 001 (c¢) Estado 010 (d) Es-
tado 011 (e) Estado 100 (f) Estado 101 (g) Estado 110 (h) Estado 111,
onde “1” significa que a chave superior esta acionada.
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Fonte: Elaborado pelo autor.
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Assumindo a operagdo em regime permanente, a tensao média no indutor, para cada
ciclo de chaveamento, é nula. A partir desse pressuposto, pode-se determinar o ganho de
tensdo do conversor SSI, cujo comportamento entrada/saida é similar ao conversor Boost
ja bastante difundido nas bibliografias da area de eletronica de poténcia. Aqui Vi1 é a
tensao durante a parcela de tempo em que ocorre a carga do indutor e V7o é a tensao

durante a descarga de L.
VLleed+VL2<1_Dmed) =0 (23)
Substituindo Vi1 e Vi,

‘/ianed"i_(V;n_VC’) (1_Dmed) =0 (24)

Assim, o ganho de tensao para o SSI é,

Vinv _ 1
‘/i 1— Dmed

(2.5)

onde D,,.q é a razao ciclica média.

2.3 METODOS CLASSICOS DE CONTROLE

A grande vantagem da topologia SSI estd no fato de que nao é necessario realizar
nenhuma alteracao nas técnicas de modulagao ja conhecidas, haja vista que nenhum
estado extra é necessario para sua operacao, fato este que ocorre em outras topologias
fonte de impedancia como, por exemplo, ZSI, qZSI, entre outras. Com isso, as técnicas
de modulagao ja conhecidas podem ser implementadas sem qualquer restricao. O que
tem sido feito em publicacoes relacionadas as estas técnicas de modulagao é a otimizacao
dos tempos de carga e descarga do indutor L, de forma a melhorar a performance desta

topologia.

Nesta secao, sao evidenciadas as técnicas de modulacao por largura de pulso, e os
controladores lineares: proporcional-integral, proporcional-ressonante e por histerese. Para
todas as técnicas de modulagao, tem-se como referéncia a ponte completa trifasica apre-
sentada na Figura 9. Apds, sdo demonstrados as principais técnicas de controle preditivo

aplicados em eletronica de poténcia.

2.3.1 CONTROLE DE CORRENTE POR HISTERESE

Em (RODRIGUEZ et al., 2007) é apresentado a estratégia de controle de corrente por
histerese (Figura 12). Neste método, as correntes de saida sdo medidas e comparadas com
as referéncias, através da utilizagdo de um comparador por histerese. Cada comparador é

responsavel pelo sinal de controle para acionamento das chaves correspondente a cada um
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dos bragos/fases do inversor (S,, Sp e S¢), de modo que as correntes de carga sao forgadas

a permanecer dentro da faixa de histerese.

Figura 12 — Controle de corrente por histerese.
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Fonte: Adaptado de (RODRIGUEZ et al., 2007).

A principal vantagem deste método esta no fato de possuir baixa complexidade, o
que faz com que nao seja requerido circuitos com grande capacidade de processamento
para sua implementacao. O controlador por histerese possui bom desempenho com uma
resposta dindmica rapida. Porém, devido a interacao entre as fases, o erro atual nao é
estritamente limitado ao valor da faixa de histerese (RODRIGUEZ et al., 2007).

A frequéncia de chaveamento muda de acordo com as variacoes dos parametros de
carga e das condic¢des de operacao. Esta é uma das principais desvantagens do Controle por
Histerese, uma vez que uma frequéncia de chaveamento variavel pode causar problemas de
ressonancia. Além disso, as perdas de comutagao restringem a aplicacao do controle de
histerese a menores niveis de poténcia (RODRIGUEZ et al., 2007; POMILIO, 2017).

2.3.2 CONTROLE DE CORRENTE PROPORCIONAL-RESSONANTE

O Controlador Proporcional-Ressonante (PR) foi inicialmente proposto como um
regulador de sinais senoidais (ZMOOD; HOLMES, 2003). O PR é um controlador baseado
no principio do modelo interno, isto é, para que seja garantido o seguimento da referéncia
e/ou a rejeicdo a perturbagao, adiciona-se & malha de controle, ou na planta ou no
controlador, um termo que apresente ganho infinito na frequéncia que se deseja seguir e/ou
rejeitar. Ao garantir a priori a estabilidade em malha fechada, o erro de regime permanente
do sinal rastreado sera nulo naquela frequéncia, mantendo os sinais com amplitude finita

em qualquer ponto da malha de controle, o que leva ao seguimento de referéncia ou rejeicao
a perturbagoes (CHEN, 2009).

O objetivo do controlador nesta malha de controle é seguir uma referéncia senoidal com

frequéncia w,, portanto, uma das exigéncias do controlador é que apresente o denominador
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descrito Cgep(s) = 8% +w?, porém o numerador pode assumir até dois zeros finitos, ou seja,

um polinémio em s de ordem 2, cujos ganhos sdo parametros que serao ajustados.

Nota-se em Cyep(s) a presenga da singularidade na frequéncia desejada, a qual é
descrita como requisito para o PMI - principio do modelo interno. Na Figura 13, é
apresentado o diagrama de Bode que ilustra o comportamento do controlador ressonante.
Para a frequéncia de interesse w,, ha um ganho elevado que é representado pelo pico de

ressonancia na curva de magnitude do diagrama.

Figura 13 — Diagrama de Bode do Controlador Ressonante.
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Fonte: Elaborado pelo autor.

Portanto, esse controlador é conceitualmente similar a um integrador que possui um
ganho muito grande em corrente continua (CC) e garante um erro de regime permanente
nulo para sinais nesta frequéncia (TEODORESCU et al., 2006). A fungao de transferéncia

no dominio da frequéncia complexa do controlador PR é dada por:
Cpr(s) = ky+ kir (82;02) (2.6)
onde:
kp: ganho proporcional.
k; »: ganho integral.
wy: frequéncia de ressonancia (ou frequéncia do sinal a ser rastreado).

Porém, um problema da estrutura do compensador é que para frequéncias diferentes

daquela que foi projetado, podem apresentar distor¢oes harmoénicas, pois nao atenua
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distirbios com componentes harménicos produzidos por carga nao-linear (TEODORESCU
et al., 2006).

2.3.3 CONTROLE DE CORRENTE PROPORCIONAL-INTEGRAL

Nesta técnica de controle o erro entre os valores medidos e de referéncias das correntes
de saida sao processados por um Controlador Proporcional-Integral (PI) e através dos

sinais gerados pelo controlador sdo definidas as referéncias das tensoes de saida.

Os controladores Proporcionais-Integrais sao amplamente utilizados em sistemas que
se deseja rastrear sinais constantes. A principal funcao da agao integral é fazer com que
processos do tipo 0 sigam, com erro nulo, um sinal de referéncia do tipo degrau. Entretanto,
a acao integral se aplicada isoladamente tende a piorar a estabilidade relativa do sistema.
Para contrabalancar este fato, a acao integral é em geral utilizada em conjunto com a
acao proporcional constituindo-se o controlador PI, cujo sinal de controle é apresentado

na equagao (2.7), no dominio frequéncia:

ki i
Cpi(s) =kp+— (2.7)

S

onde:
kp: ganho proporcional.
K;;: ganho integral.

O Controlador Proporcional-Integral é estudado em (BISHOP; DORF, 2009; OGATA,
2010). Para a implementagao da técnica de modulaggo PWM é necessério um modulador
para gerar os sinais de transmissao para os inversores. As tensoes de carga de referéncia
sao comparadas com um sinal da portadora e a saida de cada comparador é usado para
controlar o acionamento de um dos bragos/fases do inversor. O diagrama de controle da

corrente PWM ¢é apresentado na Figura 14.

Através deste método, uma frequéncia de comutacao constante é fixada pela portadora.
O desempenho deste esquema de controle depende do projeto dos parametros do controlador
e da frequéncia da corrente de referéncia. Embora, o controlador PI assegure erro nulo em
estado estaciondrio para referéncias continuas, este pode apresentar erros para referéncias
sinusoidais. Este erro aumenta com a frequéncia da corrente de referéncia e pode tornar-
se inaceitavel para determinadas aplicagoes (RODRIGUEZ et al., 2007). Todavia, este
problema pode ser solucionado com a transformagao das referéncias do controlador para

eixos sincronos dgq.
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Figura 14 — Controle de corrente PWM.
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Fonte: Adaptado de (RODRIGUEZ et al., 2007).

Existem alguns critérios de ajustes dos controladores PI descritos em (OGATA, 2010)
como, por exemplo, os parametros especificados no dominio do tempo, tais como: My,%
- maxima ultrapassagem percentual (overshoot), tg - tempo de atraso (delay time), t, -
tempo de subida (rise time), t, - instante de pico (peak time) e ts - tempo de acomodacao

(settling time). Na Figura 15 sao ilustrados estes parametros de forma grafica.

Ja na Figura 16 é apresentado a relacdo entre a dinadmica da resposta ao degrau do
sistema e o fator de amortecimento (¢) definido no projeto do controlador PI. Este fator

determina o padrao de resposta do sistema de segunda ordem em anélise:

Néao-amortecida (¢ = 0);

Subamortecida (0 < ¢ < 1);

Criticamente amortecida (( =1); e

Superamortecida (¢ > 1).
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Figura 15 — Resposta ao degrau unitario de um sistema de segunda ordem subamorte-

cido.
T T T T T T T T T
Critério para o
B M, tempo de acomodagéol 7
3 [ PRy AN AU S S —cvuyt . S o
0.5
0 | | | | | | |
ts

Fonte: Adaptado de (OGATA, 2010).

Figura 16 — Resposta a uma entrada em degrau unitario de um sistema de segunda
ordem em funcao de (.

Fonte: Adaptado de (OGATA, 2010).
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2.3.4 ACAO ANTI-WINDUP

Basicamente o fendmeno conhecido como Windup é quando a saida do controlador PI
atinge valores elevados e satura, devido ao erro na entrada do controlador se manter elevado
durante um longo intervalo de tempo. A consequéncia desse fendmeno é a ocorréncia de
transitorio longo e com sobressinal elevado, mesmo apds a eliminacao deste erro na entrada

do controlador.

De forma genérica e considerando apenas limitagdes em amplitude na entrada da planta
v, podemos descrever a agao Anti- Windup pela seguinte funcao nao-linear que atua sobre

a amplitude do sinal de saida do controlador u:

® U= Umgqaz, S€ U > Umaz;
® U =1, S Upin < U< Unag

® U= Umin, 5€ U < Umin.

A Figura 17 demonstra de forma grafica a limitagdo em amplitude do sinal de controle.

Figura 17 — Limitacao em amplitude do sinal de controle.

U v
Controlador
---./””’] u

‘min

Fonte: Elaborado pelo autor.

Uma das formas de se evitar a saturacdo do PI é inserir um limitador na saida
da parte integral. Um tipo de algoritmo que executa a acao Anti- Windup denominado
Back-Calculation é proposto em (ASTROM; RUNDQWIST, 1989; VISIOLI, 2003; SCOT-
TEDWARD, 2001). Esta técnica passa a atuar no sistema quando a saida do controlador
satura e o termo integral é recalculado de forma que seu valor permaneca estavel. E vanta-
joso fazer esta corre¢do nao instantaneamente, mas dinamicamente com uma constante de

tempo pré-definida.

Outro método é chamado de Integragio condicional (VRANCIC, 1995), o qual consiste
em desabilitar a agao integral quando o sinal de controle atinge um percentual acima
do desejado em relacao a sua referéncia. A acao integral é assim ativada apenas quando
certas condigoes pré-estabelecidas sao satisfeitas, caso contrario o termo integral ¢ mantido

constante, ou seja, a entrada do integrador ¢ mantida anulada.
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2.4 TECNICAS DE MODULACAO PWM

Nesta secao sao apresentadas as técnicas de modulagao por largura de pulso (PWM -
Pulse Width Modulation), as quais sdo implementadas digitalmente nos microcontroladores,
em que o sinal modulante tem a funcao de realizar a conversao entre o sinal de saida do
controlador (normalmente em forma de corrente ou tensao) em sinais légicos de comando
das chaves semicondutoras. A técnica de modulagao mais trivial consiste em comutar as
chaves semicondutoras de forma a produzir na saida do inversor uma onda quadrada com
mesma amplitude do barramento CC e com frequéncia fundamental. Logicamente, essa
onda quadrada é composta por um grande niimero de componentes harmonicas e podem
ser muito prejudiciais para o funcionamento de maquinas elétricas ou outros equipamentos,
caso nenhum filtro seja implementado para eliminagao destas componentes (normalmente,
sao utilizados filtros passa-baixas). Duas das principais solu¢oes de modulagoes sao apresen-
tadas a seguir: Modulagdo PWM Senoidal (Sinusoidal Pulse Width Modulation - SPWM)
e Modulacao Vetorial Espacial (Space Vector Modulation - SVPWM). Posteriormente,
¢é apresentado uma variacao da técnica de modulacao vetorial chamada de MSVPWM
(Modified Space Vector Pulse Width Modulation).

2.4.1 SPWM - SINUSOIDAL PULSE WIDTH MODULATION

A modulagao por largura de pulso senoidal é uma técnica simples e muito utilizada.
A ideia desta modulacgao é controlar a razao de tempo de fechamento das chaves semi-
condutoras de forma a obter na saida um valor médio igual ao valor desejado. Para um
inversor trifasico, conforme detalhe de um dos bragos na Figura 18, o sinal modulador v,,

é comparado com um sinal triangular chamado de portadora triangular vg;.

Considerando a logica ativo alto, se o sinal vy; € maior que o sinal modulador a saida
logica de chaveamento sera 0, fazendo as chaves s; =0 e s; =1 e a tensao de saida v, = 0.
No caso contrario, isto é, vy, > v4i, as chaves s;1 =1 e 51 =0, e o nivel 16gico da saida sera

igual a 1 com tensao fornecida a carga v, = v;.
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Figura 18 — Detalhe ponte trifasica.

srﬁ} 82.“:]} 53.16}
U; ('D ;}Z

$— VU
51 5‘241:]} 8‘34['}

Fonte: Elaborado pelo autor.

c

A saida do conversor v, sera uma tensao com fundamental igual a frequéncia do
sinal modulador v,,. Para uma entrada de tensao continua igual a v; = V.., a regiao de
modulagao linear desta técnica esta compreendida entre [0; Ve.]. Na implementagao trifasica
compara-se trés ondas senoidais defasadas entre si de 120° com uma ou mais portadoras
triangulares. A primeira situacado geram dois niveis possiveis no conversor. J& para trés ou
mais niveis (multiniveis) pode-se implementar as técnicas PS - Phase-Shift, PD - Phase-
Disposition e NLM - Nearest Level Modulation (Modulagao pelo nivel mais préximo) com
suas variagoes, para gerar os sinais de controle da chaves estéticas do conversor. Em (LIU;
MA; BLAABJERG, 2016) sdo demonstrados as técnicas de modulacao PSPWM, PDPW
e NLM.
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Figura 19 — Sinais de referéncia equivalente para a estratégia SPWM. (a) Sinais de
referéncia e portadora para um ciclo da fundamental (b) Zoom nos sinais
das referéncias e portadora, onde M = 0,8 (indice de modulacao) e My = 10
(indice de modulagao em frequéncia)

2M

A
¥

Fonte: Elaborado pelo autor.

Buscando a implementacao da técnica SPWM junto ao SSI é apresentado os critérios de
projeto para determinacao dos elementos passivos do Conversor Fonte Dividida. Passando

pela explicitacao das razoes ciclicas e as tensoes do barramento CC e de fase.

A operacao do SSI acontece baseado em dois modos de operacao, conforme ja explicitado.
O indutor L carrega quando, pelo menos, um dos sinais de referéncia ¢ menor do que o

sinal da portadora. Logicamente, a situac¢ao inversa (gerada por uma tnica combinagao de



2.4. Técnicas PWM 59

chaveamento), gera a descarga L e a carga de C.

A representacao pode ser simplificada considerando uma envoltéria virtual represen-
tando os picos negativos dos sinais de referéncia, onde a operagao do SSI é demonstrada.
Quando a envoltéria é menor do que o sinal da portadora triangular, o indutor L é
descarregado e o capacitor C' é carregado. A Figura 19 ilustra os tempos de carga t, e

descarga t, ao implementar esta técnica de modulacao.

A estratégia SPWM possui razao ciclica cuja frequéncia é trés vezes maior que a
fundamental, e pode ser representada pela equacao de D(f) em uma faixa de % <6< 117”
(ABDELHAKIM; MATTAVELLI; SPTAZZI, 2016a),

D(0)=—-——sen(0) (2.8)

Sendo 6 = wyt e wy: frequéncia angular fundamental.

Baseado na equacgao (2.8) é possivel determinar os limites de SPWM entre Dy, €
Daz, conforme segue:
Substituindo 0 = 37”:
37?) 1 M (3%) 1M
- T2 2

Assim a razao ciclica maxima para o SPWM é dado por:

1 M

Dipaa = §+? (210)
Substituindo 0 = %T:
7 1 M 7 1 M/ 1
Dmm—D<7T) = — sen( W) —(—) (2.11)
6 2 2 6 2 2 2
Assim, a razao ciclica minima para o SPWM ¢é dado por:
1 M

A razdo ciclica média, para a faixa de 6 que representa a dindmica da razao ciclica do

SPWM, pode ser escrita como:

Tﬂ
Dijead = ? / (2.13)
e
6
Substituindo (2.8) em (2.13):

1ir
T

Dyed = / < — sen@) do (2.14)
T
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Aplicando as propriedades da integral,

117 11m
9 6 117w 117
311 M 3|1, M kg
Dpeqd = — 7/ _7/ -~ [Zg|.6 — _ 6 _
med = 5 27 do 5 7 senfdf o [2 9\% 2( cos@)|% (2.15)
s s

6 6

Desenvolvendo a equagao (2.15),

D= L2 (L0 ()] "

Assim, chega-se a razao ciclica média para o SPWM,

1 3V3
Dmed - §+?M (217)

Conforme ja desenvolvido na Segao 2.2, através das equagoes (2.1) e (2.2), tomando
como base o balanco de tensdao no indutor e o balango da carga no capacitor, a tensao

média do inversor normalizada % é representada como:
wm

V; 11— Dmed '
onde V;, é a tensdo da fonte CC de entrada.
Substituindo (2.17) em (2.18) resulta em:
%TL’U 1 1
= 3vV3 17\ Ar—27-3V3M (2.19)
o T (i)
Assim,
Vinw 4
= 2.20
Vin 21 —3V3M (2:20)
e
Vot 2r M
= 2.21
Vin 27 —3V3M (2:21)
Finalmente, os valores do indutor e do capacitor sao determinados:
67Tf1A[L 2f$AIL
e
KMI; (1= Dpin) I; (2.23)

C =~
67Tf1AVz‘m; QfsAVim)
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onde Ay, é a ondulacgao de corrente no indutor e AV}, a ondulagao de tensao no capacitor,

e K é uma constante, conforme demonstrado na equagao (2.24).

_ 38\/5 (2.24)

K

2.4.2 SVPWM - SPACE VECTOR PULSE WIDTH MODULATION

A principal vantagem da modulagdo vetorial é a identificacdo de forma explicita
da localizacao dos pulsos com um grau de liberdade adicional que pode ser explorado
para obter ganhos de desempenho com relagao do teor harmonico de tensoes e correntes

sintetizadas por esta técnica.

O principio do SVPWM dois niveis é baseado no fato de que existem somente oito
combinagoes possiveis entre as chaves do inversor trifasico, cujas combinacoes formam os
seis setores para a implementagao desta técnica de modulagao. Dois destes estados (7 =0 e
j =T7) correspondem ao curto-circuito da saida, e os demais estados de saida sao os vetores

ativos e estao representados no plano af na Figura 20.

A técnica de modulacado SVPWM é usada para produzir os sinais de controle das
chaves estaticas que formam o inversor trifasico. Esta técnica de modulacao é empregada
porque oferece um acréscimo de 15% na tensao utilizada do barramento CC e possui baixas
perdas na saida oriundas de distor¢oes harmoénicas quando comparada com a técnica de
modulagdo PWM senoidal (ou cossenoidal) convencional para inversores. A estratégia
de controle SVPWM é o método de controle frequéncia/tensao, ou seja, de acordo com
os sinais de controle das chaves gera-se uma determinada frequéncia de chaveamento, as
quais sao responsaveis por sintetizar a tensao estabelecida pelos sinais moduladores de
referéncia (HOLMES D. GRAHAME HOLMES, 2003).

Um inversor trifasico dois niveis gera oito possiveis estados de chaveamento, sendo seis
ativos e dois estados zeros. Os vetores ativos dividem o plano em seis setores (I a VI),
onde o vetor de referéncia v, ¢ sintetizado através da escolha adequada dos tempos de
implementacgao dos vetores que compoem cada um dos respectivos setores. Observa-se,
também, que é possivel implementar diferentes sequéncias de chaveamento para vetores
adjacentes, mas devem ser escolhidas combinagoes que minimizem o niimero de comutagoes
entre cada novo estado a ser implementado. A Figura 20 ilustra de forma grafica cada um

dos setores e como estao correlacionados os vetores ativos e nulos.
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Figura 20 — Vetores - SVPWM.

Fonte: Adaptado de (HOLMES D. GRAHAME HOLMES, 2003).

O principio de funcionamento das técnicas de modulacoes vetoriais consistem em trés

etapas:

A. Analisar a posicdo do vetor espacial de tensdo (ou corrente) diante dos setores

possiveis e determinar quais vetores ativos serao utilizados;

B. Célculo dos tempos de implementagao de cada um dos vetores ativos e nulos (T}, T}

C. Sintetizar uma tensao de saida média igual a tensao de referéncia v,.r a partir da

combinagao linear dos vetores de chaveamento adjacentes;

Para executar essa combinagao linear, divide-se o periodo total de comutacao Ts em
trés partes (Tg, Ty e To+T7), uma fragao de Ty para cada vetor de tensao adjacente ao
setor e uma fragdo para os vetores nulos. A média de tensdo no final de T é igual a v, ,

conforme descrito, de forma genérica, pela equagao (2.25):

T, T Ty 17
= — — — — 2.25
Viyef Tsva+Tsvb+TsVO+TSV7 ( )

onde: Ty e Ty: tempos dos vetores ativos; Ty e T7: tempos dos vetores nulos; v, e vy: vetores

ativos; vg e vy: vetores nulos.
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A diferenca fundamental entre as técnicas SVPWM e SPWM esta nos estados zeros
de tensdo adicionais vg (sequéncia: '000’) e vy (sequéncia: '111%). Em adi¢do as seis
possibilidades de vetores de tensao associados com o VSI, existem dois estados zero de
tensao que estao associados em estar o ponto central de todos os trés bracos do conversor
conectados aos polos positivo ou negativo. Este fato permite mais tensao de saida, ja
que existe componentes de terceira harmoénica. Assim, caracterizando o SVPWM com
uma operacao em oito estados. O SVPWM gera menor distor¢ao harmdnica nas tensoes
ou correntes de saida em comparacao com o SPWM, também a utilizacao da tensao do
barramento CC atinge 2/v/3 vezes o valor sintetizado na técnica SPWM (HOLMES D.
GRAHAME HOLMES, 2003).

Para a implementacao do SVPWM junto ao Conversor SSI também sao apresentados
os critérios de projeto para determinacao de L e C. O projeto para determinacao dos
elementos passivos do Conversor Fonte Dividida, para implementar o SVPWM, inicia-se

pela dedugao da razao ciclica de seus sinais de referéncia

O indutor L do SSI é carregado com uma razao de carga Dearga:

Dcarga = = (2-26>

onde Ty =t +1,.

Figura 21 — Sequéncia de comutacgao, para um setor, usando a técnica de modulacao

SVPWM.
T
T, /2 y T, /2
|\

Estado ativo Estado zerolEstado zero Estado ativo
(a) ‘000’ ‘000’ (a)

sle sle |
T, /4=t /2 T2 | T2 T 1T 1A

£

le
T, /2 N T, /4=t /2

X

Fonte: Adaptado de (ABDELHAKIM; MATTAVELLI; SPIAZZI, 2016a).

Também é apresentado de forma gréafica a logica de carga e descarga para a implemen-
tacdo do SVPWM (Figura 22).
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Figura 22 — Sinais de referéncia equivalente para a estratégia SVPWM. (a) Sinais de
referéncia e portadora para um ciclo da fundamental (b) Zoom nos sinais
das referéncias e portadora, onde M = 0,8 (indice de modulacao) e My = 10
(indice de modulagao em frequéncia)

2M

4m/3 5m/3 2n

; J
| | ! _! | | | L d
t t,
(b)
Fonte: Elaborado pelo autor.
dado que:

M = “/{Tm indice de modulacao em amplitude, que é dado pela relagao entre as magni-

tudes das referéncias/modulantes (V;,,) e da portadora (V).

My = % indice de modulacao em frequéncia, que é dado pela relagao entre as

frequéncias da portadora (fii) e das referéncias (fp,).
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Podemos definir a dindmica da razao ciclica D, no SVPWM, considerando o indice de
modulagao M (ABDELHAKIM; MATTAVELLI; SPIAZZI, 2016a), através da equagao

abaixo:

D(6) :;{1—Msen (e-g)} (2.27)

ondeOﬁGS%.

Baseando-se na equacao (2.27) e na Figura 22, a razdo ciclica D ndo é constante, e
varia com uma baixa frequéncia igual a seis vezes a frequéncia fundamental. Esta variacao
¢ maior do que o caso da estratégia SPWM, onde D varia com uma frequéncia igual a
trés vezes a frequéncia fundamental com maior amplitude. A variacao da razao ciclica de
SVPWM ¢ limitado entre D,,in € Dpmaz-

Substituindo 6 = 7,
1 2
Dupin = D (”) == {1 — Msen (g - ”)} (2.28)
Desenvolvendo,
1 ™
Din = {1—Msen (—)} (2.29)
2 3
Assim, chega-se a razao ciclica minima para o SVPWM:

1 3
D= s+ L001 (2.30)

O |

Para determinar o valor méaximo da razao ciclica, assume-se ¢ = &:

Dinax :D(”) :;{1—Msen (2—2”>} (2.31)

Desenvolvendo,

Dinas = ; {1 — Msen (—g) } (2.32)

Assim, chega-se a razao ciclica maxima para o SVPWM:

—_

M
= (2.33)

Dmax = 5"‘

O indutor L do SSI ¢é carregado com uma razao ciclica média D,,.q, conforme é

apresentado o desenvolvimento.
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Considerando o célculo do valor médio de D(f) para a faixa de 6 que representa o

comportamento da razao ciclica do SVPWM, temos:

s

3

med—?/
0

Substituindo a equagao de D(0):

s {1000 o2

Rearranjando os termos,

m m
3 3 3
Dynea = - / 40— / sen<0—>d9
0 0
Aplicando as propriedades das integrais sobre cada um dos termos,

Dimed = 2:1 {9‘(7)?: - {Msen (é (W—GQ))] ‘E}

0 que resulta em,

Desenvolvendo, determina-se a razao ciclica média

1 3M

Pmea =5+ 50

Substituindo D,,¢q para determinar Vi, /Vip:

(2.34)

(2.35)

(2.36)

(2.37)

(2.38)

(2.39)

(2.40)

(2.41)
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Da equagao (2.41) pode ser determinado o valor méximo da tensao de fase normalizada
também pela tensao da fonte de entrada 5~ V . As tensoes de fase de saida relacionam-se

com a tensao do barramento do inversor, da seguinte forma:

M

Vor = ﬁ%m} (2.42)
Substituindo (2.41) em (2.42):
$Vo _ 2 (2.43)
Vin T™—3M
Assim, chega-se a
Yor 2m M (2.44)

Vin 37— 3V3M

Finalmente, o projeto de selecao do indutor L deve considerar as componentes de alta
e baixa frequéncias da corrente devido a frequéncia de amostragem (f5) e a variacao da

razao ciclica (D), respectivamente. Isto é feito encontrando o termo de alta frequéncia da

ondulacao da corrente do indutor (Alyzy) e da tensdo do capacitor (AViu,n)-
1 vy, DVe
Alpy, = —viTs = = Al = 2.45
=gt =g A= (249)
e a corrente da fonte (I;;,) circula pelo capacitor, somente, em (1 — D)Ty, entao:
| (1-D) iy,
AV Ts=—F=AV; 2.46
nvh — CZC fs invh — fsC ( )

onde o subindice h refere-se as componentes de alta frequéncia (high). E o subindice [,

demonstrado a seguir, refere-se as componentes de baixa frequéncia (low).

Os termos de baixa frequéncia em ambos corrente de entrada do indutor e a tensao
do barramento CC sao causados pela modulacao da razao ciclica, conforme (2.27). A
ondulacao de baixa frequéncia sobre a tensao do indutor, assumindo a tensao sobre o
inversor constante, é determinado como |Vr;| = (1 — D (0)) Vinw, enquanto a ondulacao de
baixa frequéncia da corrente do capacitor é |Io| = (1 — D (0)) I;,. Agora, a fim de estimar
as ondulacoes de baixa frequéncia das componentes, somente os termos das componentes
da fundamental de |V;| e |I¢| s@o considerados, que sd@o proporcionais aos termos da

componente fundamental da Série de Fourier de D(0):

p, =M (2.47)
35T

Portanto,

Dlvinv _ Mvirw
6w1L 707T2f1L
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DI MI,
AV, o A _ 2.49
il = 6 C T T0R2f,C (2:49)

Sob as piores condigoes, a ondulagao de baixa frequéncia é adicionado um termo de
alta frequéncia; Portanto, a indutancia e a capacitancia requeridas sdo:
M%nv Dmax ‘/7:77,

I~ 2.50
02N AL (2:50)

MI; i (1= Dpin) I;

O~ 2.51
707T2f1AVL'm; fsAva ( )

onde:

Al = Al + Al e AVipy = AVipr + AVipn.-

24.3 MSVPWM - MODIFIED SPACE VECTOR PULSE WIDTH MODU-
LATION

No MSVPWM, proposto em (ABDELHAKIM; MATTAVELLI; SPTAZZI, 2016a), o
tempo total para os vetores nulos segue sendo o mesmo que no SVPWM (ou seja, T%), a
diferenca estd na distribuicao dos tempos g e t7. No SVPWM, temos que os tempos para
gerar os estados ‘000" e "111" sdo os mesmos (7). J4 no MSVPWM, o estado nulo '111" tem
tempo de duracao T.,, e estado ‘000" é o complemento de T%,,, ou seja, T," =T, — Tsp,.
Tendo como objetivo otimizar o tempo de descarga t,, é necessario que o tempo do
vetor ‘000" seja o menor possivel, de forma que ¢, seja o maior possivel. O tempo de
descarga ocorre quando todas as modulantes sao maiores que a portadora triangular.
Vale ressaltar que como esta sendo utilizado o mesmo tempo total para os vetores nulos,
consequentemente, os tempos dos vetores ativos nao sao afetados. Para elucidar de uma
forma mais clara, é apresentada a Figura 23 com os vetores de tempo para a técnica
MSVPWM.

Figura 23 — Sequéncia de comutacao, para um setor, usando a técnica de modulagao

MSVPWM , onde ¢, ¢é o tempo de descarga do indutor e ¢, é o tempo de
carga para um ciclo de comutacao.

Ty
T /2 u T, /2
Estado ativo Estado zero Estado ativo
(a) ‘000" (a)

|
T, /2=t./2 ‘

‘ T, /2=t/2 T, /2

Fonte: Adaptado de (ABDELHAKIM; MATTAVELLI; SPTAZZI, 2016a).
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Também ¢é apresentado de forma gréafica a logica de carga e descarga para a implemen-

tacdo do MSVPWM (Figura 24).

Figura 24 — Sinais de referéncia equivalente para a estratégia MSVPWM. (a) Sinais de
referéncia e portadora para um ciclo da fundamental (b) Zoom nos sinais
das referéncias e portadora, onde M = 0,8 (indice de modulacao) e My = 10

(indice de modulacao em frequéncia).

Fonte: Elaborado pelo autor.

O tempo de descarga do indutor L () é fixado no valor minimo do tempo equivalente

de estado zero, T,,,, dado por:

tr =ty =Tom :Ts{l—ZMsen (%)} (2.52)
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A Figura 23 apresenta a nova distribuicao dos tempos nulos, durante a implementacao
de um setor. O tempo remanescente (complementar) da duracgao de 7T, é aplicado para o

outro estado zero (to =T, — Tym)-

Fazendo t, = T,,,, a otimizacdo do tempo de descarga de L é automaticamente
alcancada, onde os sinais de referéncia usam esta modificacdo e d4 o nome a estratégia
chamada de MSVPWM (ABDELHAKIM; MATTAVELLI; SPIAZZI, 2016a).

A Figura 24 mostra que o envelope virtual inferior é constante, onde a razao ciclica D

é agora fixa e igual ao indice de modulagao M.

Tendo apresentado os critérios para implementacao da técnica MSVPWM, as tensoes

de saida do inversor e de fase normalizadas podem, agora, ser calculadas,

‘/:L'n’l) ]'
- 2.53

v, M
oL _ (2.54)

Vin  V3(1—-M)

Finalmente, os valores do indutor e do capacitor pode ser calculados, como no conversor

Boost, considerando apenas a ondulacao da frequéncia de comutacao Alry, e AVjy,n com
D= M:

DVe DVg MVe MV;
Al =—~=L= = = 2.55
Lh st fsAILh fsAILh fsAIL ( )
e
(1-D)I; (1-D)I; (1—M)I;
inoh =" 0 FoAVoon — JoAVime (2:56)

Uma analise pode ser feita relacionando o indice de modula¢ao M e o ganho estatico,
o qual relaciona as tensoes de saida e entrada do SSI. De forma geral, percebe-se a
necessidade de um ganho mais elevado na implementacao da técnica SVPWM para toda

faixa de varredura de M (Figura 25).
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Figura 25 — Grafico comparativo entre as estratégias de modulagao - % versus M.
25 \
--------- SPWM
2 —--SVPWM |
- — MSVPWM | /|

Viu\‘/ Viu

Fonte: Elaborado pelo autor.

Na Figura 26 constata-se reduzido stress de tensao usando a estratégia de modulagao
MSVPWM, devido a redugao do intervalo de estado zero (tg), o qual é responsével pelo
incremento no tempo de carga do indutor L. Nesta analise, as técnicas SPWM e SVPWM
apresentam resposta similar, como pode ser observado pela sobreposicao de suas retas
no grafico. De forma geral, o significado fisico deste grafico demonstra que a inclinagao
mais acentuada exprime a necessidade de um nivel de tensao mais elevado a ser fornecido
pelo barramento CC para a mesma tensao a ser sintetizada pelo conversor a saida e, por

consequéncia, haverao tensoes mais elevadas sobre as chaves.
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Figura 26 — Gréafico comparativo entre as estratégias de modulacao - % versus %.
25 l
......... SPWM
--- SVPWM
201 — MSVPWM S

Vinv/ Vin

0 ! ! ! ! !
0 2 4 6 8 10 12

Va/V

in

Fonte: Elaborado pelo autor.

2.5 CONTROLE PREDITIVO DE MODELO DE ESTADOS

Nesta secao é abordada a técnica do controle preditivo baseado em modelo aplicado

para o caso dos inversores de tensao de dois niveis.

O controle preditivo baseado em modelo é um conjunto de estratégias de controle que,

apesar de serem utilizadas em aplicacoes variadas, possuem o mesmo conceito operacional

(CAMACHO, 1999).

Pode-se resumir as ideias gerais do MPC em:

A. Uso explicito do modelo do sistema analisado para o calculo das variaveis de saida
nos instantes futuros. Obtém-se o modelo do conversor assim como o modelo da
carga conectada a seus terminais. O modelo do conversor consiste em analisar a

modelagem que descreve todos os seus possiveis estados de comutagao;

B. Caélculo da sequéncia de controle que minimiza uma funcao custo. Sao analisados
os erros das varidveis preditas em relagao as suas respectivas referéncias para cada

termo que compoe a func¢ao custo g;
C. Aplicacao do primeiro valor da sequéncia de controle 6tima calculada;

D. Deslocamento do horizonte de predicao, recomegando todo o processo.
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A Figura 27 ilustra o esquema de um controlados FCS-MPC (Finite Control Set MPC)

com um inversor e sua carga.

Figura 27 — Diagrama esquematico do controle de corrente de um inversor com controla-

dor FCS-MPC.
1 (k) > Minimizagao
3 Carga
. P
Z(k) Modelo L2 <k—|—1> Fungéo Cust() g:
Preditivo 8

Fonte: Adaptado de (CAMACHO, 1999)

Configurado previamente com o modelo discreto da carga definido de forma genérica
como x(k+1) = Agx(k) +Bgu(k), o controlador recebe as varidveis medidas (tensdo,
corrente, poténcia, entre outras medidas) para calcular os estados futuros possiveis (estados
k+1). Através da equacio de predicio, o controlador calcula o valor de x” (k+1) e substitui
cada um dos vetores espaciais de tensao (vo(k+1) & v7(k+1)) no lugar da varidvel v(k).
Em seguida, o controlador utiliza as informacgoes de referéncia e dos estados preditos para
minimizar uma func¢ao custo projetada.

Para o caso onde deseja-se seguir uma referéncia de corrente, a fungao custo é uma
funcao do tipo g; = [i* — ijP |. O FCS-MPC oferece um alto nivel de customizagao de
sua fungao custo, podendo ter diversos objetivos de controle diferente como referéncia de
tensao e corrente, fluxo de poténcia, frequéncia de chaveamento, etc. Na Tabela 1 sao

demonstradas algumas fungoes custo utilizadas no controle de inversores.

De forma geral, a estratégia de controle MPC utiliza o modelo do sistema discretizado
para predizer o valor futuro da corrente de carga em todos os possiveis vetores de tensao
gerados pelo inversor. A funcao custo g projetada é avaliada para todos os estados de
comutacao, sendo o estado que apresenta menor valor de fun¢ao custo o estado escolhido.
As saidas do controlador sao os sinais de comando das chaves semicondutoras do inversor.
O algoritmo apresentado na Figura 28, sob a forma de portugués estruturado, explica

detalhadamente o método utilizado no caso de uma referéncia de corrente.
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Figura 28 — Algoritmo FS-MPC para controle de corrente.

Entradas: i (k+1),i(k), e(k), v, e S, onde j={0,1,2,3,4,5,6,7}
Dados: Modelo do sistema - Matrizes (A, e B,) e
Funcao Custo (g(k)).
Saida: Sinais de comando das chaves semicondutoras.
01 TInicio
02 (k)=
03 j=1
04 Enquanto j < 7 faga
05 i’ (k+1)=A,i(k)+B,[v,(k); (k)] (Predigio do estado futuro)
06 g(j)=/i'(k+1) - i"(k+1)| (Céleulo da Fungdo Custo)
07 Se g,(k) < g, entao
08 S (k) < S/(K)
09 (k) < g(k)
10 Fim
11 j=j+1
12 Fim
13 Fim
14 Retorma S,

Fonte: Elaborado pelo autor.

A Figura 29 ilustra, de forma grafica, as escolhas efetuadas pelo controlador em

dois periodos de amostragem consecutivos. Na imagem sao apresentados as variaveis de

referéncia e também as predigdes de cada um dos estados de comutacao do conversor. Nele

sao evidenciadas as escolhas das sequéncias de comutagao que sintetizam a minimizacao

da funcao custo g, em cada instante de amostragem.
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Figura 29 — Diagrama temporal do Model Predictive Control.
Estado P(k)

k k+1 k+2 Iteragao

Fonte: Elaborado pelo autor.

A funcao custo de uma aplicacido pode ser composta de uma ou mais func¢oes, conforme

¢é apresentado na Tabela 1.

Tabela 1
Exemplos de objetivos de controle e suas respectivas fungoes custo.

Objetivo de controle Funciao Custo
Controle de Corrente gi = |z* — iP|
Controle de Tensao gv = ‘v* — UP|
Controle do Fluxo de Poténcia gpg = |P* — PP‘ +1Q* — QP}
Controle da Tensdo do Barramento CC Guoe = |UCC* - vCCP|
Controle das Perdas de Chaveamento Jehav = g: Aic,jPAvCE’jP
j=1

No estudo feito em (KOURO et al., 2009), sao desenvolvidas algumas combinagoes de
funcao custo minimizando a tensao de modo comum e filtrando os harmoénicos da corrente

de saida. Por exemplo, para controlar o fluxo de poténcia do inversor e minimizar as perdas
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de chaveamento monta-se a func¢ao descrita na equacao (2.57):

g =49prqQ +)‘chavgchcw = ’P* - PP’ + ‘Q* - QP‘ + /\chav (257)

N
. P P
Y Aicj Avcg,
=1

em que P* e Q* sdo as poténcias de referéncia, P¥ e QF as poténcias preditas, z'g jéa
corrente predita no coletor da chave semicondutora j, vog ; ¢ a tensao entre coletor e
emissor da chave semicondutora j e Apqpe € um fator de ponderacao que tem a fungao de

dar peso a grandeza que esta sendo multiplicada por ele na funcao custo avaliada.

Uma vantagem (ou uma caracteristica bastante importante) do controle preditivo ¢ a
possibilidade de incluir nao-linearidades no sistema do modelo preditivo e, consequente-

mente, calcular o comportamento das varidveis para cada diferente estado de conducao.

Em (VAZQUEZ et al., 2017) é apresentado as variantes do método, os quais sdo
classificados com base no tipo do problema de otimizac¢ao (Figura 30). Além disso, cita as

principais publicagoes de estratégias de controle MPC aplicadas a conversores de poténcia.

Figura 30 — Classificagao das estratégias MPCs aplicados em conversores de poténcia e
drives.

(MPC)
I
¢ Y

I Model Predictve Control

Finite Control Set MPC Continuous Control Set MPC
(FCS-MPC ou FS-MPC) (CCS-MPC)
Optimal Switching Vector MPC neralized Predictive Control MPC
(OSV-MPC) (GPC)
iptimal Switching Sequence MPC Explicit MPC
(0SS-MPC) (EMPC)

Fonte: Adaptado de (VAZQUEZ et al., 2017).

2.5.1 CCS-MPC - CONTINUOUS CONTROL SET MPC

No CCS-MPC sao computados sinais de controle continuos e, apés, utilizado um
modulador para gerar a tensao de saida desejada no conversor de poténcia. Vale ressaltar

que, a estratégia de modulagao pode ser qualquer uma que seja possivel sua implementacao
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na topologia do conversor escolhida. A principal vantagem do CCS-MPC é a producao de

uma frequéncia de chaveamento fixa.

Dentro desta linha de controladores para conversores de poténcia, os mais utiliza-
dos sdo o GPC (Generalized Predictive Control) (KENNEL; LINDER; LINKE, 2001;
JUDEWICZ et al., 2016) e o EMPC (Ezplicit MPC) (MARIETHOZ; MORARI, 2009;
ALMéR; MARIETHOZ; MORARI, 2013). A técnica de controle GPC ¢é aplicavel para
solugdo de problemas lineares e sem restricoes. J& o EMPC permite seja inserido na
modelagem sistemas com caracteristicas nao-lineares e restritos. O principal problema do
GPC e EMPC é que quando aplicado aos conversores de poténcia, ambos requerem uma
formulagdo complexa do problema MPC (VAZQUEZ et al., 2017).

2.5.2 FCS-MPC - FINITE CONTROL SET MPC

O FCS-MPC ¢ a variante do MPC para casos onde o sistema possui um nimero de
estados finitos. O FCS-MPC calcula todas as agdes de controle possiveis dado o estado do

sistema e escolhe aquela que minimiza a func¢do custo projetada (KOURO et al., 2009).

Aplicado para o controle de inversores, o FCS-MPC lida com os problemas de nao
linearidade e restricdo de maneira natural na sua implementacao porque sua formulacao
no dominio tempo ¢é feita diretamente de maneira discreta facilitando a sua implementacao

nos ambientes digitais.

As técnicas de controle FCS-MPC tem como caracteristica a simplicidade para sua
implementacao, ja que leva em consideracao a natureza discreta do conversor de poténcia
para formular o algoritmo de controle MPC e nao requer um modulador externo. O FCS-
MPC pode ser dividido em dois grandes grupos: OSV-MPC (Optimal Switching Vector
MPC) (RODRIGUEZ et al., 2007; GEYER; QUEVEDO, 2015) e OSS-MPC (Optimal
Switching Sequence MPC) (LARRINAGA et al., 2007; VAZQUEZ et al., 2015).

A técnica OSV-MPC é, atualmente, a mais difundida estratégia MPC para conversores
de poténcia. Esta técnica foi a primeira a ser implementada em conversores de poténcia.
Por esta razao, ela pode ser encontrada nas literaturas de referéncia como FCS-MPC. Sua
implementacao ¢é realizada através da utilizacao dos possiveis vetores de tensao de saida
do conversor de poténcia como o conjunto de controle. Por isso o nome, ja que utiliza
um conjunto finito para o controle, conjunto este que diz respeito as vetores de tensao

possiveis de serem implementados pelo conversor.

J& a técnica OSS-MPC apenas calcula as predi¢oes para este conjunto de controle e
reduz o problema de otimizacao, apenas, como um algoritmo de pesquisa enumerado. Isto
torna a formulacao da estratégia MPC muito intuitiva. Porém, a grande desvantagem
da técnica OSV-MPC ¢ que apenas um vetor de tensao de saida é aplicado durante um

periodo de comutacao completo. Além disso, a menos que uma restricdo adicional seja
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adicionada, o mesmo vetor de tensao de saida pode ser usado durante varios periodos
de comutacao consecutivos. Portanto, em geral, ele gera uma frequéncia de comutacao

varidvel.

Este problema na técnica OSS-MPC é resolvido considerando um conjunto de controle
composto por um numero limitado de possiveis sequéncias de comutacao por periodo de
comutacao. Desta forma, o OSS-MPC leva em consideracao o tempo como uma variavel
de decisao adicional, ou seja, o interruptor instantaneo altera o estado, que de certa forma

se assemelha a um modulador no problema de otimiza¢ao (VAZQUEZ et al., 2017).

E importante lembrar que os algoritmos que implementam a técnica de controle MPC
sao apresentadas no modelo discreto, pois, geralmente, sao implementados em plataformas
de hardwares digitais (DSPs - Digital Signal Processor ou FPGAs - Field Programmable
Gate Array). A complexidade da discretizagao estarda no modelo/sistema a ser modelado

(linear ou nao-linear).

Também em (VAZQUEZ et al., 2017) é apresentado uma tabela resumo (Tabela 2),
na qual sao evidenciadas as principais caracteristicas que envolvem as formulagoes e o
desenvolvimento dos algoritmos para implementagao das técnicas de Controle Preditivo
aplicados a eletronica de poténcia. E na Figura 31 sao expressas as topologias de cada uma
das técnicas, onde as variaveis i, iei* denotam o conjunto de correntes medidas, preditas
e referéncias, respectivamente. A varidavel uy representa o sinal de controle calculado para

o instante k e Sk(t) a sequéncia de sinais de acionamento das chaves da ponte trifisica.
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¢oes relacionadas a eletronica de poténcia.

1
Otimizagao :
ou <—|

Minimizagao

=

Modelo
Preditivo

I
Otimizacao !
ou 4—:

Minimizacao

=

Modelo
Preditivo 1

(¢) OSV-MPC

N

Otimizagao
(Pesquisa
Paramétrica)

r——-—--

ou

I
Otimizagao :
I

Minimizacao

g

Modelo

Preditivo 1
I

(d) 0SS-MPC

Fonte: Adaptado de (VAZQUEZ et al., 2017).

Tabela 2

Estratégias MPC.

Figura 31 — Principais caracteristicas das estratégias MPC mais utilizadas em aplica-

Descrigao do
Item

GPC

EMPC

OSV-MPC

OSS-MPC

Diagrama de

Figura 31(a)

Figura 31(b)

Figura 31(c)

Figura 31(d)

blocos
Modulador SVM ou PWM SVM ou PWM N4éo requerido Nao requerido
Frequéncia de Sim Sim Nao Sim
chaveamento fixa
Otimizacao Online Offline (Pesquisa | Online Online
Pamétrica)
Néo-linearidades | Pode ser incluido, | Sim Sim Sim
mas aumenta o
custo computaci-
onal
Longo horizonte | Sim Sim Pode ser usado, Pode ser usado,
de predigao mas requer um mas requer um
algoritmo espe- algoritmo espe-
cial de pesquisa cial de pesquisa
Formulacao Complexa Complexa Bastante intui- Intuitiva

tiva
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Tendo sido apresentado o embasamento tedrico com relagao as técnicas de controle e
modulagao, bem como as topologias fonte de impedancia que sao objeto de estudo deste
trabalho, nos Capitulos 3 e 4 sdo evidenciadas as modelagens e os resultados referentes
as implementagoes das técnicas de Controle Preditivo (FS-MPC) e Controle Linear tipo

Proporcional-Integral junto ao Inversor Fonte Dividida.
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3 CONTROLADOR PREDITIVO APLICADO AO INVERSOR FONTE
DIVIDIDA

Neste Capitulo é apresentado o desenvolvimento da modelagem do controle preditivo
proposto para o SSI. Sao demonstradas a modelagem do controlador linear para o barra-
mento CC e a descrigao do algoritmo para implementacao do controlador FS-MPC com

vistas ao controle das correntes de entrada e saida do sistema conectado a rede.

3.1 MODELAGEM

Nesta secao é evidenciado os modelos das variaveis que sao controladas ou servem de
referéncia para a estratégia MPC: correntes de saida i,g, tensao do barramento CC v e a
corrente de entrada iy,. A Figura 32 demonstra o diagrama de blocos para o controle do
SSI conectado a rede, no qual sao destacadas as variaveis medidas no conversor e também
na rede, as variaveis de entrada e saida dos controladores preditivo para as correntes e

proporcional-integral para a tensao do barramento CC.

Figura 32 — Diagrama de blocos para controle do SSI conectado a rede, através da estra-
tégia de controle FS-MPC.

T
'_i
: + C L —| Rf L/
| _f\_/\/\/\,_q'n'\_,«_Y_®
| r ! ! 3
v v \I, \|/ Y
Vo Uin, 143 Labe Uabe
| S(k)
inb(:(k) _> le(k—l_l) Gy -
i,{(k) —— ——»  Minimizagao
U(:(k) —»  Preditivo iaﬂp(k—k 1) I -
v, i Funcao Custo g,
Tia/f(k) Ti,f (k)
P (k)
—_—
E Qg(k> Eq. 3.7
—>

Fonte: Elaborado pelo autor.
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3.1.1 MODELAGEM DAS CORRENTES DE SAIDA

Cada estado corresponde a um vetor com tensao de saida em coordenadas abc. Estes
vetores das tensoes de saida podem ser representados em «f através da utilizacao da

matriz de transformacgao para coordenadas af.

1
2
_§ _ (3.1)

Taﬁzg

= O =
rOl—= M‘S |
WINo|—

1
2

Quando o conversor de poténcia é conectado a rede o comportamento dinamico das

correntes de saida em a3 podem ser escritas como
o = Alag+B (Uap — Vap) (3.2)

sendo:
Vape(k): tensoes medidas da rede, em coordenadas abe.
Vas(k) = [va(k) vs(k)]T: tensdes medidas da rede, em coordenadas o3

u,g(k): tensoes de saida do conversor, em coordenadas /3, com base nos vetores de

comutacao que podem ser sintetizados pela ponte trifdsica.

Rf 1
— L0
A=| b B=|" | ] . (3.3)

As Figuras 33 e 34 ilustram os modelos equivalentes em coordenadas abc e af3, respec-
tivamente, os quais servem de base para determinacao das matrizes dindmicas do sistema

A e B destacadas na equagao (3.3).

Figura 33 — Planta RL conectada na rede, em coordenadas abc.

Fonte: Elaborado pelo autor.
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Figura 34 — Planta RL conectada na rede, em coordenadas o — f3.

i, R L
ﬁ i
U, v
y R, L
—>
Uy Up

Fonte: Elaborado pelo autor.

A representagao do sistema no dominio discreto é demonstrada na equacao (3.4), para
um periodo de amostragem T, cujo modelo pode ser usado para predizer o valor futuro da

corrente de saida pela aproximacao de retencao de ordem zero (ZOH - Zero-Order Hold):
iaﬁ(k + 1)P = (I +ATy) iaﬁ(k) + BT <uaﬁ(k> - Va5<k7)) . (3.4)

Uma unidade de atraso pode ser incluido para compensar o tempo de implementacao

no microprocessador (atraso de transporte), de acordo com (CORTES et al., 2012).

3.1.2 MODELAGEM DA TENSAO NO CAPACITOR DO BARRAMENTO
CC

A dindmica da energia no capacitor do barramento CC, no dominio de tempo continuo

¢ dv?
2 dt

= —Pg—l—vmiL, (3.5)

onde P, é a poténcia ativa da rede e o produto vty representa a poténcia absorvida
da fonte priméria. Assumindo a ultima parcela da equagao (3.5) como um distirbio, o
Controlador Proporcional-Integral (PI) pode ser usado para realizar o controle da energia
do barramento CC, considerando a modelagem da malha de controle pelo lado CA, como

demonstrado na equagao (3.6),

Tpi(k+1) = xpi (k) + Tsey (k)

(3.6)
Pg(k‘) = k‘zxm(k}) + kpev(k:),
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onde k, e k; sao, respectivamente, os ganhos proporcional e integral do PI, e e,(k) =
vE? (k) — v (k) (erro quadritico de tensdo no capacitor do SST). As poténcias ativa e

reativa podem ser relacionadas com as correntes de referéncia de saida como

Fy(k)
Qg(k)

|:7:Z(k;>] 2 |:Ua(k> vp(k) (3.7)

3(va(k)? +vs(k)%) [va(k) —valk)

Como a frequéncia de v,z e i,s sao muito menores que a frequéncia de amostragem
1/T (Ts - Sampling time), pode-se supor que v(k) ~ v(k+1) e i} 5(k) ~ ij,5(k+1). De
forma alternativa, a extrapolacao de Lagrange para n=2 pode ser usada (KUKRER, 1996)
para obter i}, 5(k+1),

in5(k+1) =3i,5(k) —3iys(k — 1) +i,5(k—2) (3.8)

onde,

a0 = liaw o]

3.1.3 MODELAGEM DO CONVERSOR

O SSI tem oito estados de chaveamento. Cada estado de chaveamento corresponde a
uma tensao de saida em coordenadas a5 e uma tensao através do indutor de entrada é

demonstrado na Tabela 3.

Quando todas as chaves superiores estao ativas, o estado de chaveamento corresponde
a j =7 e o indutor estd descarregando, conforme a Figura 35(b). Para os outros estados

(7 =0...6) o indutor esta carregando, conforme é representado na Figura 35(a).

Tabela 3
Estados de chaveamento, Tensao de saida e Tensao do indutor.

Vetor Estado das chaves Tensao de saida Tensdo no indutor
j S =[Sy Sy S3] ugs = [va vg] v
0 [0 0 0] [0 0] Vin
1 00 1] [—% - ?} Vin
2 0 1 0] N Vin
3 0 1 1] -3 0] Vin
4 (10 0] [ 2 0] Vin
5 1o 1 1 3] Vin
6 11 0 ~1 ] Vin
7 1 1 1] [0 0] Vin — VO
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Figura 35 — Circuitos equivalentes de acordo com os estados de chaveamento j: (a)
j=0,..,6,(b) j=T1.

Zi) ZL& Zi, iLo
—TN—A\W\—] . —4wn4wv~~«<>——

L T . ZC\/ L T lZO

L v T C O 1?=C

Fonte: Elaborado pelo autor.

No dominio do tempo continuo, as equagoes que representam a dindmica da tensao
sobre o indutor vy, e a corrente no capacitor i¢ quando j € {0,...,6} sdao regidas pelas
equagoes (3.10) e (3.11),

Desenvolvendo a equacgao das tensoes de malha, temos:

di .
—Um—f-LditL—f-TLlL =0 (39)

Resultando na seguinte equacao dindmica para a corrente no indutor,

di;, vin TL.
—L_Zm L 1
a L L'* (3.10)

Do somatorio das correntes que circulam pela malha, temos:

d
iC:—qfscéfz—go (3.11)

Resultando na seguinte equagao dinamica para a tensao no capacitor,
dvc Lo
L Lo 3.12
dt C ( )
Sendo que a corrente de saida iy, ¢ modelada em funcao dos estados das chaves de

cada uma das fases do conversor, conforme demonstrado na equagao (3.13):
i10(k) = [251(K) — 1]ia (k) + [255(k) — 1]in (k) + [255(k) — 1] ic(k) (3.13)
Por outro lado, as equacoes dinamicas para a tensao no indutor v;, e a corrente no
capacitor ic quando j =7 sdo dadas pelas equagoes (3.15) e (3.17):

Desenvolvendo a equagao das tensoes de malha,

di 4
—vin+Ld—f+rLzL+vC:O (3.14)
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Resultando na seguinte equacao dinadmica para a corrente no indutor,

di, (vin—vo) TL.
BL_Win—v%) TL 1
dt L L't (3.15)

Aplicando o somatorio das correntes no n6 que interliga as malhas de entrada e saida,

d
z’L—z'C:iLO;»zL—C%Z@LO (3.16)

Resultando na seguinte equagao dinamica para a tensao no capacitor,

dUO . iL_iLo
a  C

(3.17)

Para a modelagem no dominio discreto o processo de carga de L é representado,

desprezando-se a resisténcia ry, do indutor L, através das equagoes (3.18) e (3.19):

iL(k+1723_iL(k) _ Uz‘nL(k) = ir(k+1)=1i5(k)+ ”inL(k) Ts (3.18)
rolisre® - i vk +1) = vo(k) - 20T, (319)

Jé as equagoes que descrevem o processo de descarga de L é representado pelas equagoes
(3.20) e (3.21):

wtDoin®) - wunBlovo®) o gy (k4 1) = ig (k) + dnlblre@T, (3.20)
volktl—vo®) _ tZino®) —y o (k41) = v (k) + LB LaE) T, (3.21)

Apo6s a discretizagao do modelo que descreve o conversor SSI; sdo representados, na
forma matricial, as equagoes que descrevem o processo de carga de L (equagao (3.12)) e
de descarga de L (equagao (3.17)). Os modelos discretos apresentados nas equagoes (3.22)
e (3.23) serao utilizados pelo controlador MPC para predigao da corrente sobre o indutor
if e a tensao do capacitor vg para cada um dos oito estados de chaveamento possiveis de

serem implementados pelo conversor.

ir(k+1)" |1 0 |ip(k) Lo | [vinlk)

vek+ 1) [o 1] [vc(k) +1s 0 _é] L’Lo(k:)]’ (3.22)
ZL(k‘+1)P |t —Tst Vi (k L0 ] [om(k)
Uc(k;_|_1)P = [%9 1L] LC L + T é —é] iLo(k)] (3.23)
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3.1.4 DESCRICAO DA FUNCAO CUSTO

O objetivo do MPC ¢é prever o comportamento futuro das variaveis, ao longo de um
periodo chamado de janela de horizonte. Portanto, uma acao de controle apropriada deve
ser definida para conduzir essas variaveis o mais préximo possivel dos valores de referéncia

desejados.

T
As varidveis medidas x(k) = {za(k’) ig(k) i L(k)} sdo usadas para avaliar o modelo
discreto do sistema representado pela funcao f,, a qual é utilizada para prever os valores
futuros do sistema Xf (k+1) dentre as possibilidades de combinagoes dos sinais de controle

das chaves estdticas S;, onde

x5 (k+1) = f,{x(k),S;}, Vje{l,...8}. (3.24)

Aqui, fp sdo os dois modelos discretos (equagdo (3.4)) para as correntes de saida
previstas i,g, e (equagoes (3.22) e (3.23)) para a corrente de entrada prevista iz. Além

disso, existem oito predi¢oes possiveis e oito valores resultantes para a funcao custo g;.

g = fg {x*,xf}, Vi e{l,..,8}. (3.25)

E importante ressaltar que existem varias maneiras de definir uma funcio custo,
dependendo da natureza dos diferentes termos envolvidos na formulagao. Uma funcao
custo adequada pode ser definida como (CORTES et al., 2009),

o |a% P 5k -P -k P
95 = lin — gzl + 15 —igi| + Alig, — ;- (3.26)
onde igj e z'gj sao as correntes de saida preditas em coordenadas af3; i;*lj e z'z;j sao as
correntes de saida de referéncia em coordenadas «3; i} referéncia da corrente de entrada e

if predicao da corrente de entrada.

A variavel )\ é o fator de ponderacgao. Este fator representa o peso da corrente do
indutor na determinagio da agdo do sistema de controle. O fator com maior peso refere-se

a maior prioridade da variavel associada na decisao de controle.

Portanto, a agdo de controle S(k+1) que leva x o mais préximo possivel da referéncia

desejada x* deve minimizar a fun¢ao de custo fg
S(k+1)=arg {Iréinfg {x*,xf(sj)}} . Vje{1,2,..8}. (3.27)
J

O algoritmo de controle é detalhado na Figura 36 através da representagao na forma
de fluxograma. Como demonstrado neste fluxograma, a minimizagao da funcao custo pode
ser implementada através de um modelo de predi¢ao da planta. De forma que é realizada

a previsao de cada um dos oito vetores de tensao, cujos valores sao avaliados através
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do resultado gerado na fungao custo definida. Dentre os vetores de tensao analisados é

computado o valor minimo e o indice do estado de comutagao correspondente.

Figura 36 — Fluxograma da implementacao do algoritmo de controle.

Calcular:

i, (k+1), 4, (k+1), 4, (k+1)
9=, (k) - 4, (k1) |+
l4, (k) - i, (k+1)|+
>‘| Z’Lx(k) 'iL]P(k)l

Nao

Sim

=0
Jmin=J

v

nquanto

Jj<8

Nao

Aplicar S(j,..)

Fonte: Elaborado pelo autor.
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3.2 RESULTADOS DE SIMULACAO

Nesta secao sao apresentados os resultados de simulacao referentes ao Controlador
Preditivo aplicado ao SSI conectado a rede. Os resultados sao analisados através da
insercao de distirbios em variaveis importantes do sistema e avaliadas as respostas diante
da ocorréncia dos mesmos. Também sdo apresentadas as conclusoes e analises acerca dos

resultados obtidos.

Para demonstrar o desempenho do sistema de controle proposto (FS-MPC) para o SSI
trifasico, os resultados de simulacao foram obtidos com base nos dados apresentados na
Tabela 4. O tempo de amostragem T usado é de 20 us. As simulag¢oes foram desenvolvidas
no software Matlab/Simulink considerando os modelos dos componentes ativos e passivos
presentes na biblioteca SimPowerSystems, que possui blocos especializados para andlise de

circuitos e sistemas no dominio continuo e também discreto.

Tabela 4
Dados de simulagao - SSI conectado a rede (FS-MPC).

Variavel Valor
S 5 kVA

Vo 400 V
Vin BV
Vs(1—1) 220 V
C 3 mF

L 2.5 mH

Ly 4.3 mH

A Figura 37 mostra um degrau na corrente de referéncia de entrada. No inicio, a
corrente de referéncia de entrada é 2,5 A e, no instante 15 ms, a referéncia é alterada para
40 A. Posteriormente, a corrente de referéncia em 150 ms a corrente é alterada para 8 A.
Observe que a corrente de entrada tem uma dinamica rapida, que é uma caracteristica
importante das estratégias de controle MPCs. Por outro lado, este degrau de corrente
causa uma perturbagdo na energia do capacitor. Assim, a tensdo do barramento CC se
desvia do seu valor nominal e o controlador linear gera uma acao que faz com que restaure

esta varidvel com uma dinamica linear satisfatéria.
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Figura 37 — Resultados de simulagao para um degrau na corrente de entrada: correntes
de saida (ig,), corrente de entrada (ir) e tensao do capacitor (ve).
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Fonte: Elaborado pelo autor.

A Figura 38 mostra um degrau na referéncia de energia reativa Q*, no instante ¢t = 50us.
Percebe-se uma dindmica rapida na corrente de saida com um pequeno erro. A corrente
de entrada e a tensao do barramento CC nao sofrem alteracao, uma vez que a poténcia

ativa é constante.
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Figura 38 — Resultados de simulagao para um degrau na referéncia de energia reativa
Q*: correntes de saida (ir,), corrente de entrada (ir) e tensdao do capacitor

(ve).
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Fonte: Elaborado pelo autor.

A Figura 39 mostra um degrau na referéncia de tensao do barramento CC de 400V
para 420V, em t = 20us. Percebe-se que a dindmica do controlador linear consegue gerar

uma agao que acompanhe a nova referéncia.
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Figura 39 — Resultados de simulagao para um degrau na tensao do barramento CC:
correntes de saida (ir,), corrente de entrada (i) e tensao do capacitor

(ve).
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Fonte: Elaborado pelo autor.

3.3 ANALISES DE DESEMPENHO

Para determinacao do erro em regime permanente foram desconsideradas as amostras

referentes ao regime transitorio. Para as correntes de saida, foram computados os erros
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médios de cada componente, em coordenadas af3, através das varidveis €;, ) € &, ()

_ 1
EiLo( ) N

™M=

(ia"(4) = ia(4)) (3.28)

Il
—

J

E\H

ZLo

N
Z:( J)—ia j)) (3.29)

De posse dos erros médios das correntes de saida é calculado o erro quadratico, conforme

demonstrado na equagao (3.30):

g2 4E?
) o \/ iLo(a) iL0(0) (330)

Lo — . .
/Za*Q 4 5*2
Para os erros na corrente de entrada e de tensao do barramento CC sao calculados da

seguinte formas:

XL
E;, = N;(m (7)—ir(4)) (3.31)
LA .
= sz_:l(vc (7)) —ve(d)) (3.32)
onde:

N: Numero total de amostras considerando, somente, quando as variaveis atingiram a

faixa de operacao considerada em regime estacionario.

€i,,(a): ErT0 na corrente de saida, em coordenada a.

€i,.(8): Erro na corrente de saida, em coordenada (3.

E;, . Erro médio quadrético da corrente de saida.

E;, : Erro médio (média aritmética) da corrente de entrada.

Ey.: Erro médio (média aritmética) da tensao do barramento CC.
i, 18", ir" e vo™ 1 Varidveis de referéncia.

ia, 18, 11, € vo: Varidveis medidas.

De forma a analisar a performance do sistema, sao propostos duas fungoes custo.

A primeira delas g1, ja explicitada na modelagem do FS-MPC, estabelece um fator de
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ponderacao A que indica a relevancia do termo referente ao erro na corrente de entrada iy,

para a funcao custo:
g1 = ‘ia*—iap“i“iﬁ*—igp‘-i—/\’ijp*—Z'LP‘ (3.33)

A segunda funcao custo proposta é go, a qual também é formada pelos parametros das
correntes de entrada e saida. O diferencial estd no fator multiplicador sobre as correntes de
saida em coordenadas a3. Enquanto em ¢; apenas o termo relativo a corrente de entrada
tem um fator de ponderagao, agora, as correntes de saida recebem a complementacao

percentual de A definido para a corrente de entrada. Assim,
g2= (1= (fia* —ia”| + |ig" = is"|) + A |i* —iL”] (3.34)

Com base nas fungoes g1 e go sao realizadas as analises da resposta do FS-MPC com

relacdo a variagdo dos seguintes parametros:

e Frequéncia de amostragem fs;
e Fator de ponderacgao \; e

e Indutancia do filtro de saida.

Iniciando a analise pela frequéncia de amostragem, as Figuras 40 e 41 demonstram
a resposta das correntes frente a variacao de f;. Sao analisados os resultados utilizando
trés diferentes fatores de ponderacao A (0,3, 0,5 e 0,8). De forma geral, com relagao a
analise das correntes de saida pode ser observado menor taxa de distor¢cao harmonica total
na funcao custo g1, e que esta diferenca é menos evidente a medida que a frequéncia de
amostragem é incrementada. E com relagdo aos critérios estabelecidos pela (IEEE 1547,
2009) ficam com valores muito préximos, a partir de 80 kHz, algo em torno de 4 a 5 % de
THD, para ambas fun¢oes custos, e tornam-se inferiores ao patamar de 4 % em frequéncias

superiores a 100 kHz.

Por sua vez, a corrente de entrada apresenta melhor performance com relacao a fungao
custo go, e se torna mais evidente com a escolha de A maiores, os quais sao responsaveis

por aumentar o peso da variavel de entrada frente as componentes das correntes de saida.
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Figura 40 — FS-MPC conectado a rede: THD(%) da corrente de saida versus frequéncia
de amostragem (a) A = 0,3; (b) A =0,5¢e (c) A =08 (Ry =0,01Q, Ly =
4,3mH, L =2,5mH e C'=3mkF).
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Fonte: Elaborado pelo autor.
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Figura 41 — FS-MPC conectado na rede: Erro na corrente de entrada versus frequéncia
de amostragem (a) A = 0,3; (b) A =0,5¢e (c) A =08 (Ry =0,01Q, Ly =
4,3mH, L =2,5mH e C =3mF).
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Fonte: Elaborado pelo autor.
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Figura 42 — FS-MPC conectado na rede: THD (%) da corrente de saida versus fator de
ponderagao (Ts =20us, Ry =0,01Q, Ly =4,3mH, L =2,5mH e C' = 3mF).
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Fonte: Elaborado pelo autor.

Figura 43 — FS-MPC conectado na rede: Erro na corrente de entrada versus fator de
ponderagao (Ts = 20us, Ry =0,01Q, Ly =4,3mH, L =2,5mH e C' = 3mF).
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Fonte: Elaborado pelo autor.

A segunda anélise é realizada com relacao ao fator de ponderacao, cujos resultados sao
demonstrados nas Figuras 42 e 43. Diante da THD das correntes de saida nao percebe-

se um efeito mais claro de A\, embora haja um pequeno aumento da taxa de distorcao
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harmoénica com o incremento da magnitude deste fator. Para os parametros de projeto,
pode ser observado que a (IEEE 1547, 2009) ¢é atendida em boa parte da faixa analisada,

para ambas fungoes custos.

Ja o erro sobre a corrente de entrada tem um efeito mais evidente, em que o erro
reduz a medida que este fator aumenta. EE com uma performance melhor de g analisando,

unicamente, com relacao a variavel i,.

Por fim, ¢ analisado a variagao paramétrica do indutor de saida L. E realizada a anslise
considerando a varredura do valor de referéncia do indutor de saida na planta do sistema
de 60% a 140%, e mantém-se L; de projeto no modelo de predicao do controlador MPC.
Assim como foi estabelecido para a analise da variacao de fs, também foram escolhidos
trés fatores de ponderagao diferentes (0,3, 0,5 e 0,8). Nas Figuras 44 e 45 sdo demonstrados

os resultados.

Ao analisar a THD de i, existe uma redugao percentual quando se tem o incremento
da indutancia do filtro de saida. Também observa-se uma performance melhor da funcao
custo g1 em relagao a go, muito embora a resposta do controlador preditivo, para ambas
as funcgoes, tenha um comportamento similar. Para os trés casos é atendido o critério da
THD estabelecida em (IEEE 1547, 2009), em ambas fungoes custo.

Vale ressaltar que o aumento de Ly apresenta a caracteristica de filtragem de harmonicos,

o que atenua o efeito das componentes de altas frequéncias sobre as variaveis de correntes.

Por fim, é analisado a resposta da corrente de entrada frente a variacao paramétrica
de Ly. Aqui, a funcao custo g2 tem um erro de corrente consideravelmente menor, para
toda a faixa de valores atribuidos na planta para o indutor de saida. E o aumento do fator

A torna esse efeito ainda mais claro.
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Figura 44 — FS-MPC conectado na rede: THD(%) na corrente de saida em relagao a
variagao paramétrica de Ly (a) A = 0,3; (b) A=0,5¢ (c) A =08 (T =
20ps, Ry =0,01Q, Ly =4,3mH, L =2,5mH e C =3mF).
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Fonte: Elaborado pelo autor.
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Figura 45 — FS-MPC conectado na rede: Erro na corrente de entrada em relagao a vari-
acao paramétrica de Ly (a) A = 0,3; (b) A =0,5¢ (c) A = 0,8 (Ts = 20us,
Ry=0,01Q, Ly =4,3mH, L =2,5mH e C =3mF).

[\)
o

—_
[

—
e}

Erro - Corrente de entrada (%)

5 |
(a)
g 14 [
~ —— g
%3 12 + —%- gy n
o
=
g 10 i
<]
o
e 8 :
= *—— =k
& TS
8 6 N ;*‘»;*\‘**———*\ =2
O e )
5 4 + *;“*\\~*’// \\\a«\\\ -
5 T
2
(b)
= 10 T
= 9
<
’CS 8
% 7
< 6
@ 5
3 4
5’ 30 1
' 2 i s“*\\\‘*"/*‘\**~s |
g 1 | *———+——+\;‘*777*“\*777*\\‘*777%77%4/;)(
~ 0 | | | | | | |
60 70 80 90 100 110 120 130 140
Lf (%)

Fonte: Elaborado pelo autor.
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Os proximos resultados demonstram o espectro harmonico e os sinais de saida do

conversor para o ponto de operacao definido, conforme apresentado, anteriormente, na
Tabela 4.

Nas Figuras 46 e 47 sao demonstradas os sinais de saida do conversor de fase e linha,

respectivamente.

Figura 46 — Tensoes de fase do conversor (FS-MPC).
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Fonte: Elaborado pelo autor.
Figura 47 — Tensoes de linha do conversor (FS-MPC).
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Fonte: Elaborado pelo autor.
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Analisando a Figura 48 observa-se uma das caracteristicas do FS-MPC que é o espraia-
mento do espectro harmonico, ou seja, nao é possivel definir as componentes harmonicas
que formam os sinais das tensoes do conversor. Isto porque esta técnica nao estabelece um
padrao de sequéncia de comutacao, e sim na escolha do vetor de comutagao que minimiza

a funcao custo que foi definida em cada iteragao.

Figura 48 — FFT das tensoes de brago do inversor (FS-MPC).
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Fonte: Elaborado pelo autor.

3.4 CONCLUSOES DO CAPITULO

O presente Capitulo apresentou a modelagem do Controlador Preditivo para Modelos
de Estados Finitos, na configuracao conectado a rede. De forma geral, os resultados de
simulacao demonstraram a grande influéncia da frequéncia de amostragem sobre o Contro-
lador Preditivo, em que as variaveis de corrente apresentam melhor performance quando
existe o incremento de f;. O fator de ponderacao A também foi avaliado demonstrando
correlacao direta com o erro na corrente de entrada e inversa com a THD das correntes de
saida. Como ultima analise, a indutancia do filtro de saida Ly demonstrou melhora de

desempenho a medida que é incrementada na planta.



103

4 CONTROLADOR LINEAR APLICADO AO INVERSOR FONTE DI-
VIDIDA

Neste Capitulo é apresentado o Controlador Proporcional-Integral aplicado ao Inversor
Fonte Dividida conectado a rede. Inicia-se com a detalhamento das equacoes que regem as
modelagens das malhas de controle cujas referéncias podem ser estabelecidas pelos lados
CC ou CA. Apds, sao analisadas as respostas do sistema diante de distirbios nas variaveis
de controle e também passando pelas andlises com relagao a performance do sistema de

controle implementado.

4.1 MODELAGEM PELO LADO CC

A primeira configuracao possivel para o Controlador PI é demonstrado na Figura 49,

onde o controle do barramento CC ¢é realizado através do lado CC.

Figura 49 — Diagrama de blocos do Controlador PI conectado a rede - Controle do
barramento CC pelo lado da entrada.
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Fonte: Elaborado pelo autor.

Quando o controle do barramento CC é feito considerando as referéncias de entrada, a
malha de tensao de v gera a referéncia para malha de controle da corrente de entrada
i1,. B do lado da rede sao aplicadas referéncias constantes de P e (). Vale ressaltar que,
nesta configuracdo, tem-se a necessidade de implementacao do sistema multi-malhas, cujo

principal objetivo esta na eliminacao do efeito do zero de fase nao-minima existente na
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funcao de transferéncia 12;((;)). A equagao (4.1) demonstra esse efeito quando se tem as

malhas de controle da corrente iz,(s) e vo(s) desacopladas.

vc(s) —(1-=D)(Vo/LC)—=s[(Ip+1L,)/C]

= 1.1
d(s) 24s(}) - 0527 (4.1)

Com base no equacionamento demonstrado no Apéndice C, referente ao modelo dina-
mico do Inversor Fonte Dividida, ¢ demonstrado aqui o projeto dos ganhos do controlador

PI do sistema multimalhas.

No Apéndice C, sdo demonstradas a fungao de transferéncia simplificada que relaciona

a tensao do barramento CC com a corrente de entrada, chamada de G, (s),

G (5) = Zj((j)) _ <1;OD ) (4.2)

E a funcao de transferéncia que relaciona a corrente de entrada com a razao ciclica,
chamada de Gj, (s),

— L) _ 4.3
d(s) sL+rp (43)
Na Figura 50 é apresentado o sistema multimalhas em questdo, onde sao destacados as

malhas interna e externa, e como estao correlacionadas as variaveis de tensao e corrente.

Figura 50 — Sistema multimalhas - PI.

Malha externa

o

U

(%W

Fonte: Elaborado pelo autor.

4.1.1 MALHA INTERNA

A funcao de transferéncia para o controlador PI para a malha interna é dado por:

kri

Gpri(s) =kpi + N (4.4)
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Como G, (s) ja foi definido anteriormente, podemos descrever a funcao de transferéncia

Guri(s) do controlador da corrente de entrada, em malha fechada da seguinte forma:

Gpri(s)Gi, (s)
Guri(s) = L 4.5
FZ( ) 1+Gp]i(8)GiL(S) ( )
Substituindo os termos na func¢ao de transferéncia:
k. v,
(ke ) (2r7)
(ke ) (5)
Desenvolvendo, chega-se a:
skpi + @
. — L
Gurils) =Ve 2+ (TL-I—/CLPch) + IfIzVC (4.7)
Considerando r;, desprezivel em relagao aos ganhos dos compensador, temos:
(szVC) s+ kIzVC
GrFi(s) = (4.8)

2 + (szVC) s+ kIzVC

Comparando os termos da equacao caracteristica de segunda ordem com a fungao de

transferéncia do controlador PI, da seguinte forma:

(szVC) + kIzVC

2w + wn?

= 4.9
2+ 20wns+twn?  §24 (kPZLVc) s+ kuVC (4.9)

O que resulta nos seguintes termos para os ganhos do controlador:

kp; Vi _ 2Cwn L
2Qwy, = “PC = kp; = 72%“}0 (410)
n2 kIzVC = k i = VCL
Sendo:
Wp
w

! (4.11)

\/2g2+1+ (1+2¢2)% +1

Substituindo (4.11) em (4.9) e (4.10), determinamos os ganhos do controlador PI em

funcao dos parametros wy, e (:

2€L Wh
\/2g2+1+ (1+2¢2)%*+1

kpi = (4.12)
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L wp

kri =
Vee \/2(2+1+ (1+2¢2)%+1

(4.13)

4.1.2 MALHA EXTERNA

A funcao de transferéncia para o controlador PI para a malha externa é dado por:

kry

Gpro(s) = kpy + % (4.14)
kry

Gpro(s) = kpy+ é (4.15)

Como G, (s) ja foi definido anteriormente, podemos descrever a funcao de transferéncia

G prry(s) do controlador da corrente de entrada, em malha fechada da seguinte forma:

GPIU(S)G’UC (S)

Grro(s) = 4.16
MFols) 1+ Gprv(s)Guc(s) (4.16)
Substituindo os termos na funcao de transferéncia:
kpy + ko) (=D
Grrro(s) = e k) ( 5?2) (4.17)
1+ (kpy+ 520) (52)
Desenvolvendo,
(skpy+kry)(1—D)
G = 4.1
MFv(S) 820+S(1—D)kpv+k[v<1—D) ( 8)
Multiplicando o numerador e denominador de Gpspy(s) por %, temos:
ka(l_D) k[v(l_D)
] +
Guro(s) = ( < ) ( < ) (4.19)

24 g (ka(é—D)) + (klv(é_D))

Comparando os termos da equacao caracteristica de segunda ordem com a fung¢ao de

transferéncia do controlador PI, da seguinte forma:

kpy(1—D 2w, C
T (120
2 k[v(l_D) C !

Wn™ = O = kpy = (LTH,D)
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Substituindo (4.11) em (4.21) e (4.22), determinamos os ganhos do controlador PI em

funcao dos parametros wy, e (:

2¢C wp
1=D) \/2g2+1+ (1+2¢2)%+1

bpo = ¢ (4.21)

C Wy

(1-D) \/2g2+1+ (1+2¢2)* +1

ki = (4.22)

4.2 MODELAGEM PELO LADO CA

Quando a tensdo de v¢ é controlada pelo lado da rede, a malha de tensao do barramento
CC gera a referéncia de P para a malha de corrente de saida de eixo direto i4. Por outro
lado, a referéncia de iy, é constante. Ainda, a modelagem de controle da corrente de entrada
¢ mantida idéntica a malha interna do sistema multi-malhas (controle pelo lado CC).
Todavia, a tensao do barramento CC, agora, é controlada em razao da energia necessaria

a ser dispendida pelo capacitor C' para fornecer a referéncia de poténcia estabelecida pelo

lado da rede.

Para este trabalho, foi escolhida a analise da modelagem do controlador cujas referéncias
sao estabelecidas pelo lado CA, no qual é explicitado cada um dos modelos discretos para

ir, vo e igg. A Figura 51 demonstra a configuragao desta topologia de controle.
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Figura 51 — Diagrama de blocos do Controlador PI conectado a rede - Controle do
barramento CC pelo lado da saida.
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Fonte: Elaborado pelo autor.

Figura 52 — Detalhamento do diagrama de blocos da Modulacao PWM.
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Fonte: Elaborado pelo autor.

4.3 MODELAGEM

A obtencao dos modelos para os projetos dos controladores lineares sao realizados em
conjunto com a modulaggo PWM, em que a geragao das modulantes sdo desenvolvidas
através das escolhas das tensoes de modo comum que atendem as restrigbes para operacao

do conversor na regiao linear. A modelagem do sistema de controle inclui o controle
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da corrente que circula na malha do indutor L do inversor fonte dividida. A tensao do
barramento CC, através da regulagem da estabilidade do nivel de tensao fornecido para
a ponte trifasica. E do lado da rede existe o controle da poténcia de saida, através das
correntes de fase ig. que regulam a poténcia fornecida a rede. Duas variaveis de controle
independentes sao identificadas: o valor de offset u, relativo ao controle da corrente de
entrada do lado CC, e o indice de modulacdo M que controla o lado CA. A arquitetura
de controle ¢ representada nas Figuras 51 e 52, nas quais sao detalhadas as malhas de

controle e também o modulador PWM, respectivamente.

Uma aplicacao tipica para implementagao como fonte de entrada junto ao conversor
SSI sao aplicagoes fotovoltaicas, devido a boa capacidade buck/boost de tensao e também
por propiciar maior confiabilidade para o sistema. O lado CA é modelado através de um
filtro RL e a tensao da rede v,.. O rastreamento do ponto de méaxima poténcia pode
ser projetado de modo a fornecer referéncia de corrente de entrada (MPPT - Mazimum
Power Point Tracking) ou atuar diretamente sobre a variavel p,. A fonte CC de entrada é

modelada através de uma fonte de tensao ideal.

Nesta modelagem o controle das variaveis ¢é realizado em coordenadas de eixos direto e
quadratura. Sendo assim, faz-se necesséario a utilizagdo de um bloco PLL (Phase Locked
Loop), o qual tem a fungao de amostrar os sinais das tensoes da rede em sua entrada e ter
como resposta em sua saida sinais com frequéncia e fase instantaneas em sincronismo com

0s sinais analisados.

4.3.1 MODULACAO PWM

Nesta subsecao ¢ demonstrada a modelagem para a modulagdo com abordagem geo-
métrica para conversores trifasicos a trés fios. O diagrama de blocos com cada uma das

etapas é detalhado na Figura 52.

Podemos definir as tensoes diferenciais associada a inclusido da tensao de modo comum

Vo, de forma que a matriz seja inversivel:

Ugh 1 -1 0 Vag
Upe | =10 1 -1 Vpg (4.23)
Vo 1 1 1 Veg

Vag . 2 1 1 Ugh
Uy | =3 -1 1 1 Upe (4.24)
Veg 1 =2 1| v

As equagbes nao-lineares demonstradas em (4.25) estabelecem as condigoes para a
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linearidade, os quais definem os limites inferior e superior:

0 <vag < Vee
0 <veg < Vee

Os limites inferiores para as tensoes de referéncias de fase/brago sdo demonstrados nas

equagoes (4.26), (4.27) e (4.28).

2 1 1
Vag > 0= —ugp+ sUpe + 0o >0 (4.26)
3 3 3
1 1 1
Vpg > 0= — SUgp + SUpe + 500 >0 (4.27)
3 3 3
1 2 1
Veg > 0= —3lab ~ GlUbe+ U0 > 0 (4.28)

Isolando v, para nas equagoes (4.26), (4.27) e (4.28):

Vo > —2Ugp — Upe = R1 = 1o > Ry (4.29)
Vo > Ugp — Upe = Ro = v, > Ro (4.30)
Vo > Ugp + 2Upe. = R3 = v, > R3 (4.31)

Desta forma, a tensao de modo comum deve atender ao seguinte critério para o limite
inferior (LI):

Vo > max (Ry, Ra, R3) (4.32)

Ja os limites superiores para as tensoes de referéncias de fase/brago sao demonstrados
nas equagoes (4.33), (4.34) e (4.35).

2 1 1
Vag < Vee = guab + gubc + gvo < Vee (4'33)

1 1 1
Vpg < Vee = _guab + gubc + gvo < Vee (4.34)
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1 2 1
Veg < Vee = _guab - gubc‘i‘ gvo < Vee (4'35>

Isolando v, para nas equagoes (4.33), (4.34) e (4.35):

Vo < 3Vee — 2Ugp — Upe = 3Vee + R1 = 0o < 3Vee + Ry (436>
Vo < 3Vee + Ugh — Upe = 3Vee+ Ro = v, < 3Vee + Ro (437>
Vo < 3Vee + Ugp + 2Upe = R3 = 1o < 3Vee + 13 (438)

Desta forma, a tensao de modo comum deve atender ao seguinte critério para o limite

superior (LS):
Vo < min (Ry, Ry, R3) + 3V, (4.39)
Assim, os limites estabelecidos para a tensao de modo comum sao:
max (Ry, Re, R3) < v, <min (R, Ro, R3) +3Ve. (4.40)

A Figura 53 demonstra de forma gréfica os limites superior (LS) e inferior (LI), onde

inimeras escolhas de v, podem ser definidas para atender aos critérios de linearidade.

Figura 53 — Regido de linearidade do modulagao geométrica.

min (R, R,, R, )+3V,,

\SAVAVAVAVAV/
VNV VYV

max (R,R,,R;)

Fonte: Elaborado pelo autor.
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Algumas escolhas tipicas sao demonstradas na equacao (4.41) para v,.

Vo = min (Ry, Ry, R3) + 3V,

Vo = max (Ry, Ra, R3) (4.41)
v, — max(R1,R2,R3)+min(R1,R2,R3)+3Vee
o 2

Neste trabalho foi implementado a técnica MSVPWM que também é composta pela

variavel p,, a qual é resultado da saida da malha de controle da corrente de entrada iy,.

vo = LI — i, (4.42)

4.3.2 PROJETO DOS GANHOS DOS CONTROLADORES

Os critérios de projeto para os controladores PI de tensdo e correntes sao apresentados
na sequéncia através da representagdo da resposta em frequéncia (Diagrama de Bode ) e
da localizagao dos polos e zeros (Método do Lugar das Raizes). De forma geral, observa-se
que as malhas de controle atendem aos critérios de estabilidade e possuem resposta em

frequéncia de acordo com os parametros de projeto.

Iniciando pelo controle das correntes de saida, foi utilizado a modelagem similar
a corrente de entrada, tomando como base a indutancia do filtro de saida Ly,tempo
de amostragem Ts = 100us e banda passante wy = 0,1(27/Ts) (uma década abaixo da

frequéncia de amostragem):

Figura 54 — Diagrama de Bode da malha de controle das correntes de saida igp..
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Fonte: Elaborado pelo autor.
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Figura 55 — Diagrama do Lugar das Raizes do controlador das correntes de saida igp..
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Fonte: Elaborado pelo autor.

O controle da corrente de entrada teve como base a indutancia de entrada L, tempo

de amostragem T = 100us e banda passante em 200 Hz.

Figura 56 — Diagrama de Bode da malha de controle da corrente de entrada iy,.
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Fonte: Elaborado pelo autor.
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Figura 57 — Diagrama do Lugar das Raizes do controlador da corrente de entrada iy..
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Fonte: Elaborado pelo autor.

O controle da tensao do barramento CC teve como base a capacitancia de entrada C,

com banda passante em 50 Hz:

Figura 58 — Diagrama de Bode da malha de controle da tensao do barramento CC v¢.
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Fonte: Elaborado pelo autor.
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Figura 59 — Diagrama do Lugar das Raizes do controlador da tensao do barramento CC
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4.3.3 MODELAGEM DA CORRENTE DE ENTRADA

A malha de controle de iy, é estabelecida pela referéncia de corrente ¢7. O sinal de
salda é a variavel p,, que serad incluida nos sinais das modulantes, de forma a sintetizar as

tensoes de salda do conversor.

O sinal de erro é representado como:
(k) = i (k) i (k) (4.43)

A malha de controle discreto é apresentado na equacao (4.44):

po(k) =kriXpri(k)+kpie;(k)

(4.44)
Xpri(k+1) = Xpri(k) + Tsei (k)

4.3.4 MODELAGEM DA TENSAO DO BARRAMENTO CC

Assim como na modelagem do controlador preditivo, o controlador PI da tensdo do
barramento CC é definido através do balango de energia sobre o capacitor C. As tensoes de
referéncia e mensurada sao as variaveis de entrada do sistema, o qual tem como resultado

a poténcia ativa de referéncia P* que deve ser fornecida a ponte trifasica.

Sendo assim, o sinal de erro é representado pelo erro quadratico entre as tensoes de

referéncia e mensurada:

ev(k) = ve™? (k) —ve? (k) (4.45)
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A malha de controle discreto é apresentado na equacao (4.46):

P*(k) = kryXpro(k) +kpyey (k)

(4.46)
XPIu(k? + 1) - XPI’U(k) +Tsev<k)

4.3.5 MODELAGEM DAS CORRENTES DE SAIDA

Com a referéncia de poténcia ativa estabelecida pelo controlador do barramento CC, é
definido a referéncia de corrente em eixo direto do lado CA com base nas tensoes da rede

em coordenadas dgq.

A poténcia ativa, em coordenadas dq é definida como:
Pr(k) = va(k)ia® (k) +vg(k)ig" (k) (4.47)
Sendo vy(k) = 0, tem-se a referéncia de corrente em eixo direto:

ia" (k) = —P* (k) Jva(k) (4.48)

Sendo que o sinal negativo indica o fluxo de poténcia contrario ao fornecido pelo

conversor.

De forma similar é estabelecido pela rede as caracteristicas reativas,
Q" (k) = va(k)iq" (k) +vq(k)ia" () (4.49)
Sendo vy(k) =0, tem-se a referéncia de corrente em quadratura:
iq" (k) = —Q"(k)/va(k) (4.50)
A malha de controle das correntes de saida do conversor, em coordenadas dg, sao
definidas pelas equagoes (4.51) e (4.52):

edi(k) = Zd*(k‘) — Zd(k')

(4.51)
pa(k) =kreXpra(k) +kpeeqi (k)

cas(h) = ig* () —ig () o
uq(k‘) = k‘]CXp]q(k) + ]{?pceqi(k)

Associado ao controlador PI também é implementado a Ac¢ao Anti- Windup, que visa
analisar o critério de saturacao com base no médulo quadratico das tensoes de saida do

controlador pg e pg:

Mea (k) = \/pa(k)” + g k)’ (4.53)
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em que os sinais pg e jiq sao ponderados pelo fator ve / (\/gMca), e as agoes e controle
Xprid € Xprig sao limitadas por seu valor anterior, caso a acdao de controle de saturagio seja
habilitada. Caso contrério, ou seja, estejam dentro dos limites estabelecidos de saturacao,
os sinais de controle do controlador PI das correntes de saida sao atualizados, conforme

demonstrado na equagao (4.54):

Xp[d(/f—F 1) = Xp[d(k) +T5€di(k)

(4.54)
Xp[q(lf =+ 1) = Xp[q(k‘) + Tseqi(k)
As tensoes de saida do conversor sao definidas pelas variaveis ugp,:
3 T
Ugbe = qu ! ta g 0 } (455)

Para gerar os sinais de saida de controle do modulador, cuja modelagem é evidenciada

na préxima secao, Ugp. sao normalizados pela tensao do barramento CC.

4.4 RESULTADOS DE SIMULACAO

Nesta se¢ao sao apresentados os resultados de simulagao referentes ao controlador
linear implementado no inversor fonte dividida conectado a rede. Sao impostos distirbios
de tensao e corrente ao sistema e analisado a dinamica frente as mesmas. Os principais

dados de simulagao sao apresentados na Tabela 5:

Tabela 5
Dados de simulagao - SSI conectado a rede (PI).

Variavel Valor
Ts 100 us
Vo 400 V
Vin BV
C 1 mF
L 2,5 mH
Lf 2 mH
Ry 0,1 Q

Os ganhos dos controladores das malhas de controle Proporcional-Integral sao demons-
trados na Tabela 6:
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Tabela 6
Ganhos dos controladores PI.

Variavel Valor
Barramento CC - v¢o kpy =0,2482
kr, = 34,1336

Corrente de Entrada - if, kp; = 0,08

kri=5

kpe=9,7120

Correntes de Saida - i4p.

kre =1,4556210%

Para demonstrar o desempenho da estratégia de modulacao e controle frente a distiirbios
do tipo degrau nas varidveis de referéncia de corrente e tensao é implementada a técnica
de modulagaio MSVPWM. Nesta técnica de modulagao a variavel p, limita em um valor
constante a envoltoria inferior dos sinais de referéncia, o que garante um tempo maior de

descarga do indutor L.

A Figura 60 mostra um degrau na corrente de referéncia de entrada para a implemen-
tacado MSVPWM. No inicio, a corrente de referéncia de entrada é 25 A e, no instante
60 ms, a referéncia é alterada para 10 A. Posteriormente, a corrente de referéncia em
100 ms é alterada para 15 A. Observa-se que a corrente de entrada rastreia as novas
referéncias estabelecidas para cada distirbio que é imposto. Por outro lado, este degrau de
corrente causa uma perturbacdo na energia do capacitor. Assim, a tensdo do barramento
CC se desvia do seu valor nominal e o controlador linear gera uma acao que faz com que
restaure esta variavel com uma dindmica linear satisfatoria. As correntes do lado CA nao

apresentaram distor¢ao harmonica e suas magnitudes refletiram as magnitudes de i7, no
lado CC.

A Figura 61 mostra um degrau na referéncia de energia reativa Q* para a implementagao
MSVPWM. Inicialmente, ndo ha caracteristica reativa presente na rede, e em 60 ms é
imposta uma referéncia de 1,5 kVAr. Percebe-se uma dinamica rapida das correntes de
saida, a partir da nova referéncia. A corrente de entrada e a tensao do barramento CC

nao sofrem alteragdo, uma vez que a poténcia ativa é constante.

A Figura 62 mostra um degrau na referéncia de tensao do barramento CC para a
implementagao MSVPWM. A referéncia inicial é de 400 V. Em 60 ms a referéncia é
incrementada para 420 V', e em 100 ms reduz para 410 V. Percebe-se que a dindmica
do controlador linear de v consegue gerar uma agao que acompanhe a nova referéncia
de tensao. As correntes da rede iy sofrem pequenos afundamentos e sobressinais, nos
instantes de alteracoes de referéncias de tensao, mas tem boa dindmica de recuperacao.
E a corrente de entrada iy, rastreia a referéncia com pequenos sobressinais, também nos

instantes de mudanca das referéncias.
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Figura 60 — Degrau i;, (PI-MSVPWM) - Respostas das variaveis.
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Figura 61 — Degrau @Q* (PI-MSVPWM) - Respostas das varidveis.
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Figura 62 — Degrau v (PI-MSVPWM) - Respostas das varidveis.
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4.5 ANALISES DE DESEMPENHO

Nesta secao ¢ analisado o desempenho dos Controladores Proporcional-Integral as-
sociados a técnica de modulagago MSVPWM. Assim como foi explorado na modelagem
do Controlador Preditivo, aqui também é analisada a resposta das varidveis de corrente

diante da variagao de Ly com base no valor nominal na planta.

A Figura 63 demonstra a reducao da distor¢ao harmonica total com o aumento do
percentual de Ly em relacao ao valor nominal da planta. Vale ressaltar, novamente, que
parte deste resultado é em razao do efeito de filtragem das componentes de alta frequéncia
por este indutor. Também é possivel concluir que existe um ganho de performance quando

do incremento da indutancia de saida com relagao as correntes igp..

Figura 63 - THD(%) das correntes de saida - Variacao paramétrica Ly (T = 100us,
Ry =0,1Q, Ly =4,3mH (referéncia), L =2,5mH e C'=1mF).
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Fonte: Elaborado pelo autor.

Na Figura 64 ¢ analisado a variagao paramétrica de Ly frente a corrente de entrada.
Pode ser observado a aumento do erro em razao da alteragao da varidavel da planta em
relacao a referéncia para as malhas de controle. Muito embora, o erro seja bastante pequeno,

assim como a taxa de aumento em relagao ao incremento da indutancia de saida.
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Figura 64 — Erro na corrente de entrada (%) - Variagao paramétrica Ly (Ts = 100us,
Ry =0,1Q, Ly =4,3mH (referéncia), L =2,5mH e C' = 1mF).
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Fonte: Elaborado pelo autor.

A Figura 65 apresenta a THD das correntes de saida frente a variagdo do indice de
modulagdo M. Os resultados foram obtidos através da varredura do indice de modulagao
M em malha aberta e o sistema alimentando cargas RL isoladas e com o barramento CC
constante. Desta forma, temos as etapas de carga e descarga do indutor fixas a medida
que o indice de modulacao é variado e, assim, este pardmetro nao sofre nenhuma variagao

em razao de dinamicas de outras varidveis do sistema.

De forma geral, o grafico demonstra que o aumento do indice de modulagao reduz a

taxa de distorcao harmonica das correntes de saida.
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Figura 65 - THD(%) das correntes de saida - Variacdo do Indice de Modulacao M (T =
100ps, Ry = 0,1, Ly = 4,3mH, L=25mH e C = 1mF).
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Fonte: Elaborado pelo autor.

Nas Figuras 66 e 67 sao demonstradas os sinais de saida do conversor de fase e linha,

respectivamente, para o MSVPWM.

Figura 66 — Tensoes de fase do conversor (PI-MSVPWM).
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Fonte: Elaborado pelo autor.
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Figura 67 — Tensoes de linha do conversor (PI-MSVPWM).
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A Figura 68 demonstra a regiao de operagao do conversor, onde percebe-se que a tensao
v, tem um valor constante acrescido pela ac¢ao de controle de corrente de entrada (varidvel

ho)-
Figura 68 — Regiao de Operagao (PI-MSVPWM).
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Fonte: Elaborado pelo autor.

Na Figura 69 ¢ evidenciado o espectro harmonico para a modulacao PWM, onde pode

ser observado a presenca de componentes multiplas da frequéncia fs pares e impares.
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Figura 69 — FFT das tensoes de brago do inversor (PI-MSVPWM).
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4.6 CONCLUSOES DO CAPITULO

Neste Capitulo foi demonstrado a modelagem do Controlador PI associado a técnica de
modulacao MSVPWM, tendo como objetivo o controle das varidveis de tensao e corrente.
Com base no projeto dos controladores foram apresentados os critérios de estabilidade
(através dos Diagramas de Lugar das Raizes) para cada uma das malhas de controle,
as quais demonstraram boa estabilidade. Na sequéncia foram explicitadas a modelagem
discreta de iy, vo e igpe, dando énfase aos critérios para determinacao de suas referéncias

e suas respectivas agoes de controle.

Os resultados de simulacao, de forma geral, demonstraram boa dindmica com rastrea-
mento das varidveis de referéncia i}, v5 e ¥, apés as perturbagoes impostas as mesmas.
Por fim, foi demonstrada a resposta das correntes de entrada e saida frente a variacao
paramétrica de Ly, observando-se a reducao da THD das correntes de saida quando do

incremento da indutancia de filtro em relagao ao valor de referéncia.
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5 CONSIDERACOES FINAIS

5.1 CONCLUSAO GERAL

Esta dissertacao abordou estratégias de controle para o Inversor Fonte Dividida co-
nectado & rede, considerando os seguintes controladores: i) Preditivo, até entdo, nao
implementado a este conversor, através da técnica de horizonte finito de predigao, ii)
Linear utilizando ganhos Proporcional e Integral para controle das correntes de entrada e

salda e, também, a tensao do barramento CC.

O Capitulo 3 apresentou o Controlador FS-MPC. Foi proposto como objetivos principais
para controle com o MPC as correntes de entrada e saida. Portanto, um controlador linear
foi empregado no controle de tensao do barramento CC. Os resultados da simulagao foram
apresentados para demonstrar o bom desempenho da técnica proposta frente a distirbios
em variaveis importantes. Também foram analisadas a performance do controlador frente
a variagao da indutancia do filtro de saida L, comportamento do sistema de acordo com
a frequéncia fs do controlador e a varredura do fator de ponderacao A com relacao a duas
configuracoes de fungoes custos (g1 e g2). De forma geral, o incremento de Ly, em relacao
ao seu valor de referéncia de projeto, provocou a reducao da taxa de distor¢ao harmonica
das correntes de saida e erro da corrente de entrada. A frequéncia de comutagao também
demonstrou relagao inversa entre o erro da corrente de entrada e THD das correntes de
saida. Por fim, foi analisado o fator de ponderacao que demonstrou respostas de THD e

erro correlacionadas aos pesos aplicados as componentes das correntes de entrada e saida.

O Capitulo 4 tratou sobre o Controlador Proporcional-Integral implementado com a
técnica de modulagao MSVPWM. Foram demonstradas duas configuracdes de controle
possiveis: i) Controle pelo lado CC, no qual foram demonstradas a modelagem do sistema
multimalhas para as varidaveis iy, iz € vo com vistas a contornar o efeito de fase nao-
minima existente nas malhas de controle das varidveis do SSI quando modeladas de forma
desacopladas; ii) Controle pelo lado CA, cuja configuragao foi a escolhida para a andlise
dos resultados. Nesta topologia a tensao do barramento CC foi controlada pelo lado da
rede, em que a malha de tensdo do barramento CC gera a referéncia P para malha de
corrente de saida i4. Em nivel de simulacao foram evidenciados as respostas das variaveis
do conversor e da rede frente as mudancas de suas referéncias, as quais apresentaram bons
resultados com relacao a estabilidade e dinamica das varidveis. A analise do Controlador
Linear ¢ finalizada com a variagdo paramétrica da indutancia do filtro de saida e fazendo
a correlagdo com o erro e THD das correntes de entrada e saida. A modulaggo PWM
desenvolvida no trabalho demonstrou reducao da THD das correntes de saida quando do

incremento de Ly em relagao ao valor de referéncia da planta. J& em relagao aos erros
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entre as correntes medidas e suas respectivas referéncias, o efeito de Ly foi mais evidente

para a corrente de entrada iy,.

Os Apéndices A, B, C e D também serviram de base para detalhamento da modelagem,
nos quais sao demonstrados a forma de representacao das grandezas em varias coordenadas
(abe, dq0 e a50), o Projeto dos Ganhos do Controlador Linear, o Modelo de Pequenos
sinais para o Conversor Fonte Dividida e Descricao da Modulagao SVPWM.

5.2 PROPOSTAS PARA TRABALHOS FUTUROS

Em trabalhos futuros, o controle PI da tensao do barramento CC podera ser substituido
pelo MPC e incluido na fun¢ao custo. Além disso, a frequéncia de comutacao também é
uma possibilidade de inclusao em ¢ para gerir as perdas de poténcia de comutacao. Assim,
um projeto dos fatores de ponderacao deve ser abordado apos a inclusao de novos termos

na fungao custo.

Ainda com relagao ao Controlador Preditivo pode ser implementado métodos com
horizontes de predi¢ao maiores associados ao Conversor SSI. Embora tenha como fator
negativo o aumento na complexidade do algoritmo a ser implementado é uma anélise

valida para outros trabalhos.

Pode ser utilizado um MPPT (Mazimum Power Point Tracking) para rastreamento do
ponto de maxima poténcia, de forma a maximizar a extracao de energia da fonte. O mesmo
seria incluido para definir a referéncia de corrente, de modo a maximizar a poténcia de
entrada. Neste caso, pode ser incluido o modelo ou uma planta real como fonte de entrada

(fotovoltaica, edlica, etc)

Outras estratégias de modulagao com Controle Linear podem ser implementadas junto
ao SSI. Isto porque é um conversor que nao exige modos de operagao especificos, o que

facilita a implementacao das estratégias de modulagao ja bastante difundidas na literatura.

5.3 TRABALHOS PUBLICADOS

Como contribuicao cientifica foram desenvolvidos:

e Artigo para o XIV Brazilian Power Electronics Conference - COBEP 2017, o qual
ocorreu na cidade de Juiz de Fora/MG. O trabalho apresentado ¢ intitulado Finite
Set Model Predictive Control of Grid Connected Split-Source Inverters (BORGES;
GRIGOLETTO, 2017)

e Artigo para o 13th IEEFE International Conference on Industry Applications - IN-
DUSCON 2018, o qual ocorreu na cidade de Sao Paulo/SP. O trabalho apresentado
¢ intitulado Finite Set Model Predictive Control of Four-Leg Split-Source Inverters
(COCCO et al., 2018)
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APENDICE A - REPRESENTACAO DAS GRANDEZAS ELETRICAS
EM RELACAO A REFERENCIA

A.1 SISTEMAS DE COORDENADAS

Uma ferramenta grafica bastante utilizada para a representacao e transformacao entre
coordenadas ¢é a forma fasorial. Fasores sao nimeros complexos utilizados para representar

grandezas que variam senoidalmente no tempo.

Como exemplo, podemos utilizar tensoes trifasicas senoidais defasadas igualmente entre

si por 120°, conforme sdo demonstrados na Figura 70 e nas equagoes de (A.1):

Vg (t) = Vi cos(wt)
vp(t) = Vi cos(wt +27/3) (A.1)
ve(t) = Vi cos(wit +47/3)

Figura 70 — Coordenadas abc.
Ve

\

Uy

Fonte: Elaborado pelo autor.

A.1.1 TRANSFORMADA DE CLARKE

Nada mais é do que a conversao das coordenadas em eixos abc para «f0. Estas
coordenadas sao ortogonais, ou seja, os eixos a e [ possuem defasagem de 90° entre si.
Além disso, é chamado de coordenadas de eixos fixos ou estacionarios, ja que a referéncia

se mantém fixa em relagdo ao vetor girante de referéncia (neste caso, abc).

A Transformada de Clarke consiste, basicamente, na projecao de vy em cada um dos

eixos de v,p0. A Figura 71 ilustra de uma forma mais clara esta relagao.
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Figura 71 — Coordenadas «/[350.

Ue

W

\

U

Fonte: Elaborado pelo autor.

Equacionando,
valt) = valt) + (~cos()) () + (~cos(§)ue(?) o)
03(8) = Oualt) + (cos(5))uu(t) + (= cos(F)vel)
Na forma matricial:
va(t)
valt) | | 1 Tt Tk
[vﬁ@]_[ T A3
T ve(t)
3

Como pode-se observar, nesta representagao a matriz de transformagao nao é quadrada
e nao inversivel. Com isso, torna-se necessario a inclusao de uma tensao chamada de modo

comum (com igual peso entre coordenadas a, b e c¢):

val(t) 1 i va(t)
vat) | =1 0 V3 V3 || w(t) (A.4)
vo(t) Y s s ve(?)

o w

Va(t) 5| 1 “h ik Va(t)
va(t) | =y\3| O —V3h V3 up(t)

(A.5)
vo(t) Ve Yz o Y2 ve(t)

R3 Ty 50 R3
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A.1.2 TRANSFORMADA DE PARK

Na Transformada de Park, o que se tem é a conversao dos sistema em dois eixos: direto
(d) e em quadratura (q). O que difere da Transformada de Clarke é que, agora, ambos
conjuntos de vetores sdo girantes e com a mesma velocidade angular (w = fl—f). Ou seja,
nao existe velocidade relativa entre os fasores, e as tensoes resultantes nos eixos dq0 é
constante ao longo de todo o periodo analisado. A Figura 72 demonstra a relacdo entre as

coordenadas.

Figura 72 — Coordenadas dq0.

/U(‘,

’Uﬁ

Fonte: Elaborado pelo autor.

Baseado no equacionamento semelhante a Transforma de Clarke, chega-se a seguinte

representacao matricial:

va(t) 5| cos®) cos (6 —27/3) cos (0 —47/3) va(t)
\/; —sen(f)  —sen (6? - 27T/3) —sen (9 - 47/3) v (1)
vt Y2 2 2 ve(t)

quO
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APENDICE B - PROJETO DOS CONTROLADORES PI DE
CORRENTE

No Apéndice B é apresentado o projeto de controladores Proporcional-Integral de
corrente de eixo direto e quadratura. A modelagem é realizada no dominio continuo

considerando fixas a resisténcia R e a indutancia L para o projeto.

A funcao de transferéncia do controlador PI, no dominio continuo, pode ser descrita

COomo:

kri
Gpi(s) = kPi‘i‘?I (B.1)

A figura 73 apresenta o diagrama com os controladores de corrente e planta em

coordenadas sincronas.

Figura 73 — Diagrama com os controladores de corrente e planta em coordenadas sincro-
nas (dq).

oli,

i, - I:, u, i ¢ I

\4

Fonte: Adaptado de (GRIGOLETTO, 2009).

A planta do sistema, desprezando o acoplamento entre as correntes i4 e i, e considerando

o mesmo como sendo um disturbio, é definida por:

1
Gp(s): sLL R

(B.2)

A funcao de transferéncia da planta incluindo o controlador PI em malha fechada
considerando a realimentacao negativa unitaria, ¢ dada de forma genérica da seguinte

forma:

Gp(s)Gpi(s)
1+ Gp(S>Gp[(S)

GMF(S) = (B.3)
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Substituindo os termos da planta e do controlador, temos:

(i) i)

GMF(S) = 1 %o (B.4)
L+ (szim) (kpit 2
kpis+kr; kpis+kr
G _ - B.5
wr(s) s(sL+R)+kpis+kr;  s2L+s(R+kp)+ku (B-5)

Dividindo numerador e denominador de Gysr(s) por 1/L, tendo como objetivo a

adequacao da funcao de transferéncia a forma candnica:

KpiS/L—l—k[i/L
GMF S) =
)=y (e oy B

(B.6)

Considerando que a resisténcia R seja desprezivel em relacao aos ganhos do compensa-

dor, a equacao (B.6) pode ser reescrita por:

skp;/L+ky;/L
L L

Assim, chegamos a equagao (B.7) que representa um sistema de 2* ordem no dominio

s, tal que:

G(s) = — 2o Feon” (B.8)

524 20w s +wp?

Substituindo s na equagao (B.8) por jwp, onde wy é a largura de faixa da banda

passante, obtém-se:

. 2Cwn (jwp) + wp?
Gjun) = ——gnten) Fion” (B.9)
(Jwp)™ 4 2Cwn (jwp) +wn
A largura de faixa wy é determinada por:
20log G (jwp) = —3dB (B.10)

Em lugar de -3 dB, geralmente utiliza-se -3,01 dB que corresponde a um ganho de
0,707. Assim,

2Cwn (jwy) + wp?
(jcub)2 + 2Cwn (Jwp) +wp?

G (juwp) = — 0,707 (B.11)

[solando os termos reais e imaginarios:

Wn2 + j<2gwnwb)
<_wb>2 + Wn2) ""j(QCanb)

G(jwp) = ( (B.12)
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Dessa forma, pode-se calcular o médulo da seguinte forma:

Gl — M OGons)® B.13)
]wb - 9 5 2 2 - Y .
V(n? =2+ (26wnn)
Von! +4Cu 2y = 0,707 (B.14)

\/(wn2 — w52)2 + 42w, 2wy 2

Elevando ao quadrado ambos os lados da igualdade, temos:

Wn4 + 4C2wn2wb2

=0, B.15
(Wn2 - Wb2>2 + 4C2wn2wb2 ( )
Desenvolvendo,
wpt +4Cwn w2 = 0,5 {(wn2 — wb2)2 + 4C2wn2wb2} (B.16)
wpt =0,5 {(wnz — wb2)2 + 4C2wn2wb2} — 4% w22 (B.17)

Dividindo a equacao (B.16) por (B.17), obtém-se:
wp \ 2 2 oWy 2 R
1=0,5{ [1- () +4C () 4 () (B.18)
Wn Wn Wn
Com o objetivo de simplificar a representacao da equagio (B.18) definiu-se que:

b= (%)2 (B.19)

Wn
Substituindo (B.19) na equacao (B.18), tem-se:
1=0,5{[1—b]*+4¢%b} - 4¢%b (B.20)
E a equagao (B.20) pode ser reescrita como:

1=0,5{[1—8>+4¢%b} —4¢%b = 0,5{1— 2b+ b +4¢%b} — 4¢b (B.21)

Desenvolvendo,

b?(0,5) = b(2¢*+1) ~0,5=0 (B.22)



146 APENDICE B. PROJETO DOS CONTROLADORES PI DE CORRENTE

Solucionando a equacao,

b=2C*+1+£/4C4+4¢2+2 (B.23)

que substituida na equagao (B.21), obtém-se:

\/2§2+1+ V4202 +1 (B:24)

A partir da func¢do de transferéncia demonstrada na equagao (B.7) e comparando com

w

(B.8) é possivel determinar os ganhos kp; e kr;:

k .
gz = 2wn = kpi = 20wy L (B.25)
€
k .
% = Wn2 = k]i = WnQL (B26)

Substituindo (B.24) nas equagoes (B.25) e (B.26), obtém-se as equagoes em funcao de &
que é o fator de amortecimento e wj, a frequéncia de corte (em radianos/s) do compensador

respectivamente.

Wh

ki =L
\/2§2+1+ (1+2¢2)%+1

(B.27)

Wh

kepi = 2CL
\/2g2+1+ (1+2¢2)%+1

(B.28)
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APENDICE C - MODELO DE PEQUENOS SINAIS DO INVERSOR
FONTE DIVIDIDA

C.1 MODELO DE PEQUENOS SINAIS

A modelagem do inversor fonte dividida é fungao dos seguintes parametros:

e Varidveis de estado (n = 2 estados): ve(t) e i (t)
e Varidveis de saida (r = 2 saidas): vo(t) e i (%)

e Varidveis de entrada (m = 2 entradas): v, (t), i1 (%)

O sistema é representado, de forma genérica, por,

deigt) = Ax(t) +Bu(t) 1)
y(t) = Cux(t) + Eul(t) .
Sendo que o vetor de estados z(t) é dado por:
1 (t) X1
; .
z(t)=x= 72(f) = da(t) =Xx= X_z (C.2)
xn(t) Xp

e cujas dimensoes das matrizes e vetores sao:

o Apsn=Auxy
e Byxm = Buxe
o Crun=0Cyxy
o Evim=Esxo
O inversor fonte dividida possui dois modos de operagao, entao haverao dois modelos

dindmicos que representam cada uma delas. O primeiro modo diz respeito ao estado de

carga do indutor L e o segundo estado ¢é relativo a descarga deste mesmo indutor.

O modelo médio (ponto de equilibrio, ou seja, sem variacao das varidveis de estado -

regime permanente), é representado como:

{ 0=AX+BU ©3)

Y=CX+EU
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As matrizes médias sao,

A=DA;+(1-D)A,
B=DB;+(1-D)By (C.4)
C=DC;+(1-D)Cs
E=DE;+(1—-D)Es

onde D é a razao ciclica.

E as componentes CC em equilibrio sao determinadas em func¢ao da equagao do ponto

de equilibrio:

0=AX+BU= —-AX =BU
X — BU

— ZA
Y=CX+EU=Y=C (—A—IBU) +EU
Y:(—A—lBC+E)U

Como a modelagem baseia-se no modelo médio, inclui-se pequenos disturbios em

torno do ponto de operacao, onde:

Variaveis de estados perturbadas Z(¢)

Perturbagao nas varidveis de entrada (t)

Saidas perturbadas §(t)

perturbacio na razao ciclica d(t)

Para inserir as perturbagoes no modelo, considera-se que o vetor de estados resultante
¢é formado por um termo CC, que é oriundo do modelo médio, acrescido de um termo
CA, que surge da perturbagao em torno do ponto de operagao em virtude dos pardmetros

escolhidos para o modelo, conforme demonstrado na equagao (C.6).

v=X 40 (C.6)
ccC CA

Substituindo no modelo médio os termos CC acrescidos das perturbagoes, e considerando

que os termos CC sao de magnitude muito maior do que os termos CA, entao

=X +2=|X|> ||
w=U+a=|Ul> i (C.7)
y=Y+9=1[Y|> g
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E considerando a segunda etapa da razao ciclica como (1— D) = D’ e sendo |D| > ‘a?

)

temos:

d=D+d

/ / N (C8)
d =D +d

Substituindo as variaveis com os termos perturbados, e considerando que para o modelo

médio nao existe variagdo dos estados, logo, X = 0, entao,

Kx = (DA1+D'As) (X+%)+ (DB1+D'By) (U+1) (C.9)

Substituindo (C.8) em (C.9), temos:

Kx = ((D+d) Ay + (D —d) Ag) (X+%)+ ..

A A (C.10)
+..((D+d)By+ (D —d)By) (U+1)
Desenvolvendo,
Kx=(DA1+(1-D)A2)X+(DB1+(1-D)B2)U+...
A B .

o+ AR+ B0+ [(A1—A2) X+ (B1—B2)Uld +... (C.11)

Chy '
...+(Al—Az)fﬁ-d—i-(Bl—Bz)ﬁ-d

CAg

onde C'A; sdo os Termos CA de 12 ordem e C'Ay Termos nao-lineares de 22 ordem.

De forma idéntica chegamos a saida y(¢):

Y+y= (DCl+(1—D)Cz)X+...

C
.t (DE1+(1—=D)E2)U+...
el R (C.12)
..+ Cx+Ea+ [(CI—C2)X+ (El—Ez)U] d+..
CAs3
.4+ (C1—Co)%-d+ (E;—Ez)ti-d
CAy

Onde C' A3z sdao os Termos CA de 12 ordem e C'A; Termos nao-lineares de 22

ordem.

Eliminando os termos CC da equagoes (C.11) e (C.12), e considerando que os termos de

segunda ordem (nao-lineares) sdo pequenos como os pequenos sinais assumidos, chegamos ao
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modelo genérico de referéncia para as equagoes de estado linearizado para pequenos

sinais, conforme demonstrado na equacgao (C.13).

{ Kx = A%+ Bi+[(A1—A2) X+ (B1—B3) Uld (C.13)

§ = C& +Eii+[(C;—C2) X+ (E1—E2) Uld

Para o modelo em questdo temos a seguinte forma genérica para os estados (baseada

na equagao (C.13)):

£ =A%+Ba+Fd (.14
y=C&+Ea+Gd '
onde:
F=[(A1—-A2)X+(B1—B2)U]
G:[(C1—02)X+ (El—Ez)U]
W=|B F|
R=[D GJ (C.15)
~ %Lo
u=
ﬁz‘n i
dist = [ 13
d -

Desta forma consegue-se representar o sistema novamente na forma canonica conhecida:

& = A%+ W -dist
{X o+ 15 (C.16)

y = C%+R-dist
C.2 MODELO DE PEQUENOS SINAIS EM ESPACO DE ESTADOS - SSI

Conforme ja demonstrado a modelagem de carga e descarga do inversor fonte dividida

pode ser representado pelos seguintes modelos dinamicos:

Carga de L:
dip _ Vip _ TL,
2 A A
dvg L (C.17)
t C
Descarga de L:
di, _ (Vin—vc)
iy A T
dog: (C.18)
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E a corrente de saida pode ser modelada da seguinte forma:
ino=1[251—1]iq+[2S2 — 1] iy +[253 — 1] i (C.19)
Realizando a modelagem em espaco de estados:
_ diy,/dt ir ir i
dve/dt Ve (e, Vo

A modelagem de carga ¢ representado através das equagoes (C.21) e (C.22):

vin } (C.20)

digy/dt B —rp/L 0 111 L 1/L 0 Vin
dve /dt 0 0 Vol 0o -1/C Lo (C.21)
—— ——
)'(1 Al X1 Bl u
iLl - 10 iLl 4 0 0 Vin,
Vo1 01 Vo1 00 iLo (C.QQ)
—_————  — e ——— N —— —
Y1 C]_ X1 El u

A modelagem de carga é representado através das equagoes (C.23) e (C.24):

diLQ/dt B —T’L/L —1/L 1719 n 1/L 0 Vin
dveg/dt 1/C 0 Vo2 0o -1/C Lo (C.23)
X9 Ao X2 Bo u
’iLQ . 10 iLQ X 0 0 Vin
vC2 01 Vo2 0 0 Lo (C.24)
—_—— ——— —— T —
Y2 Cs X2 Eo u

Com base nos modelos que representam os modos de operacao do inversor fonte dividida,
pode-se aplicar as matrizes de estados nas equacoes de estado estacionario para pequenos

sinais (equacao (C.13)). E desenvolvendo cada um dos termos:

_ . . _TL/L 0 B —T’L/L —1/L
A=DA1+(1-D)Ay=D D +(1—D) 1o . (C.25)
A:{—DTL/L 0 +{(1—19)(—71/@ (1-D)(~1/L) (©.26)
0 0 (1-D)(1/0) 0
A_| L 0-D(-YD) c2)
(1-D)(1/C) 0 |
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_ _ _p| VL0 oy
B=DBy+(1-D)By=D| _10 +1=D)| e
oo ] [a-Dyz 0

| 0o -DJC 0 (1—-D)(-1/C)
| VL0
0 —1/C
Al_Az_[—rL/L o| [-r/ —yL]_[ o 1L
0 0 1/C 0 ~1/C 0
B B, | VL 0 | fyL o :[0 0]
0 -1/C 0 -1/C 00

(C.28)

(C.29)

(C.30)

(C.31)

~—~

C.32)

Substituindo os termos na equacao que representa o modelo estacionario de pequenos

sinais, temos:

%= —rp/L (1-D)(-1/L) | . 1/L 0 as
(1-D)(1/C) 0 0o -1/C
A B
0 1/L A
/ + 00 U;}d
-1/C 0 0 0
——
A1—-A- B1—-B2
onde:
i EL %= %L = ?m X = Iy, U= Vi
(el (Ve Lo VC ILO

Substituindo também as varidveis de entrada de saida do sistema, temos:

w]_[ —wr a-peyn )i fyr oo [
il (1—-D)(1/C) 0 KE 0 —1/C || iL
o 1L][1 00l
+ / Pl
—1/c 0 || Ve 00 || Iy

(C.33)

(C.34)

+ ...

(C.35)
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Evidenciando as equagdes que representam a corrente de entrada (i) e a tensao do

barramento CC (v¢):

(C.36)

C.3 REPRESENTACAO DO SISTEMA NO DOMINIO FREQUENCIA -
SSI

Com base na propriedade para conversao da representacao de um sistema no dominio

continuo (espago de estados) para o dominio frequéncia (dominio s):

{ x(t) = Ax(t) + Bu(t)
y(t) = Ci(w +Eu(?) (37)

L{x(1)} = LIAX(t) + Bu(t)} = sX(s) = AX(s) + BU(s)

Aplicando a propriedade citada, inicia-se o processo de conversao do sistema para o

dominio s:

si(s) = (—Tf) in(s)+(1-D) (_2) do(s)+ (2) Din(s) + (i) Vod(s)  (C.38)

Sendo a tensao da fonte de entrada v;,, constante, este termo pode ser desconsiderado

para fins de modelagem no dominio frequéncia.

sip(s) = (—’”If) iL(s)+(1-D) (—i) do(s)+ (L> Vod(s) (C.39)

Desenvolvendo,

i(s) = (S LL) [~ (1= D)oo (s) + Ved(s) (C.40)

Evidenciando os termos da funcao de transferéncia de ¢;, chegamos a:

w(6)= (5 C ) - (o ) el (C.41)

sL+ryg, sL+ry

Agora, realizando o mesmo processo para o modelo da tensao do barramento CC:

s00(5) = (1=D) (& )ins)+ (= 5 ) o)+ (= 5 ) adls) (C.42)
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Desenvolvendo,

A

io(s) = (=g ) [(1= D)ints) ~ino(s) ~ 10d(s)] (C43)

Evidenciando os termos da funcao de transferéncia de vo chegamos a:
1 - D A 1 A 1 A
O =(—)1 —(—= )z — = C.44
bels) ( sC )ZL(S) (sC’) iLo(3) (sC’) Tud(s) ( )

Com base nas equagoes (C.41) e (C.44) pode-se desenvolver as fungoes de transferéncia

que sao base para o controle multimalhas desenvolvidos no Capitulo 03.

Primeiro, assumindo que a tensao do barramento CC seja constante, simplifica-se a
fungao de transferéncia de iy (s) (equagao (C.41)) que relaciona a corrente de entrada com

a razdo ciclica:

ir(s) Vo
d(s) sL+rg

(C.45)

E com base na fungao de transferéncia de v (s) (equagao (C.43)), considerando a razao
ciclica e a corrente de saida constantes, obtém-se a fungao de transferéncia que relaciona a

tensao do barramento CC com a corrente de entrada:

(=) (C.46)
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APENDICE D - MODULACAO SVPWM

Em (HOLMES D. GRAHAME HOLMES, 2003) é demonstrado o desenvolvimento da
técnica PWM chamada de Space Vector Modulation (SVPWM), a qual oferece uma série
de vantagens em relacao ao PWM convencional, em termos de performance, facilidade de

implementacdo e maxima taxa de transferéncia.

Para a implementacao da modulagado SVPWM para o inversor da Figura 74 sao

necessarios os seguintes passos (PINHEIRO et al., 2005):

A. Definicao dos possiveis vetores de comutacao no espacgo das tensoes de saida do

inversor;

&

Identificacao dos planos de separacao no espaco das tensoes de saida do inversor;

Identificacdo dos planos limites no espago das tensoes de saida do inversor;

o Q

Obtencao das matrizes de decomposicao; e

E. Definicao da seqiiéncia de comutacao e magnitudes dos vetores a serem implementa-

dos.

Figura 74 — Inversor trifasico.

Ak E
" @® .

S 3_2'1[1} 8‘345}

Fonte: Elaborado pelo autor.

De forma resumida, o processo inicia-se com a transformacao do espago das tensoes
de saida do inversor para simplificar a sua representacao. A seguir, temos a definicao dos
planos de separagao, os quais servirao de base para a determinacao dos planos limites
dos setores. Os planos limites sao utilizados para a identificagao dos setores, através de
um algoritmo que realiza a andlise de onde o vetor das tensoes de saida do inversor, a

ser implementado, se encontra. A proxima etapa tem-se a determinacio das matrizes de
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decomposicao, as quais possibilitam obter a duracao de cada vetor de comutagao em um
periodo de comutagao. A tltima etapa da implementagdo SVPWM refere-se a escolha da
sequéncia de comutacao e também da magnitude de cada vetor a ser implementado, tendo
como critérios a otimizacao de alguma grandeza como, por exemplo, perdas em comutagao

ou conteudo harmoénico da corrente de saida (THD).

D.1 DEFINICAO DOS VETORES DA TENSAO DE SAIDA DO INVER-
SOR

Assumindo que os interruptores de cada um dos bracos do inversor trifasico sao
comandados de forma complementar (Braco A: Sy e S; Braco B: Sy e So e Braco C: S3
e S3), resultam oito possiveis estados de conducio do inversor, conforme demonstrados
na Tabela 7. Os vetores das tensoes de fase geradas pela comutagao da chaves estao em
um espaco R3. Com o objetivo de simplificar a representacio dos possiveis vetores de
comutacao, pode-se utilizar uma transformacio linear de 2 — R2. Geralmente, ¢é utilizada

a transformacao T,z definida por:

(D.1)

.
=
I
Wl Do
| — |
= —_
S |
NO[—
oy ot
| I—

Aplicando-se a transformagao representada na equagao (D.1) aos oito possiveis vetores
de comutacao definidos na Tabela 7, obtém-se uma projecao ortogonal do espago das
tensoes em [abc]” |, em um plano perpendicular ao vetor [111]7. Neste novo sistema de
coordenadas, a — 3, tem-se seis vetores nao nulos ou também chamados de ativos (cujos
extremos definem os vértices de um hexdgono regular), que possuem um angulo de 60°
entre eles, com modulo igual a \/g , € dois vetores com modulo zero ou também chamados

de vetores nulos, conforme demonstra a Figura 75.
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Tabela 7
Estados de comutacao, tensoes por fase e vetor de tensao espacial.

Vetor | Estado das chaves Tensoes de saida Tensoes em af3 Tensoes dos vetores
J S =[S1 S2 S3] Van = [Van Vpn Ven] [va vg] Vi
0 [0 0 0] [0 0 0] [0 0] vo=0
1 00 1] [—3Vee —3Vee 3Ve 2Vee 0 vy = 2Veel®
2 0 1 0] [3Vee BV —dVe | [WEVe Pvic] va = 3Veee!™/3
3 01 1] [~2Vee Ve  AVe] [—%Vac @vm} Vs = 2Vpee?7/3
4 10 0 [2Vee —3Vee — 3V —\/2Vee 0 vy =3Vece!™
5 101 (3 —Vee  BVe] | [-Ve - Ve | ve= Vet
6 1o (Ve —3Vee  §Veo] | [WEVee - Vo] | vo=§Vece?™?
7 11 1] [0 0 0] [0 0] vy =0

v, (101)
(s

Fonte: Adaptado de (PINHEIRO et al., 2005) e (HOLMES D. GRAHAME HOLMES, 2003).

D.2 IDENTIFICACAO DOS PLANOS DE SEPARACAO

No plano das tensoes em coordenadas a3, podem ser definidos seis setores distintos.

Em cada um destes setores, existem dois vetores de comutagao nao nulos adjacentes ao
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vetor de referéncia v,.r a ser implementado no instante de amostragem em questao. As
retas de separagao dos setores em coordenadas a3 estao mostrados na Figura 76 e sao

definidos pelas equacoes dadas na Tabela 8.

Tabela 8
Retas que definem os planos de separacao.

Reta Equacoes das retas de separacao
Rgs1 ug + V3uq =0

Rgo ug — V3ua =0

Rg3 ug =0

Figura 76 — Retas de separagao para a identificagao dos setores.

Uy

st RsZ

Fonte: Adaptado de (PINHEIRO et al., 2005) e (HOLMES D. GRAHAME HOLMES, 2003).

D.3 IDENTIFICACAO DOS PLANOS LIMITES

A partir dos vértices dos possiveis vetores de comutagao define-se as retas limites de
cada setor. Estes sdo apresentados na Tabela 9 e ilustrados de forma grafica na Figura 77.
As retas limites sdo utilizadas para evitar que os tempos de comutagao sejam calculados
erroneamente, uma vez identificado que o vetor de comando v,y ultrapassa uma destas
retas, este vetor é recalculado para o valor maximo que o inversor é capaz de sintetizar,

ou seja, as retas limites garantem a operagao do conversor na sua regiao linear.
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Tabela 9
Retas que definem os planos limites.

Reta Equacées das retas Limites
Rr1 u5+\/§ua7\/§:0

Rjro ug — @ =0

Rrs u5—\/§ua—\/§:0

Ri4 ug+3ua +v2=0

Rys5 ug+ @ =0

Rig uﬁ—\/gua—l-\/ﬁzo

Figura 77 — Retas limites de cada setor.

Ris

Fonte: Adaptado de (PINHEIRO et al., 2005) e (HOLMES D. GRAHAME HOLMES, 2003).
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Figura 78 — Retas de separagdo para a identificagdo dos setores.

A

(e) (f)

Fonte: Adaptado de (PINHEIRO et al., 2005) e (HOLMES D. GRAHAME HOLMES, 2003).
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De posse das retas de separacao e considerando que em cada setor selecionado nao
seja ultrapassado as retas limites estabelecidos no plano a8 um algoritmo na forma de

fluxograma é apresentado com a logica de selecao dos setores (Figura 79).

Figura 79 — Algoritmo para selecao dos setores.

Computo de:
RSI :’LLB + \/gua
RSQ =, - \/gu“

RS3 :up

SIM SIM
v \ v v N2 v
Setor 1 Setor 6 Setor 2 Setor 3 Setor 4 Setor 5
v v v v \ v
Aplicar: Aplicar: Aplicar: Aplicar: Aplicar: Aplicar:
vﬂ ?’vl ”UZ € v7 v() }vl 71"0' € ’U’/" ,U() )’U}J 7,U£f e v'7 vU )v3 7’04 € ’07 vt} 7v4 }vJ € /v’/ v{/ 7/v5 7’06 e v'/

Fonte: Elaborado pelo autor.

D.4 OBTENCAO DAS MATRIZES DE DECOMPOSICAO

Sendo definida a localizagao do vetor v,.; no plano af3, a proxima etapa é obtengao
das matrizes de decomposicao. Estas matrizes tem como funcao realizar a distribuicao da
duragao de cada vetor que forma o setor em um periodo de comutacao Ty, de forma que

seja sintetizado o sinal de referéncia.

Para que a tensao média sintetizada pelo inversor em um periodo T seja igual a vy,
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a seguinte equagao deve ser satisfeita:
Voly+viTy+voTlo+viTr = viesTs (D.2)
onde:
Ty e Ty: tempos dos vetores ativos;
Ty e Tr: tempos dos vetores nulos;
Vg € Vp: vetores ativos;
vo e v7: vetores nulos.

Tomando como exemplo o setor S1, para que a tensao média sintetizada pelo inversor

seja igual a v,..r, em um perfodo T, a seguinte equagao deve ser satisfeita:

vily +voly+voly+vily = VrefTs (D.3)

Considerando o tempo para implementacao dos vetores nulos como 7, =Ty + 17 e a
magnitude dos vetores nulos como sendo vo7 = vo = vy, podemos reescrever a equacao da

seguinte forma:

vily+voly+vorl, = VrefTs (D.4)

Também considerando que estes vetores devem ser representados em coordenadas a3,
cada um dos vetores envolvidos pode ser representado da seguinte forma:
V1 =Viq+Vi3
V2 = Voot Vag (D.5)

V07 = V07a T V073

O mesmo vale para o vetor de referéncia a ser sintetizado:
Vref :Vrefa+vref5 (D6)

Representando na forma matricial, temos:

U, 1 Voa Via V2« T,
ug - ?S Vo Vig V2p Ta (D?)
1 1 1 1 T,

Para determinar as parcelas de tempo que devem ser implementados cada um dos

vetores que formam o setor S1 fazemos a inversao dos sistemas,
-1

T, Voa Via V2a Uy
Ta = Ts Vog Vig Vap ug (D8)
Ty 1 1 1 1

M;
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Desta forma chegamos a matriz de decomposicao para o setor S1:

—1
Voo Via V2a

Mlz VOﬂ Vlﬂ Vzﬂ (Dg)
1 1 1

Na Tabela 10 sao apresentadas as matrizes de decomposicao para cada um dos setores.

Tabela 10
Matrizes de decomposicao para os respectivos setores do plano af.

Setor Matriz de decomposicao
1

1 My =[vor v1 2]

2 My=lvor vy ws]'
3 M3 =[vo7 w3 v4]71
4 My=[vor vy ws]™'
5 Ms =[vor w5 116}_1
6 Mg =[vor  ve vﬂ_l

D.5 SEQUENCIAS DE COMUTACAO

A sequéncia de comutagao escolhida para cada um dos setores do plano af sao
dados nas Tabelas 11, 12, 13, 14, 15 e 16. Cada um dos comparadores carrega os sinais
responsaveis pela comutagao de um dos bragos do inversor. Observe que em cada intervalo
de comutagao, cada um dos bragos do inversor comuta apenas uma vez. Além disso, nao
ocorrem comutagoes no inicio e no meio do intervalo T, o que possibilita a realizacao de

amostragens neste instantes.

Tabela 11
Sequéncias de comutacao - Setor 1.

Setor 1

Tensoes modulantes ou comparador
Vo U1 v2 v7 v2 v1 Vo
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Tabela 12
Sequéncias de comutacao - Setor 2.

Setor 2
Tensdoes modulantes ou comparador

V0 U3 V2 v7 V2 U3 V0

VUma 0 0 1 1 1 0 0

Vb 0 1 1 1 1 1 0

Ume 0 0 0 1 0 0 0
Tabela 13

Sequéncias de comutacgao - Setor 3.

Setor 3

V0 U3 V4 v7 V4 v3 Vo

Tensées modulantes ou comparador

VUma 0 0 0 1 0 0 0

Vb o 1 1 1 1 1 0

VUme 0 0 1 1 1 0 0
Tabela 14

Sequéncias de comutagao - Setor 4.

Setor 4

vo U5 V4 Cird V4 U5 Vo

Tensoes modulantes ou comparador

VUma 0 0 0 1 0 0 0

Vb o 0o 1 1 1 0 0

Ve 0 1 1 1 1 1 0
Tabela 15

Sequéncias de comutacao - Setor 5.

Setor 5
Tensdoes modulantes ou comparador

vo G Ve v7 V6 U5 vo

<
]
[en}
[en)
[en}
—
[en)
o
[en}
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Tabela 16
Sequéncias de comutacao - Setor 6.
Setor 6
Tensoes modulantes ou comparador
V0 U1 V6 v7 V6 U1 V0
Uma 0 1 1 1 1 1 0
Umb 0 0 0 1 0 0 0
Ume 0 0 1 1 1 0 0

A Figura 80 apresenta as implementacoes das sequéncias de comutacao de cada um
dos setores de forma grafica e as equacoes que descrevem cada um dos comparadores sao
apresentados na Tabela 17. Observe também que os padroes PWM de cada um dos bragos

¢ simétrico em relacao ao tempo %

Tabela 17
Comparadores - SVPWM.

Setor Comparadores
__ TpprT.
Uma = T/ 4
1 —Tpgr (T | Ty
vmb = 5 (F + )
Teer (T2 4 Ta Ty
Ume = T./2 (42‘1‘ 2a+ 2)
Tper (T2 | Ta
Uma = 75 (F+%)
2 _ Tper T.
Umb T,/2 4
Tper (T. T, Ty
Ume = T./2 (TZ‘FTQ'FT)
Tppr (T | To , Tp
VUma = T3 (F+5+2)
T, T,
3 vy = 258 L
_Tppr (T. | Ta
vme = FHE (F +F)
Tppr (T2 y To | Ty
Uma = TS‘/2 (4Z+ 2a+ 2)
T T, T,
4 vmp = £ (F + %)
Ume = %Eg' %
Tper (T2 | Ta
Uma = 77/3 (4 + 2)
5 Trer (T2 | Ta | Ty
Umb = T./2 (4+ 5 +2)
_ Tppr T
Ume = T./2 4
Tppr T:
Uma = T./2 4
6 —Tepr (T: | Ta Ty
Umb = T, /2 (4 +3 +2)
T T, T,
vme = FHE (F +F)
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Figura 80 — implementacao da sequéncia de comutagao proposta para o setor S1: (a)
SETOR 02 - Rg1 >0e Rgy >0 (b) SETOR 05 - Rg1 <0e Rgo <0 (C)
SETOR 01 - Rg1 >0, Rga <0 e Rg3 >0 (d) SETOR 03 - Rg1 <0, Rgo >0
e Rg3 >0 (e) SETOR 04 - Rg1 <0, Rgo >0 e Rg3 <0 (f) SETOR 06 -
Rg1 >0, Rgo <0e Rg3<0.

Fonte: Elaborado pelo autor.
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