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RESUMO

O objetivo geral desta dissertação é o aperfeiçoamento do projeto de uma nova fonte de
corrente em desenvolvimento para o acelerador de partículas Sirius. A corrente da fonte é
aplicada em magnetos de elevada indutância e são programadas para apresentar forma de
onda com significativa componente senoidal em corrente contínua e em baixa frequência,
de acordo com as características operacionais necessárias do Sirius. Para efeitos de estudo,
a metodologia empregada consiste essencialmente em desacoplar a análise e o projeto do
controle em um estágio regulador de tensão seguido de um estágio de síntese da corrente.
Foram realizados ensaios em uma fonte em construção no Laboratório Nacional de Luz
Síncroton e em um protótipo desenvolvido na UFJF. As principais contribuições descritas
nesta dissertação são: i) atenuação da propagação de distúrbios de baixa frequência para
a rede elétrica; ii) emprego de retificador de tensão controlado para regulação da tensão
do barramento CC, melhoria do fator de potência e redução de componentes harmônicas.
Os resultados experimentais evidenciam que as alterações de projeto propostas nesta
dissertação apresentam grande potencial para melhorar o desempenho da fonte de corrente
em termos da qualidade de energia elétrica e da sintetização de corrente senoidal no
magneto do acelerador de partículas.

Palavras-chave: Conversor abaixador de tensão. Conversor em Ponte Completa. Retificador
trifásico controlado. Conversor fonte de tensão. Fonte de Potência. Fonte de Corrente.
Rejeição de Distúrbio.



ABSTRACT

This work consists in the evaluation and improvement of a current source for a particle
accelerator. The output current presents a DC sinusoidal waveform in low frequecy which
flows through the windings of high inductance electromagnets. The methodology consists
in separating the analysis and project of the control into two parts: a voltage regulator
stage, followed by a current synthesis stage. Tests were performed on a current source under
construction at the Brazilian Synchrotron Light Laboratory (LNLS) and on a prototype
developed at UFJF. The work main contributions are: i) Attenuation of the low frequency
disturbances on the electrical grid; ii) Use of a controlled rectifier to regulate the voltage
of the DC bus, improvement in power factor and reduction of harmonic components. The
experimental results show that the proposed changes have potential in improving the
performace of the current source in terms of its electric power quality and synthesis of
sinusoidal current in the particule accelerator.

Key-words: Buck converter. Full-bridge converter. Controlled three-phase rectifier. Voltage
source converter. Power source. Current source. Disturbances rejection.
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1 INTRODUÇÃO

1.1 CONTEXTUALIZAÇÃO

Fontes de luz síncrotron produzem radiação com comprimento de onda e intensidade
que permitem o estudo detalhado de propriedades químicas e estruturais da matéria. Assim,
estas fontes são utilizadas para estudo de diversas áreas do conhecimento como: arqueologia,
biologia, química, ciências ambientais, geologia, medicina e física [1].

Feixes de luz síncrotron são produzidos em aceleradores de partículas, em que
elétrons são acelerados até próximo a velocidade da luz sob influência de poderosos
eletroímãs e por ondas de radio frequência. Após atingirem determinada energia, os
elétrons circulam pelo anel de armazenamento, cuja trajetória é determinada pelos campos
magnéticos gerados pelos eletroímãs. Ao mudar de trajetória, os elétrons perdem energia
em forma de uma brilhante e focalizada luz [2].

Localizado na cidade de Campinas, estado de São Paulo, o Laboratório Nacional
de Luz Síncrotron (LNLS) opera hoje a única fonte de luz síncrotron da América Latina,
chamado de UVX [3]. Atualmente, o LNLS, vinculado ao Centro Nacional de Pesquisas
em Energia e Materiais (CNPEM), está construindo uma nova fonte de luz síncrotron,
denominada Sirius. Ela foi projetada para obter o maior brilho dentre todos os equipamen-
tos na sua classe de energia. A construção do Sirius é um empreendimento que demanda
um grade desafio tecnológico para o Brasil em áreas como engenharia, física, química e
outros [4].

Diversas fontes de potência serão empregadas na operação do Sirius. Esta dis-
sertação contribui para o aperfeiçoamento e construção de uma das fontes de potência
necessária para a operação do Sirius.

1.2 IDENTIFICAÇÃO DO PROBLEMA

Em fontes de luz síncrotron, o booster é um anel circular com função de elevar a
energia do feixe de elétrons [5,6]. Este é formado por eletroímãs, como dipolos e quadrupolos
magnéticos, excitados por fontes de correntes, em que na Figura 1 é apresentado um dipolo
magnético. Estas fontes necessitam de alta precisão e fornecem corrente em frequências
que variam de 0,5 a 10 Hz [6–10]. Na Figura 2 é apresentado o modelo da fonte de luz
síncrotron cujo anel de menor raio é o booster.

O projeto do Sirius prevê a construção de fontes de potência para alimentar os
dipolos e quadrupolos do booster. Para as fontes que irão alimentar os dipolos, por exemplo,
é necessário fornecer correntes de 1100 A e tensão de 900 V. A frequência da corrente
nos dipolos é especificada em 2 Hz com erro máximo de 100 ppm [7]. Assim, a fonte de
potência do booster precisa atender suas exigências operativas e normatizações nacionais e
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Fonte: http://lnls.cnpem.br

Figura 1 – Dipolo magnético.

Fonte: http://www.synchrotron-soleil.fr

Figura 2 – Fonte de luz síncrotron.

internacionais de qualidade de energia. Este trabalho possui o foco no desenvolvimento da
fonte de corrente que será utilizada no booster do Sirius.

1.3 EXEMPLOS DE FONTES DE BOOSTER

A necessidade de alta precisão na sintetização de corrente nos elementos magnéticos
do booster leva a diferentes topologias de conversores eletrônicos destinados a essa finalidade.
As fontes mais antigas utilizam o chamado white circuit [12] apresentado na Figura 3.
Estas fontes são compotas por dois circuitos LC ressonantes com mesma frequência natural
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Figura 3 – White circuit.

conectados por uma fonte de corrente continua. Dessa forma, a corrente na carga magnética
é fornecida por duas fontes independentes, em que uma é responsável pela componente CC
e a outra pela componente CA [13,14]. Atualmente estes circuitos vêm sendo substituídos
por circuitos comutados e malhas de controle discretos. Algumas vantagens atribuídas
aos circuitos comutados são: maior flexibilidade no formato de onda da corrente de saída,
menor custo, e rápida estabilização. Algumas fontes de luz síncrotron que utilizam white
circuit em seus boosters são: BESSY II e DESY II na Alemanha, ESRF na França [8, 12].

As fontes comutadas utilizadas para alimentar os eletroímãs dos boosters podem
ser estruturalmente separadas em dois estágios: um estágio de retificação denominado
neste trabalho como estágio de entrada e um estágio de saída, usualmente um conversor
CC-CC. Um modelo simplificado das fontes de booster é apresentado na Figura 4.

Figura 4 – Modelo simplificado das fontes de potência de booster.

Entre as fontes comutadas utilizadas para excitar dipolos magnéticos de boosters,
o circuito apresentado na Figura 5 é citado em [8–10,15,16]. Utilizado como estágio de
saída, este se trata de um conversor de dois quadrantes que podem ser associados em série
ou em paralelo para atingir o nível de tensão e corrente exigido pelo booster. O filtro de
saída é projetado para reduzir a oscilação de tensão na saída e sua topologia não segue o
mesmo modelo em todas as referências citadas. Dependendo do estado dos interruptores
a carga magnética é alimentada diretamente pelo banco de capacitores Cb, alimentada
inversamente pelo banco de capacitores Cb ou está em modo de roda livre. Variações da
topologia apresentada na Figura 5 são utilizadas como estágio de saída para fontes de
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Figura 5 – Conversor de 2 quadrantes.

booster em algumas fontes de luz síncrotron como: DIAMOND Ligth Source no Reino
Unido, Swiss Light Source na Suiça, Shanghai Synchrotron Radiation Facility na China.

Em [17] é apresentado a topologia utilizada para a fonte de corrente do booster do
acelerador UVX (LNLS). Este é formado por uma fonte de alimentação a tiristor de seis
pulsos em série com uma associação de doze módulos de conversores a IGBT em paralelo,
a topologia da fonte escrita é visualizado na Figura 6. Para seguir a referência de corrente
exigida pelos elementos magnéticos do booster é utilizado o controle pela modulação por
limite de corrente [18], em que a comutação é determinada por um comparador de histerese.
Esta técnica garante uma ondulação constante na corrente de saída. A tensão de saída da
ponte de tiristor de seis pulsos é regulada de maneira a manter a razão cíclica dos IGBT
dos doze módulos próximo a 50%.

Uma topologia comumente utilizada como estágio de saída em fontes de potência
para booster é o conversor de ponte completa, apresentado na Figura 7. Esta é uma
topologia de quatro quadrantes, bidirecional em tensão e em corrente. A topologia do filtro
de saída sofre variações para atender os requisitos de oscilação mínima na tensão e corrente
da saída. Alguns aceleradores de partículas que utilizam o conversor de ponte completa
são: SOLEIL na França, Taiwan Photon Source em Taiwan, ALBA na Espanha, High
Energy Photon Source na China [12, 19–21]. Nestas fontes, o conversor de ponte completa
é associado em série ou em paralelo para atender os níveis de tensão e de corrente exigidos
pelo elemento eletromagnético. No Sirius, as fontes de potência que serão responsáveis por
excitar os dipolos do booster têm em seu estágio de saída o conversor de ponte completa [7].

O estágio de entrada, em geral, é composto por uma retificação trifásica não
controlada seguido de um conversor CC-CC. O conversor CC-CC é utilizado para regular
a tensão no banco de capacitores que alimenta o estágio de saída. Também é função do
conversor CC-CC atenuar os distúrbios na rede elétrica devido ao efeito da sintetização das
correntes de saída. Esses distúrbios são, principalmente, componentes inter-harmônicas e
sub-harmônicas como será mostrado adiante. Os conversores CC-CC que são utilizados no
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Figura 6 – Fonte do booster do UVX.

Figura 7 – Conversor 4 quadrantes.

estágio de entrada em geral são o conversor abaixador de tensão [8,12,15,20], e o conversor
elevador de tensão [9, 10,21].

No que se refere ao controle do estágio de entrada, em [15] é proposto a utilização
de um controlador por realimentação de estados com uma característica passa-baixa. A
característica passa-baixa da malha de controle é essencial para atenuar os distúrbios
provenientes da corrente sintetizada no estágio de saída. Em [7,9,10] é utilizada a estratégia
de controle com múltiplas malhas, formado por uma malha externa de tensão que fornece a
referência para a malha interna de corrente. A regulação da tensão de saída e a atenuação
dos distúrbios de baixa frequência são realizados na malha externa. Em [10] a malha de
tensão regula a tensão no barramento CC de forma a manter o fluxo de potência constante
através do controle do valor de pico da tesão no banco de capacitores e em [9] realiza a
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eliminação dos distúrbios através de um filtro passa-baixa na realimentação da tensão de
saída. Em [7], para a atenuação dos distúrbios provenientes da corrente no estágio de saída,
o controlador da malha de tensão é projetado para que o sistema apresente frequência de
corte inferior a da malha corrente no estágio de saída. Os distúrbios causados pela síntese
da corrente na carga serão melhor discutidos ao longo desta dissertação.

1.4 MOTIVAÇÃO

A síntese das correntes do booster é um desafio no que se refere ao elevado valor da
precisão exigida pelos elementos magnéticos do acelerador de partículas. No projeto das
fontes para o Sirius, o erro da corrente nos elementos magnéticos do booster em relação a
sua referência não deve ultrapassar a 100 ppm, em que, a referência de corrente exigida
pelo elemento eletromagnético é representado na equação (1.1), em que ωo é igual a 2 ·π ·fo,
sendo fo é a frequência de oscilação definida como 2 Hz.

io(t) = ICC + ICA · sen(ωo · t) (1.1)

Em [22] é definido como carga não linear sistemas que alimentados com tensão
senoidal têm sua corrente com forma de onda diferente da fonte de tensão que o alimenta.
Em geral, cargas não lineares possuem correntes periódicas. Formas de onda periódicas não
senoidais podem ser decompostas pela Série de Fourier, em que, qualquer sinal periódico
pode ser representando por um somatório de ondas senoidais de diferentes frequências.
Segundo [11,23,24] estas frequências podem ser classificadas em:

• Fundamental: onda na mesma frequência da fonte de tensão que alimenta o
sistema;

• Sub-Harmônica: onda com frequência inferior a fundamental;

• Harmônica: onda com frequência múltiplo inteiro da fundamental;

• Inter-Harmônica: onda com frequência entre harmônicas.

Detalhes sobre a representação de sinais com componentes harmônicas e inter-
harmônicas por Série de Fourier pode ser encontrado em [23].

Devido à variação periódica da corrente nos elementos magnéticos do booster
(equação 1.1), esta causa uma variação de potência ativa em baixa frequência e pode
resultar na circulação de correntes sub-harmônicas e inter-harmônicas na rede elétrica.
Além disso, a característica não linear destas fontes introduz na rede elétrica componentes
harmônicas. Assim, do ponto de vista da rede elétrica, a fonte do booster é vista como
uma carga não linear por inserir na rede componentes harmônicas, sub-harmônicas e
inter-harmônicas. Estas distorções podem causar diversos problemas à rede elétrica, em
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que se destaca a redução do fator de potência na instalação elétrica [25] e flutuações de
tensão.

Segundo o Módulo 8 do PRODIST (Procedimentos de Distribuição de Energia
Elétrica no Sistema Elétrico Nacional) flutuação de tensão é classificado como sendo a
variação aleatória, repetitiva ou esporádica da tensão eficaz da rede elétrica [26]. Para o
caso de cargas que apresentam variações cíclicas de potência, estas podem provocar uma
alteração periódica na tensão no ponto de conexão [27,28]. Esta característica pode afetar
o funcionamento de outros equipamentos, principalmente os mais sensíveis à variação da
tensão eficaz de alimentação [29]. Através de verificações práticas, foi observado no LNLS
que a presença de flutuações de tensão na rede elétrica causa problemas na estabilidade
do feixe de elétrons do UVX. Além disso, flutuações de tensão podem provocar cintilação
luminosa em lâmpadas incandescentes.

A cintilação luminosa, ou flicker, é a variação da intensidade luminosa visível aos
olhos humanos em sistemas de iluminação. O efeito de cintilação luminosa somente é visível
ao ser humano quando as flutuações de tensão ocorrem nas frequências sub-harmônicas
entre 1 a 30 Hz, intervalo que pode variar conforme mostrado em [27,28]. A síntese da
corrente de 2 Hz pelo estágio de saída na fonte do booster do Sirius pode levar a ocorrência
de flutuações de tensão e como consequência a cintilação luminosa, pois a sintetização
desta corrente acarreta distúrbios sub-harmônicos e inter-harmônicos nas frequências de
56, 58, 62 e 64 Hz como será visualizado em discussões posteriores.

Pelo exposto, fontes de potência aplicadas em aceleradores de partículas devem
mitigar os distúrbios de baixa frequência provenientes da síntese de corrente nos elementos
magnéticos, com o intuito de evitar flutuações de tensão [30].

Em [7] é utilizado um conversor abaixador de tensão no estágio de entrada ali-
mentado por um retificador trifásico não controlado, em que distúrbios sub-harmônicos
e inter-harmônicos são reduzidos pelo controle do conversor, entretanto, a ação de pré-
regulação de fator de potência fica comprometida. Com efeito, a corrente na rede elétrica
apresenta componentes harmônicas devido à retificação trifásica não controlada.

1.5 OBJETIVOS

O objetivo principal deste trabalho é aperfeiçoar a estratégia de controle desenvol-
vido pelo LNLS [7]. Para efeitos de melhoria do fator de potência da instalação elétrica,
também é proposto uma outra topologia para o estágio de entrada.

Com intuito de alcançar o objetivo principal do trabalho são especificados os
seguintes objetivos específicos:

i. Empregar controladores ressonantes para sintetizar a corrente exigida pelo dipolo do
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booster do Sirius;

ii. Atenuar os distúrbios de baixa frequência na rede de alimentação utilizando o
conversor abaixador de tensão através de ações de controle;

iii. Substituir a topologia do estágio de entrada por um retificador trifásico controlado.

1.6 ESTRUTURA DA DISSERTAÇÃO

No Capítulo 2 é realizada a modelagem e controle do conversor de ponte completa,
bem como resultados de simulações do estágio de saída do protótipo.

O Capítulo 3 é focado na utilização do conversor abaixador de tensão como estágio
de entrada. Neste capítulo são apresentados a modelagem e controle do conversor, bem
como seus resultados de simulações e experimentais do estágio de entrada do protótipo
LNLS.

No capítulo 4 é realizado o estudo do conversor retificador trifásico controlado como
estágio de entrada. Neste capítulo é apresentado a modelagem e controle do conversor,
bem como seus resultados de simulações.

O Capítulo 5 apresenta o protótipo da UFJF bem como os resultados obtidos por
este.

O Capitulo 6 é dedicado as conclusões do trabalho realizado.
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2 ESTÁGIO DE SAÍDA

Este capítulo é dedicado ao estudo do estágio de saída da fonte de corrente.
Inicialmente, é descrito a estrutura do conversor para alimentar a carga magnética. Em
sequência é realizada a modelagem matemática do estágio de saída, em que é abordado o
comportamento do conversor em ponte completa operando com modulação PWM unipolar.
Para finalizar o capítulo, é projetado o controle de corrente para alcançar as especificações
necessárias para aceleração de partículas nos magnetos.

2.1 DESCRIÇÃO DO SISTEMA

Como discutido na seção 1.3, o conversor em ponte completa, apresentado na
Figura 7, é amplamente utilizado como estágio de saída em fontes para booster. Este, por
se tratar de um conversor de quatro quadrantes, permite a inversão da tensão e corrente de
saída. Estas são características desejáveis em fontes para a presente aplicação, visto que
permite facilmente apagar a memoria magnética da carga [7]. Associado a este conversor,
é empregado um filtro passivo de terceira ordem para reduzir as componentes harmônicas
de alta frequência resultante da comutação do conversor. Na Figura 8 é apresentado o
circuito referente ao estágio de saída, em que seus componentes são detalhados nas seções
subsequentes.

Figura 8 – Estágio de saída.

Determinar a corrente ies(t) do barramento CC, tem fundamental importância no
projeto do banco de capacitores Cb como será visto na seção 4.2. Sabe-se que a corrente
entregue a carga é dada pela equação (1.1). Assim, a tensão de saída pode ser escrita
como:

vo(t) = vLo(t) + vRo(t) = Ro · io(t) + Lo ·
dio(t)
dx

. (2.1)
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Substituindo a equação (1.1) em (2.1), obtêm:

vo(t) = ICC ·Ro +Ro · ICA · sen(ωo · t) + ωo · Lo · ICA · cos(ωo · t). (2.2)

Desprezando as perdas no conversor e nas resistências do filtro de saída, pelo
balanço de potência o valor médio instantâneo da corrente ies no barramento CC, é dada
por:

−
Ies |T (t) = 1

VCC
· io(t) · vo(t). (2.3)

Substituindo as equações (1.1) e (2.2) em (2.3), resulta em:

−
Ies |T (t) = 1

VCC
· (Pm + PA · sen(ωot) + PB · cos(ωot) + PC · sen(2ωot)− PD · cos(2ωot)),

(2.4)

em que:

Pm = Ro ·
(
ICC

2 + ICA
2

2

)
; (2.5)

PA = 2 ·Ro · ICC · ICA; (2.6)

PB = ωo · Lo · ICC · ICA; (2.7)

PC = ωo · Lo · ICA2

2 ; (2.8)

PD = Ro · ICA2

2 . (2.9)

O resultado obtido é formado pela potência instantânea consumida no estágio de
saída, sendo que as parcelas foram agrupadas nas diferentes componentes de frequência.
Pelo resultado, observa-se que o estágio de saída tem seu consumo de potência de forma
cíclica, onde Pm é a potência média consumida pela fonte. Assim, a síntese da corrente io,
resulta em correntes nas frequências ωo e 2 · ωo no barramento CC.

Conforme mostrado em [31], variações cíclicas de potência resultam em correntes
nas componentes de frequências iguais a (ω±ωm), em que ωm é a frequência da modulação
de potência e ω a frequência da rede. Portanto, o sistema em questão resulta em correntes
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nas componentes sub-harmônicas de (ω − ωo) e (ω − 2 · ωo), e em componentes inter-
harmônicas de (ω + ωo) e (ω + 2 · ωo). Logo, é necessário adotar alguma estratégia para
que estas modulações não se propaguem para a rede.

2.2 PARÂMETROS DO MODELO DO ESTÁGIO DE SAÍDA

2.2.1 Booster do Sirius

O booster do Sirius possui diversos magnetos, dentre os quais os dipolos e quadru-
polos magnéticos necessitam de fontes de potência dedicadas para atender as necessidades
operativas. No acelerador Sirius, será utilizada uma fonte de potência para a associação
em série dos dipolos e uma outra para a associação, também em série, dos quadrupolos do
booster. A associação destes elementos podem ser eletricamente modelados por um indutor
em série com um resistor. Na Tabela 1 são apresentados alguns parâmetros das fontes que
irão alimentar as associações dos dipolos e quadrupolos.

Tabela 1 – Caraterística dos dipolos e quadrupolos do booster.

PARÂMETRO DIPOLO QUADRUPOLOS
Resistência do Magneto (Ro) [Ω] 0,517 2,5
Indutância do Magneto (Lo) [mH] 180 430

Corrente Máxima [A] 1066,4 127,0
Corrente Mínima [A] 42,7 4,2

Frequência [Hz] 2 2

2.2.2 Protótipo UFJF

Inicialmente foi definido pelas equipes da UFJF e LNLS, que seria construído um
protótipo com as especificações descritas na Tabela 2.

Tabela 2 – Caraterísticas inicias do protótipo.

PARÂMETRO VALOR
Resistência (Ro) [Ω] 0,50

Indutância do Magneto (Lo) [mH] 50
Corrente Máxima [A] 100
Corrente Mínima [A] 0

Frequência [Hz] 2
Potência [W] 1875

No entanto, o indutor de 50 mH é extremamente volumoso, pesado e de elevado
custo de aquisição. Para reduzir o dimensionamento do indutor da carga sem alterar o
ângulo de defasamento entre a tensão e a corrente na carga, a frequência de oscilação
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da corrente no indutor foi aumentada para 10 Hz. Este ângulo de defasamento pode ser
calculado partir de:

θo = tg−1(2 · π · fo · τo), (2.10)

em que τo = Lo
Ro
, fo é a frequência da corrente na carga e θo é o ângulo de defasamento

entre a tensão e corrente na carga.

Na Tabela 3 estão descritos os parâmetros do estágio de saída do protótipo da
UFJF. Cabe destacar que essa alteração possibilitou reduzir o dimensionamento do banco
de capacitores do estágio de entrada.

Tabela 3 – Caraterísticas do protótipo.

PARÂMETRO VALOR
Resistência (Ro) [Ω] 0,50

Indutância do Magneto (Lo) [mH] 10
Corrente Máxima [A] 100
Corrente Mínima [A] 0

Frequência [Hz] 10
Potência [W] 1875

2.2.3 Filtro de Saída

Para eliminar as componentes harmônicas provenientes da comutação, é utilizado
um filtro passa-baixa na saída do conversor em ponte completa. A definição topológica do
filtro foi realizada pela equipe do LNLS. Neste trabalho, foi realizado apenas a adequação
ao protótipo. O estudo do filtro está descrito em [32], em que se busca atenuar os distúrbios
em alta frequência.

O filtro de saída, em destaque na Figura 8, é um filtro de terceira ordem. O ramo
RdCd possui o objetivo de amortecer à ressonância a característica LC do próprio filtro.
Ainda de acordo com [32], ao utilizar o critério ótimo critical damping é obtido o menor
ganho na ressonância do filtro. O filtro é calculado segundo este critério e as equações que
seguem definem os elementos do filtro.

L = VCC · 0, 25
∆IL1 · 2 · fs

(2.11)

C = 1
L · ω2

res

(2.12)

Cd = 8 · C (2.13)
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Rd = 1, 53
ωr · Cd

(2.14)

Em que ∆IL é a ondulação de corrente no indutor do filtro, fs é a frequência de
comutação, ωRes e ωr são dadas pelas equações (2.16) e (2.15), respectivamente.

ωRes = 2 · fs ·
√

2 · π · Lo · 2 · fs ·∆IL (2.15)

ωr = 0, 294 · ωRes (2.16)

Adotando a frequência de comutação em 16 kHz e ∆IL = 0, 1 · ICC , pode-se obter
os parâmetros descritos na Tabela 4. O parâmetro RL representa a resistência do indutor
L e foi obtido experimentalmente utilizado o equipamento LCRMETER modelo BR2820
na frequência de 1 kHz

Tabela 4 – Parâmetros do filtro de saída do protótipo.

PARÂMETRO VALOR
L [µH] 170
RL [Ω] 0,015
C [µF] 22
Cd [µF] 200
Rd [Ω] 1

2.3 MODELO DO ESTÁGIO DE SAÍDA

Esta seção aborda a modelagem do estágio de saída (Figura 8), o objetivo é
encontrar a função de transferência que represente o comportamento da corrente de saída.
Para tal, será utilizado a representação por espaços de estados do mesmo. Embora o
conversor em ponte completa apresente comportamento não-linear, a linearização por
pequenos sinais permite obter o modelo linearizado do conversor. Apresentado em [33],
esta técnica representa as pequenas perturbações no modelo médio do conversor, não
contemplando as variações de alta frequência do sistema.

2.3.1 Técnica de PWM unipolar

Para o conversor em ponte completa são empregadas duas técnicas de comutação:
PWM bipolar e PWM unipolar. A principal vantagem da configuração unipolar, em
detrimento da bipolar, é o fato da componente de alta frequência resultante da comutação
ser duas vezes superior a frequência de comutação [34]. Com efeito, a ondulação da
corrente no indutor L é quatro vezes menor em comparação com a comutação bipolar [35].
Consequentemente, o filtro de saída pode ser dimensionado com menor indutância.
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Na Figura 9 é apresentada a topologia do conversor de ponte completa. A tensão
média instantânea no terminal do conversor é representada por

−
V ab. Para evitar que

ocorra curto circuito no barramento CC (VCC), os interruptores de cada braço do conversor
devem operar sempre de forma complementar.

Figura 9 – Conversor de ponte completa.

Na estratégia de comutação bipolar, os interruptores diagonalmente opostos (S1,
S4) e (S2, S3) são acionados simultaneamente. Já a estratégia unipolar, cada braço de
interruptores são controlados de maneira independente, comparando um sinal triangular
com o sinal modulante ma e −ma.

O conversor de ponte completa pode ser entendido como uma associação de dois
conversores de meia ponte, como o apresentado na Figura 10 [34]. A comutação de S1 e S2

é realizado respectivamente pelos sinais PWM complementares TA e TA−. Logo, a tensão
va nos terminais do conversor é igual a VCC

2 quando o interruptor S1 está em condução e
−VCC

2 quando este se encontra em bloqueio. O tempo em que o interruptor S1 conduz é
dado por dT , em que T é o período de comutação e d é o ciclo de trabalho, ou seja, fração
do intervalo de tempo em que S1 conduz.

Ponderando pelos intervalos de comutação, a tensão média instantânea,
−
V a, é dada

por:

−
Va= d · VCC2 + (1− d) · −VCC2 = VCC

2 · (2 · d− 1). (2.17)

Definindo:

ma = (2 · d− 1). (2.18)
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Figura 10 – Conversor de meia ponte.

É possível reescrever (2.17) como:

−
Va=

ma

2 · VCC . (2.19)

Retornando ao conversor em ponte completa, por uma análise de malha é verificado
que a tensão média instantânea nos terminais "a" e "b" de saída é igual a:

−
Vab=

−
Va −

−
Vb, (2.20)

em que
−
Vb é a tensão média instantânea entre o terminal "b" e "o". O sinal modulante que

gera a PWM para acionar S3 (Tb) é dado por mb, que na técnica unipolar mb = −ma. De
maneira análoga a

−
Va,

−
Vb é dada por:

−
Vb=

−ma

2 · VCC . (2.21)

Finalmente,

−
Vab= ma · VCC . (2.22)

Em termos de d:

−
Vab= (2 · d− 1) · VCC . (2.23)

Por este resultado, verifica-se que quando ma < 0 ou d < 0, 5 a tensão
−
Vab apresenta

valor negativo.
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As formas de ondas apresentadas na Figura 11, são os resultados da modulação
de um sinal constante utilizando comutação PWM unipolar. Graficamente é possível
visualizar que a frequência de vab é duas vezes a frequência dos sinais PWM.

Figura 11 – PWM unipolar.

2.3.2 Obtenção do modelo médio

A representação de um sistema em espaços de estados através de seu modelo médio,
não leva em consideração as perturbações de alta frequência. Assim sendo, o modelo médio
do estágio de saída pode ser obtido através do circuito apresentado na Figura 12. Em que,
−
Vab é dado pela equação (2.23).

Um sistema em espaços de estados é representado em (2.24). Em que A é a matriz
de estados e B a matriz de entrada, C a matriz que relaciona as variáveis de estado com a
saída. Os vetores y, x e u representam, respectivamente, as saídas do sistema, as variáveis
de estado e as entradas do sistema. No conversor em estudo, as variáveis de estado do são:

Figura 12 – Modelo médio do estágio de saída.
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a corrente no indutor LO (iLO(t)), a corrente no indutor L (iL(t)), tensão sobre capacitor
C (vC(t)) e a tensão sobre o capacitor Cd (vCd(t)).

ẋ(t) = A · x(t) + B · u(t)

y(t) = C · x(t)
(2.24)

Deste modo, temos que:

x(t) =


x1(t)
x2(t)
x3(t)
x4(t)

 =


iLO(t)
iL(t)
vC(t)
vCd(t)

 ∴ u = VCC . (2.25)

Através das equações de malha e de nó do circuito apresentado na Figura 12,
obtêm-se as equações de estado que descrevem o comportamento médio do sistema, e este
é dado pelo sistema de equações (2.26).



diLO(t)
dt

= −RO

LO
· iLO(t) + 1

LO
· vC(t)

diL(t)
dt

= −RL

L
· iL(t)− 1

L
· vC(t) + 1

L
· (2 · d− 1) · VCC

dvC(t)
dt

= − 1
C
· iLO(t) + 1

C
· iL(t)− 1

RCd · C
· vC(t) + 1

RCd · C
· vCd(t)

dvCd(t)
dt

= 1
RCd · Cd

· vC(t)− 1
RCd · Cd

· vCd(t)

(2.26)

Portanto, as matrizes que descrevem o comportamento médio do sistema em espaços
de estados são dados por:

A =



−RO

LO
0 1

LO
0

0 −RL

L
− 1
L

0

− 1
C

1
C

− 1
RCd · C

1
RCd · C

0 0 1
RCd · Cd

− 1
RCd · Cd


∴ B =



0
2 · d− 1

L
0
0

 (2.27)
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2.3.3 Linearização por Pequenas Pertubações

A presença de d na matriz de entrada, torna o modelo obtido na sub-seção 2.3.2
um sistema não-linear. A aplicação de pequenas perturbações é realizada para obter um
modelo linearizado. Assim, são separadas as componentes de regime permanente (letra
maiúscula) e as componentes de regime transitório, isto é, pequena pertubação (grafadas
com " ˜ " ). Na variável de entrada não é considerando as perturbações, visto que o
objetivo é modelar o sistema em função do ciclo de trabalho, assim u = U. Logo, tem-se
que:


˙̃x = A · (X + x̃) + B · (2 · (D + d̃)− 1) ·U

Y + ỹ = C · (X + x̃)
. (2.28)

Separando as variáveis constantes das pequenas perturbações é obtido o sistema
em regime permanente:

0 = A ·X + B · (2 ·D − 1) ·U

Y = C ·X
, (2.29)

e o modelo linearizado para pequenas perturbações:


˙̃x = A · x̃ + B · 2 ·U · d̃

ỹ = C · x̃
. (2.30)

Sejam:

Aps = A ∴ Bps =



0
2 · U
L
0
0

 =



0
2 · VCC
L
0
0

 (2.31)

C = Cps =
[
1 0 0 0

]
(2.32)

Logo, o modelo de espaço de estados linearizado é dado por:

x̃(t) = Aps · x̃(t) + Bps · d̃(t)

ỹ(t) = Cps · x̃(t)
. (2.33)
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Aplicando a transformada de Laplace no sistema (2.33), resulta na função de
transferência de pequenos sinais (2.34). A Tabela 5 apresenta os coeficientes da função de
transferência encontrada.

Gid(s) = ĩLo
(s)

d̃(s)
= Cps · (s · I−Aps)−1 ·Bps = 2 · VCC ·

b1 · s + b0

a4 · s4 + a3 · s3 + a2 · s2 + a1 · s + a0
(2.34)

Tabela 5 – Parâmetros da Função de Transferência Gid(s)

b1 Cd ·Rd

b0 1
a4 C · Cd ·Rd · L · Lo
a3 C · Cd ·Rd · (RL · Lo+Ro · L) + L · Lo · (Cd + C)
a2 C · (Cd ·Rd ·RL ·Ro + L ·Ro + Lo ·RL) + Cd · L · (Rd +Ro) + Lo · Cd(Rd +RL)
a1 Ro · Cd · (RL +Rd) + C ·RL ·Ro + L+ Lo
a0 RL +Ro

2.3.4 Verificação do modelo

Para verificar o modelo encontrado foram realizadas simulações utilizando os
programas PSIM e Matlab/Simulink. O modelo de pequenas perturbações em espaços de
estados e sua função de transferência são simulados no Simulink e os resultados obtidos
comparados com a simulação do estágio de saída utilizando o programa PSIM. Como
parâmetros do estágio de saída são utilizados os valores apresentados na Tabela 4.

Como o modelo de pequenas perturbações representa apenas variações em torno
do ponto médio, as simulações dos modelos são realizadas pela composição entre o modelo
médio (2.27) e os de pequenas perturbações. Assim, a entrada do modelo médio em
espaços de estados é VCC e do modelo de pequenas perturbações em espaço de estados
(2.33) e da função de transferência Gid(s) é a pertubação no ciclo de trabalho. Na Figura
13 é apresentado o sistema simulado no Matlab/Simulink.

A simulação é iniciada com o ciclo de trabalho d constante de 0, 6527 (condição
para io = 50 A). Ao atingir o regime permanente é aplicado uma pertubação em d de 0, 05
no instante t = 0, 05s. Os resultados obtidos são apresentados na Figura 14.

Através dos resultados obtidos, conclui-se que o modelo encontrado representa
as pequenas perturbações no estágio de saída de forma satisfatória. Vale observar que
o comportamento da corrente de saída no circuito comutado pelo PSIM não apresenta
oscilações visíveis. Isto ocorre devido a boa característica e filtragem do filtro de entrada
e a carga altamente indutiva. Na seção seguinte, o modelo encontrado é utilizado para
projetar a malha de controle do sistema.
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Figura 13 – Esquemático para validação do modelo do estágio de saída.

Figura 14 – Validação do modelo do estágio de saída.

2.4 CONTROLE DA CORRENTE DE SAÍDA

Como apresentado na seção 2.1, a corrente de saída da fonte do booster é composta
por um sinal senoidal com uma componente CC, conforme a equação (1.1). Segundo o
princípio do modelo interno, um sistema em malha fechada segue um sinal de referência
de entrada, sem erro em regime permanente, quando o modelo que gera essa referência
está incluído no sistema realimentado [38].

Pelo exposto, para seguir a referência da fonte é necessário incluir no sistema
componentes que permitam seguir referências constantes e senoidais. Controladores do
tipo ressonante seguem referências senoidais sem erros de fase e amplitude [36,37], pois
possuem em sua estrutura a dinâmica senoidal. Entretanto, este controlador não possui
em sua estrutura a dinâmica de uma referência constante, não conseguindo assim seguir a
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referência do sistema.

Controladores que possuem em sua estrutura a dinâmica de um integrador, permite
seguir referência constante. Assim, a utilização de uma estrutura de controle composta
por um controlador ressonante e integrador permite seguir a referência da fonte.

Dessa maneira, a malha de controle será formada por um controlador proporcional-
integral (PI) mais uma parcela ressonante (controlador PI ressoante (PIR)), como apre-
sentado na Figura 15.

Figura 15 – Controle de corrente do estágio de saída.

2.4.1 Projeto do Controlador PI

As cargas magnéticas excitadas pela fonte do booster, modelados por Ro e Lo,
apresentam uma constante de tempo elevada (Tabela 1). Esta característica, implica na
presença de um polo dominante na função de transferência da planta. Isto ocorre pois o filtro
presente no estágio de saída é projetado para altas frequências. Esta afirmação é confirmada
pela análise do lugar das raízes apresentada na Figura 16, em que é apresentado um detalhe
na região do polo dominante. A equação 2.35 apresenta a localização aproximada do polo
dominante do sistema.

s ' −Ro +RL

Lo + L
(2.35)

Uma solução adequada para o controle deste sistema, é o cancelamento do polo
dominante através do zero do controlador PI.

Devido à característica de polo dominante no sistema, é possível simplificar o
modelo do estágio de saída pela função de transferência (2.36).

Gidsimp(s) = 2 · VCC ·
1

Lo · s+RL +Ro

(2.36)
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Figura 16 – Lugar das raízes de Gid(s).

O controlador utilizado é dado pela equação (2.37), onde o ganho 1
2·VCC compensa

o ganho 2 · VCC do modelo do conversor (equação (2.36)).

Cpi(s) = 1
2 · VCC

· Kp · s+Ki

s
(2.37)

Assim, a função de transferência de malha aberta do sistema é dada por:

Ti(s) = Cpi(s) ·Gidsimp(s) = Kp

Lo · s
· s+ (Ki/Kp)
s+ (Ro +RL)/Lo

. (2.38)

Para realizar o cancelamento do polo do sistema com o zero do controlador aplica-se
a relação apresentada em (2.39).

Ki

Kp

= RL +Ro

Lo
. (2.39)

Assim, a função de transferência de malha fechada é dada por:

Hi(s) = 1
Lo
Kp
· s+ 1

. (2.40)

Este resultado implica que o sistema terá um comportamento de primeira ordem,
cujo a relação (2.41) determina a constante de tempo do sistema.

τ = Lo
Kp

. (2.41)

Finalmente, as relações apresentadas em (2.42) são utilizadas para determinar os
ganhos do controlador PI e a equação (2.43) apresenta a relação entre a frequência de
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corte e a constante de tempo do sistema.

Kp = L

τ
∴ Ki = RL +Ro

τ
(2.42)

ωc = 2 · π · fc = 1
τ

(2.43)

A constante de tempo do sistema (τ) deve apresentar um bom compromisso entre a
velocidade de resposta e filtragem de ruídos de alta frequência provenientes da comutação
do conversor. Escolhendo a frequência de corte do sistema sendo 50 Hz, como consequência,
τ = 3, 18ms, os parâmetros do controlador PI são dados por:

Kp = 9, 3mH
3, 18ms = 2, 89 V

A
, (2.44)

e,

Ki = 590mΩ
3, 18ms = 185, 35 V · rad

A · s
. (2.45)

Dessa forma, o controlador PI projetado é dado numericamente pela equação (2.46)

Cpi(s) = 1
180 ·

2, 89 · s+ 185, 35
s

. (2.46)

Para verificar a resposta do controle projetado são realizadas simulações do estágio
de saída utilizando o software PSIM. Na Figura 17 é apresentada a resposta a um degrau da
referência. Pelo resultado obtido, verifica-se que o sistema está de acordo com o projetado
com comportamento de primeira ordem e constante de tempo de 3, 18ms. Já na Figura 18
é apresentada a resposta com referencia conforme apresentado na equação (1.1), em que
ICC = 50 A, ICA = 50 A e frequência de 10 Hz. Neste resultado, é visível que a saída do
sistema apresenta erro de fase e amplitude em relação a referência conforme esperado. É
possível diminuir o erro entre a referência e a corrente de saída aumentando a frequência
de corte o sistema, porém, ao elevar muito a frequência de corte o sistema fica mais sujeito
a ruídos de alta frequência e a saturação do compensador.

2.4.2 Projeto do Controlador Ressonante

Em [37] é descrito o projeto de um controlador proporcional ressonante (PR)
segundo parâmetros de um controlador PI como apresentado na equação (2.47), onde ωo
é a frequência do sinal de referência, que para este caso é dado por 2 · π · 10rad/s.

CPR(s) = Kp + 2 ·Ki · s
s2 + ωo2 (2.47)



40

Figura 17 – Resposta ao degrau da simulação do estágio de saída.

Figura 18 – Resposta à referência senoidal utilizando o compensador PI.

Como o controlador em estudo é formado pela combinação de uma estrutura PI e
outra ressonante, a parcela Kp de CPR(s) é descartada pois esta já é presente na parte
PI do controlador e o ganho Ki é o mesmo de (2.45) conforme [37]. Portanto, a parcela
ressonante do controlador é dado pela equação (2.48), em que o ganho 1

2·VCC é utilizado
para compensar o ganho 2 · VCC do modelo do conversor (equação (2.36)).

CR(s) = 1
2VCC

· 2 ·Ki · s
s2 + ωo2 (2.48)

Finalmente, o controlador proporcional integral ressonante (PIR) projetado, é dado
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Figura 19 – Respostas em frequência do estágio de saída.

por:

CPIR(s) = Cpi(s) + Cr(s) = 1
2 · VCC

[
Kp +Ki ·

(1
s

+ 2 · s
s2 + ωo2

)]
. (2.49)

Utilizando os parâmetros calculados na sub-seção 2.4.1 para o protótipo apresentado
na Tabela 4, obtêm-se as respostas em frequência apresentadas na Figura 19. Por estes
resultados, observa-se o alto ganho do sistema em malha aberta na frequência de 10 Hz
e nas baixas frequências. Também é possível verificar um pequeno desvio na frequência
de corte projetada (50 Hz), isto ocorre pois a parte ressonante implica em pequenas
modificações na magnitude da resposta em frequência do controlador fora da frequência
de ressonância.

Para verificar a resposta do sistema ao controlador projetado é realizada a simulação
do estágio de saída no software PSIM. Na Figura 20 é apresentado o resultado da simulação
utilizando uma referência com componentes CC e CA. Pelos resultados obtidos observa-se
um bom comportamento do sistema com erros dentro do limite estabelecido para a corrente
de saída.

2.5 Conclusões Parciais

Neste capítulo foi apresentado e descrito o conversor responsável pelo estágio de
saída da fonte do booster. Durante o desenvolvimento do capítulo, foram abordados
aspectos relacionados ao funcionamento do conversor em ponte completa, como as técnicas
de comutação do conversor. Esta discussão apontou uma vantagem da técnica PWM
unipolar em relação a bipolar, em que a frequência da tensão na saída do conversor é duas
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Figura 20 – Resposta à referência senoidal utilizando o compensador PIR.

vezes superior a frequência de comutação. Por este motivo, utiliza-se a técnica de PWM
unipolar no acionamento dos interruptores do conversor, uma vez que esta escolha resulta
no menor dimensionamento do filtro de estágio de saída.

Do ponto de vista da corrente consumida do estágio de saída, foi verificado que a
característica pulsante da corrente na carga impacta em um consumo de potência cíclica.
Esta informação é primordial para o projeto do estágio de entrada.

O processo de modelagem aplicado ao estágio de saída possibilitou aprimorar a
estratégia de controle através da ação do controlador PIR para reduzir o erro da corrente
de saída. Através dos resultados apresentados, verificou-se que o modelo de pequenas
perturbações está de acordo com os resultados obtidos através do PSIM e as simulações do
sistema de controle mostram a resposta com comportamento de acordo com o esperado.

A aplicação dos conceitos apresentados será verificado experimentalmente no
Capítulo 5. Nos capítulos seguintes serão discutidas estratégias de controle para duas
topologias distintas para o estágio de entrada da fonte em discussão.
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3 PROTÓTIPO LNLS

O protótipo LNLS para a fonte do booster, apresenta como estágio de entrada um
conversor abaixador de tensão. Para o controle de corrente da carga magnética, é utilizado
o conversor em ponte completa descrito no capítulo anterior. A principal contribuição
deste capítulo é o aperfeiçoamento do projeto do sistema de controle do estágio de entrada.
Não é objetivo deste trabalho discutir o projeto do conversor, bem como justificar a escolha
da topologia adotada.

3.1 TOPOLOGIA DO ESTÁGIO DE ENTRADA

Na Figura 21 é apresentado o estágio de entrada formado por um estágio de
retificação trifásico de seis pulsos, um filtro para atenuar as ondulações de 360 Hz (oriundos
da retificação trifásica) e um conversor abaixador de tensão. Na Figura 21 é apresentada
a topologia adotada, em que a fonte de corrente ies representa o estágio de saída descrito
no capítulo anterior.

Figura 21 – Protótipo LNLS.

Por simplicidade, o retificador trifásico não controlado será substituído por uma
fonte de tensão.

Na Tabela 6 estão descritos os principais parâmetros do estágio de entrada do
protótipo LNLS, em que

−
V ret é o valor médio da tensão retificada e fsw é a frequência de

comutação do conversor.

3.2 MODELO MATEMÁTICO

A metodologia empregada para modelar o conversor do estágio de entrada, segue o
procedimento do modelo médio em espaços de estados [33]. Assim, de forma semelhante ao
procedimento realizado na seção 2.3, o resultado é um modelo linear, válido para pequenas
perturbações, em torno do ponto de operação.
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Tabela 6 – Parâmetros do estágio de entrada do protótipo LNLS

Parâmetro Valor
−
V ret [V] 130
L1 [mH] 0,40
RL1 [mΩ] 2,00
C1 [mF] 23,50
R1 [Ω] 0,25
C2 [mF] 3,00
L2 [mH] 0,10
RL2 [mΩ] 1,4
Co [F] 2,23
vCB [V] 90,00
fsw [kHz] 10,24

3.2.1 Modelo Médio

Ao considerar o sistema em seu ponto de operação e no modo de condução contínua
(MCC), o conversor em estudo apresenta dois estágios de funcionamento, e acordo com o
estado do interruptor Sb.

Enquanto o interruptor Sb estiver conduzindo, o diodo D1 irá se encontrar reversa-
mente polarizado. Logo o conversor irá apresentar a condição topológica apresentada na
Figura 22. O sistema irá se manter nesta condição, enquanto o sinal PWM aplicado ao
interruptor Sb se mantiver em alto. Em outras palavras, durante o intervalo dT , em que d
é o ciclo de trabalho e T o período do sinal PWM.

Figura 22 – Circuito equivalente do estágio de entrada no intervalo em que o interruptor Sb
conduz.

Pelas equações de malha e nó do circuito apresentado na Figura 22, obtêm-se
equações de estados representados no sistema (3.1). No MCC, as variáveis de estado são
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as tensões nos capacitores e as correntes nos indutores.



diL1(t)
dt

= −RL1

L1
· iL1(t)− 1

L1
· vC2(t) + 1

L1
· Vret(t)

dvC1(t)
dt

= − 1
RC1 · C1

· vC1(t) + 1
RC1 · C1

· vC2(t)
dvC2(t)
dt

= 1
C2
· iL1(t) + 1

RC1 · C2
vC1(t)− 1

RC1 · C2
· vC2(t)− 1

L2
· iL2(t)

diL2(t)
dt

= 1
L2
· vC2(t)− RL2

L2
· iL2(t)− 1

L2
· vCB(t)

dvCB(t)
dt

= 1
CB
· iL2(t)− 1

Co
· ies(t)

. (3.1)

Tendo como variáveis de entrada Vret(t) e ies(t), a matriz de estados A1 e a matriz
das variáveis de entrada B1 são dadas por:

A1 =



−RL1

L1
0 − 1

L1
0 0

0 − 1
RC1 · C1

1
RC1 · C1

0 0
1
C2

1
RC1 · C2

− 1
RC1 · C2

− 1
L2

0

0 0 1
L2

−RL2

L2
− 1
L2

0 0 0 1
CB

0


∴ B1 =



1
L1

0

0 0
0 0
0 0

0 − 1
Co


, (3.2)

em que o vetor das variáveis de estados x(t) e das variáveis de entrada u(t) são dados por:

x(t) =



iL1(t)
vC1(t)
vC2(t)
iL2(t)
vCB(t)


∴ u(t) =

Vret(t)
ies(t)

 . (3.3)

Durante o intervalo que o interruptor Sb está bloqueado, o diodoD1 está diretamente
polarizado. O circuito que representa esta condição topológica é apresentado na Figura 23.
O sistema irá se manter neste estado durante o intervalo (1− d) · T .

Através das equações de malha e nó do circuito apresentado na Figura 23, se obtém
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Figura 23 – Circuito equivalente do estágio de entrada no intervalo em que o diodo Db conduz.

as seguintes equações de estados:



diL1(t)
dt

= −RL1

L1
· iL1(t)− 1

L1
· vC2(t) + 1

L1
· Vret(t)

dvC1(t)
dt

= − 1
RC1 · C1

· vC1(t) + 1
RC1 · C1

· vC2(t)
dvC2(t)
dt

= 1
C2
· iL1(t) + 1

RC1 · C2
· vC1(t)− 1

RC1 · C2
· vC2(t)

diL2(t)
dt

= −RL2

L2
· iL2(t)− 1

L2
· vCB(t)

dvCB(t)
dt

= 1
CB
· iL2(t)− 1

Co
· ies(t)

. (3.4)

Como vetores x e u, equação (3.3), não sofrem alterações, a matriz de estados A2

e a matriz das variáveis de entrada B2 são dadas por:

A2 =



−RL1

L1
0 − 1

L1
0 0

0 − 1
RC1 · C1

1
RC1 · C1

0 0
1
C2

1
RC1 · C2

− 1
RC1 · C2

0 0

0 0 0 −RL2

L2
− 1
L2

0 0 0 1
CB

0


∴ B2 =



1
L1

0

0 0
0 0
0 0

0 − 1
Co


. (3.5)

Através dos resultados obtidos, é realizada a ponderação dos modelos para cada
intervalo de condução de Sb . Assim, o comportamento médio das variáveis de estado é
representado por:

ẋ = [A1 · d+ A2 · (1− d)] · x + [B1 · d+ B2 · (1− d)] · u, (3.6)
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em que:

A = A1 · d+ A2 · (1− d) ∴ B = B1 · d+ B2 · (1− d). (3.7)

Assim, o modelo médio do conversor em espaços de estados pode ser representado
pela equação (2.24).

Como as variáveis de interesse de controle são a corrente de entrada (iL1) e a tensão
no barramento CC (vCB), a matriz C que relaciona as variáveis de estado com a saída do
sistema é dado por:

C =
1 0 0 0 0

0 0 0 0 1

 . (3.8)

O resultado obtido é uma representação não-linear do sistema, pois a variável de
controle d encontra-se nas matrizes de estados. Porém, ao considerar o ciclo de trabalho
constante, o modelo descreve o comportamento das variáveis iL1 e vCB frente a perturbações
em Vret e ies. Logo, as funções de transferência que descrevem o comportamento citado é
dado por [38]:

GiL1 ,Vret
(s) GiL1 ,ies

(s)
GvCB ,Vret

(s) GvCB ,ies
(s)

 = C · (s · I−A)−1, (3.9)

em que:

• GiL1 ,Vret
(s): função de transferência que relaciona a corrente iL1 com a tensão

Vret;

• GiL1 ,ies
(s): função de transferência que relaciona a corrente iL1 com a corrente

icarga;

• GvCB ,Vret
(s): função de transferência que relaciona a tensão vCB com a tensão

Vret;

• GvCB ,ies
(s): função de transferência que relaciona a tensão vCB com a corrente

icarga.

Pela equação (2.4), a corrente consumida pelo estágio de saída apresenta além de
valor em um CC, componentes nas frequências ωo e 2 · ωo. Através de GiL1 ,ies

(s) é possível
verificar o impacto destas componentes em iL1 para o sistema sem compensação.

Considerando que em seu ponto de operação o ciclo de trabalho é dado por
d = VCB

−
V ret

= 0, 692 e através dos parâmetros apresentados na Tabela 6 têm-se:

GiL1 ,ies (s) =
IL1 (s)
Ies(s)

=
2, 59 · 109 · s+ 4, 41 · 1011

s5 + 1, 52 · 103 · s4 + 2, 46 · 106 · s3 + 4, 39 · 108 · s2 + 6, 84 · 109 · s+ 6, 37 · 1011 . (3.10)
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Através da função de transferência representado em (3.10), é gerada a resposta
em frequência apresentada na Figura 24, que relaciona iL1 frente a perturbações em ies.
Pelo resultado, verifica-se que o conversor apresenta pequena rejeição a baixas frequências,
em que o ganho nas frequências ωo e 2 · ωo são respectivamente de −2 e 1, 7 db, que em
valores absolutos são 0.77 e 1, 20. Tendo em mente que a fonte a ser aplicado no Sirius
terá a potência de aproximadamente 1 MW, rejeitar estes distúrbios por ação de controle
é essencial para assegurar a qualidade de energia da instalação elétrica.

Figura 24 – Resposta em frequência da corrente de entrada em relação a corrente de saída.

3.2.2 Linearização por Pequenas Pertubações

O objetivo da linearização por pequenas perturbações é encontrar um modelo linear
que represente o sistema para pequenas variações próximas ao seu ponto de operação.
Assim, são aplicadas pequenas perturbações nas variáveis de ẋ, x e d. Não são aplicadas
perturbações nas variáveis de entrada pois o objetivo deste estudo é obter a função de
transferência que relaciona o ciclo de trabalho à variável de saída, portanto u(t) = U.
Logo, o modelo médio encontrado em (3.6) passa a ser representado por:

Ẋ + ˜̇x = [A1 · (D + d̃ ) + A2 · (1−D − d̃ )] · (X + x̃) + B ·U. (3.11)

Admitindo que as pequenas perturbações são suficientemente pequenas, os termos
em que existam produtos cruzados entre perturbações são desprezados [33]. Assim,
realizando manipulações matemáticas e separando as variáveis de regime das de pequenas
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perturbações, o modelo de pequenos sinais é representado por:

˜̇x = [A1 ·D + A2 · (1−D)] · x̃ + [A1 −A2] ·X · d̃, (3.12)

onde X é dado por:

X = −[A1 ·D + A2 · (1−D)]−1 ·B ·U. (3.13)

Reescrevendo a equação (3.12) no formato padrão de espaços de estados (2.24),
resulta em:


˜̇x = Ap · x̃ + Bp · d̃

ỹ = Cp · x̃
, (3.14)

onde Ap = A1D + A2(1−D), Bp = (A1 −A2) ·X, ỹ é o vetor das variáveis de saída e
Cp é a matriz que relacionam as variáveis de estado com a saída. Por este resultado, o
ciclo de trabalho d̃ é a variável de controle.

Como as variáveis de interesse são a corrente no indutor de entrada iL1(t) e a tensão
no banco de capacitores vCB(t). Logo a matriz Cp é dado por:

Cp =
1 0 0 0 0

0 0 0 0 1

 . (3.15)

Finalmente, as funções de transferência de interesse são dadas por [34]:

HiL1 ,d
(s)

HvCB ,d
(s)

 =


ĨL1(s)
d̃(s)
ṼCB(s)
d̃(s)

 = Cp · (s · I−Ap)−1 ·Bp, (3.16)

em que I é a matriz identidade. Devido a grande quantidade de variáveis envolvidas
no problema, é dispensado a apresentação das funções de transferência em suas formas
literais.

3.2.3 Verificação do Modelo e Avaliação do Comportamento Dinâmico do Sis-
tema

A verificação do modelo encontrado é feito através de comparações entre o sis-
tema modelado e o circuito elétrico do conversor. Para isso, utiliza-se o programa
Matlab/Simulink para simular o modelo através das funções de transferência e a sua
representação em espaços de estados, já a simulação do circuito elétrico é realizada
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pelo programa PSIM. As análises são realizadas utilizando os parâmetros do protótipo
apresentado na Tabela 6.

Como as variáveis de interesse são vCB e iL1 , são realizadas as simulações para as
funções de transferência HiL1 ,d

(s) e HivCB ,d
(s) e seus respectivos modelos de espaço de

estados. Com o sistema operando em regime, tem-se que D = VCB
−
V ret

= 0, 692, é aplicado
uma pequena perturbação no ciclo de trabalho alterando-o para 0, 695 no instante t = 3 s.
Como condições de simulações, na entrada do conversor utiliza-se uma fonte de tensão
constante de 130 V e ies(t) = 55 A. Nas Figuras 25 e 26, são apresentadas as respostas
transitórias obtidas, em que são representados, respectivamente, a resposta da corrente no
indutor L1 e da tensão no capacitor CB. Avaliando os resultados obtidos pela modelagem
do sistema, verifica-se que estes estão de acordo com o resultado de simulação obtido pelo
PSIM, assim é possível validar o modelo teórico encontrado. Na Figura 27, é apresentado
o esquemático da simulação no Simulink.

Figura 25 – Validação do modelo, corrente em L1.

Para auxiliar na análise da resposta dinâmica dos sistemas em malha aberta é
utilizado o lugar das raízes da respectiva função de transferência.

Na Figura 28, é apresentado o lugar das raízes de HiL1 ,d
(s) e ao lado um detalhe

nos polos dominantes do sistema. Através do posicionamento dos polos dominantes
(3, 72± j · 38, 9), é possível avaliar alguns parâmetros da resposta transitória ao degrau.
Sendo que a frequência natural ωn é igual o módulo do polo complexo, portanto ωn =
39, 07 rad/s. Este resultado é compatível com a resposta apresentada na Figura 25, em
que o período das oscilações é igual a 0, 1618; s que resulta em uma frequência 38, 83 rad/s.

O fator de amortecimento do sistema é um parâmetro adimensional que relaciona
o grau de amortecimento do sistema, em que ξ = σ

ωn
, sendo σ a parte real do polo

complexo. Assim ξ = 0, 0952, que é valor muito baixo para o parâmetro, resultando em um
comportamento altamente oscilatório. A partir dos parâmetros ξ e ωn é possivel identificar
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Figura 26 – Validação do modelo, tensão em CB.

Figura 27 – Esquemático da simulação dos modelos matemáticos via Simulink.

o tempo de acomodação da resposta ao degrau ts, dado por ts = 3
ξ·ωn . Assim espera-se

que a resposta do sistema esteja, no máximo, a 5% do seu valor de acomodação a partir
0, 8 s, valor este compatível com a resposta obtida.

Pelos resultados observa-se uma elevada frequência natural e um fator de amorteci-
mento muito pequeno. Estes parâmetros precisam ser melhorados através do sistema de
controle.

Na Figura 29 é apresentado o lugar das raízes de HvCB ,d
(s) e ao lado um detalhe

nos polos dominantes do sistema. Como os polos dominantes de HvCB ,d
(s) apresentam a

mesma localização dos polos de HiL1 ,d
(s), as mesmas análises realizadas anteriormente são

válidas para a resposta dinâmica de vCB .

3.3 CONTROLE DO ESTÁGIO DE ENTRADA

O principal objetivo do controle do estágio de entrada é regular a tensão no
barramento CC (vCB). Na parte final da subseção 3.2.1 foi descrito que a corrente de
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Figura 28 – Lugar das raízes de HiL1 ,d
(s).

Figura 29 – Lugar das raízes de HvCB ,d
(s).

entrada apresenta pequena atenuação aos distúrbios de baixa frequência, provenientes
da síntese da corrente na saída. O controle do estágio de entrada deve trabalhar para
regular a tensão no barramento CC e atenuar os distúrbios de baixa frequência para que
não resultem em correntes sub-harmônicas e inter-harmônicas na rede elétrica.

O controle da tensão no barramento CC utiliza uma malha interna de controle de
corrente, conforme apresentado na Figura 30, a fim de obter uma melhor regulação da
tensão de saída frente à variações de carga ou da fonte de alimentação [39,40]. Além disso,
a presença da malha interna de corrente permite limitar a corrente de entrada, a fim de
evitar sobrecorrente no sistema. Outra justificativa para a utilização da malha interna de
corrente, é que esta estratégia é fundamental para a atenuação dos distúrbios de baixa
frequência, conforme será apresentado.

3.3.1 Malha Interna de Corrente

A malha interna de corrente busca regular a corrente de entrada do conversor (iL1)
através da ação do ciclo de trabalho. Na Figura 30 é apresentado o sistema de controle
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Figura 30 – Malha de controle do estágio de entrada.

completo, onde se observa a malha interna de corrente composta por HiL1 ,d
(s), Cid(s) e

Fi(s), em que esses são respectivamente a função de transferência de pequenos sinais de
iL1 , o compensador da malha de corrente e um filtro passa-baixas de primeira ordem.

O filtro Fi(s) é parte do condicionamento de sinais do protótipo construído pelo
LNLS e tem por objetivo eliminar os ruídos de alta frequência provenientes da comutação
do conversor. Com a banda de passagem de 1 kHz, o filtro Fi(s) dificulta a obtenção de
uma malha de controle com frequência de corte elevada. Uma baixa frequência de corte
do controle de corrente no indutor L1 afeta a capacidade de rejeição aos distúrbios de 2 e
4 Hz.

A função de transferência de pequenas perturbações que modela a corrente de
entrada em função da razão cíclica apresenta ordem seis e a presença do filtro Fi(s) eleva
o sistema para sétima ordem. Devido à elevada ordem do sistema, este trabalho utiliza
ferramentas computacionais para auxiliar o projeto dos compensadores do sistema de
controle. Uma outra opção seria a simplificação do mesmo tendo por base seus polos
dominantes.

O método do fator k é uma ferramenta matemática que permite definir a forma e a
característica da resposta em frequência do controlador. Definindo a frequência de corte e
margem de fase, é determinado o compensador a ser utilizado bem como o posicionamento
do seus polos e zeros para obter o avanço de fase necessário. Projetos realizados com o
auxilo do fator k definem controladores do tipo avanço de fase ou atraso de fase (PI com
filtro passa-baixas). Detalhes a respeito desta metodologia são encontrados em [40,41].

A equação (3.17) representa a função de transferência de pequenos sinais da planta
de corrente e na Figura 31 é apresentado sua respectiva resposta em frequência em malha
aberta com ganho unitário, em que o modelo de pequenos sinais é obtido para Vret = 130 V
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e Ies = 50 A. A presença de polos complexos e como consequência ressonância em baixa
frequência, dificulta a obtenção de uma resposta dinâmica em malha fechada sem oscilações.
Uma solução possível é fazer com que a frequência de corte seja inferior a frequência de
ressonância. No entanto, o comportamento dinâmico ficaria muito lento. Uma outra
possibilidade é alocar zeros na frequência de ressonância através de filtro notch.

HiL1 ,d
(s) = ĩL1 (s)

d̃(s)
= 4, 58 · 107 · s3 + 7, 58 · 1011 · s2 + 1, 28 · 1014 · s + 3, 50 · 1013

s5 + 1, 52 · 103 · s4 + 2, 46 · 106 · s3 + 4, 39 · 108s2 + 6, 84 · 109 · s + 6, 37 · 1011 . (3.17)

Figura 31 – Resposta em frequência da planta de corrente.

Avaliando a resposta em frequência do sistema, através da margem de fase e de
ganho conclui-se que planta é instável em malha fechada para ganho unitário e de acordo
com o lugar das raízes apresentado na Figura 28, ao aumentar o ganho do sistema ele
irá permanecer na instabilidade. Utilizando o método do fator k é possível corrigir este
comportamento.

Escolhendo a frequência de corte em 100 Hz, foram projetados os compensadores
para operar nas margens de fase de 45◦, 75◦ e 90◦. Para atingir as margens de fase na
frequência de corte estipulada, foi necessário a utilização do compensador tipo avanço de
fase. Na Figura 32 são apresentadas a resposta em frequência do sistema compensado
para cada margem de fase testada. Como a margem de fase projetada é alcançada para
todos os compensadores, é realizada a análise da resposta transitória do sistema.

Na Figura 33 são apresentadas as resposta dinâmicas para a malha de corrente
compensada através de simulações no software MATLAB/Simulink. Foi aplicado um
degrau de 45 A na referência da malha de corrente. Observa-se que para todos os
compensadores projetados a resposta dinâmica apresenta oscilações significativas. Com
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Figura 32 – Resposta em frequência do sistema compensado.

intuito de melhorar os resultado obtidos, foi utilizada a ferramenta Matlab/Sisotool para
reorganizar o posicionamento dos polos e zeros e o ganho do compensador. A partir do
compensador que leva o sistema a operar com margem de fase de 75◦ em que sua função
de transferência é dado por (3.18), é realizado o ajuste do controlador pela ferramenta
Sisotool. O novo compensador é dado pela função de transferência (3.19). Na Figura 34
é apresentada a comparação entre o compensador obtido pelo método do fator k e o
compensador final otimizado via Sisotool.

Figura 33 – Resposta dinâmica da malha de corrente compensada.
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Cid,1(s) = 1, 60 · 10−5 · s2 + 0, 01 · s+ 1
2, 1 · 10−6 · s3 + 0, 07 · s2 + 0, 53 · s (3.18)

Cid,2(s) = 1, 03 · 10 · s2 + 1, 50 · 104 · s+ 4, 7 · 106

s3 + 6, 53 · 103 · s2 + 9, 04 · 106 · s
. (3.19)

Figura 34 – Comparação entre os compensadores projetados.

Na Figura 35 é apresentada a resposta em frequência da malha de corrente com-
pensada por Cid,2(s). Pela análise da resposta em frequência, observa-se que o controlador
final impôs uma frequência de corte e margem de fase menores que o compensador original,
em que a nova margem de fase é 42, 3◦ na frequência de 84,9 Hz e margem de ganho
de 7, 46 dB. Na Figura 36 é apresentada a resposta dinâmica do sistema utilizando o
controlador final e observa-se uma melhora na resposta transitória, com menor tempo de
resposta porém com maior sobressinal.

3.3.2 Malha Externa de Tensão

A malha externa de tensão tem como objetivo controlar a tensão média no bar-
ramento CC por uma malha interna de corrente. Assim, o compensador de tensão tem
como saída a referência para a malha interna de corrente.

Na Figura 30, é apresentado o sistema de controle completo, a malha externa de
tensão é composta por GvCB ,d

(s), Cvi(s), Fv(s), Noωo(s) e No2ωo(s) em que estes são
respectivamente a dinâmica da tensão em função da razão cíclica, o compensador da malha
de tensão, filtro passa-baixas de primeira ordem, filtro Notch na frequência de ωo e filtro
Notch de 2 · ωo. O filtro Fv(s) tem a mesma função que o filtro Fi(s) têm para malha de
corrente, porém Fv(s) é projetado com frequência de corte em 500 Hz.
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Figura 35 – Resposta em frequência da malha de corrente compensada.

Figura 36 – Resposta em frequência da malha de corrente compensada.

Observar que os filtros notch estão inseridos no ramo de realimentação de tensão.
Está técnica foi utilizada para cortar a propagação da oscilação da carga para a entrada.
Com efeito, o controle de tensão ajusta somente o nível médio da tensão no barramento
CC, e propositadamente, não compensar a oscilação da tensão provocada pela carga.

Filtros com a característica de rejeita faixa, ou Notch, apresentam atenuação em
uma determinada faixa de frequência. Estes são representados pela equação (3.20), em
que ωr é a frequência central de atenuação do filtro Notch e Br é a largura de banda que
ocorre atenuação. Assim, para a rejeição dos distúrbios nas frequências ωo e 2 · ωo, são
projetados filtros Notch com essas frequências centrais e largura de banda definida como 1
Hz.

Fn(s) = s2 + ω2
r

s2 +Br · s+ ω2
r

. (3.20)
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Na Figura 37 é apresentado o diagrama de blocos da malha externa de tensão, em
que a função de transferência Ti(s) representa a dinâmica da malha interna de corrente, e
sua função de transferência é dada pela equação (3.21).

Figura 37 – Malha externa de tensão.

Ti(s) = ṼCb(s)
ĩL1,ref (s)

=
Cid(s) ·GiL1

(s)
1 + Cid(s) ·HiL1

(s) · Fi(s)
·
HvCb ,d

(s)
GiL1 ,d

(s) . (3.21)

Para o projeto do compensador da malha e tensão, pode-se ignorar a dinâmica da
malha interna de corrente, se a frequência de corte da malha externa for suficientemente
inferior (pelo menos uma década abaixo) a da malha interna [39]. Devido à natureza
de ordem elevada do sistema, o projeto da malha de tensão foi feito através de recursos
computacionais. Neste não foi utilizado nenhum tipo de simplificação da malha de tensão.

Para obter os benefícios do controle em múltiplas malhas, a malha externa de
tensão precisa operar com frequência de corte inferior a frequência de corte da malha
interna [40], em que valores inferiores de uma década abaixo são um bom compromisso [39].
Por outro lado, a presença dos filtros Notch força o sistema a operar com frequência de
corte inferior a frequência dos filtros.

Definindo como compensador da malha externa um compensador PI e fixando
a frequência de corte em 0,8 Hz, com auxílio do ferramenta Sisotool é encontrado o
compensador dado por:

Cvi(s) = 8, 62 · s+ 6, 43
s

. (3.22)

Na Figura 38, é apresentada a resposta em frequência de malha aberta da planta
de tensão compensada. São apresentadas a malha de tensão compensada com e sem
a presença dos filtros Notch. Pelos resultados, observa-se uma grande atenuação nas
frequências de 2 e 4 Hz quando existe a ação dos filtros Notch. Com efeito, espera-se que
a referência de corrente não apresente componentes na frequência de 2 e 4 Hz. Sem a ação
dos filtros, a atenuação nas frequências de 2 e 4 Hz é comprometida, ou seja, a corrente de
entrada apresentará ondulações nesta frequência.
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Figura 38 – Resposta em frequência do controle de corrente em malha aberta

A verificação do sistema de controle é feito através de duas simulações utilizando
o programa PSIM. Primeiramente, é apresentada a resposta do barramento CC frente a
um degrau na referência de tensão, como pode ser visto na Figura 39. Pelo resultado é
observado um bom comportamento dinâmico do sistema porém com a resposta dinâmica
muito lenta. Isto é justificado pela pequena banda passante do sistema em malha fechada
e devido a elevada capacitância do banco de capacitores. A simulação foi realizada sob as
condições de Vret = 130 V e Ies = 55 A.

Na Figura 40, são apresentadas as curvas da resposta da simulação do conversor
operando em regime permanente. A simulação é realizada nas mesmas condições anteriores,
porém com a fonte de corrente ies apresentando além do valor CC, componentes na
frequências de 2 e 4 Hz calculados através da equação (2.4), em que ICC = 275 A e
ICA = 275 A. A simulação foi realizada para a situação em que foram utilizados os filtros
Notch na malha de controle e com a ausência destes.

É possível verificar uma boa rejeição aos distúrbios de baixa frequência com a
ação de controle incluindo o filtro notch. Sem os os filtros Notch, o desempenho é
significativamente prejudicado, em que iL1 apresenta consideráveis oscilações. Na Tabela 7
são resumidas algumas informações obtidas pela análise da transformada rápida de Fourier
(do inglês, Fast Fourier Transform) (FFT) de iL1 fornecida pelo PSIM, em que o valor
percentual é em relação a componente CC. Estes resultados confirmam a eficácia dos filtros
Nocth para rejeição do distúrbio de baixa frequência.

Observar que a referência de corrente quando é utilizado os filtros Notch é prati-
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Figura 39 – Simulação do conversor abaixador frente a um degrau na referência de tensão do
barramento CC.

Figura 40 – Simulação do conversor abaixador de tensão como estágio de entrada.

camente constante. A tensão do barramento CC não é constante, com ou sem os filtros
notch, com a ação dos filtros, toda componente alternada precisa ser absorvida pelo banco
de capacitor. Já sem os filtros a oscilação da tensão no barramento CC não atinge a
amplitude e a fase necessária para absorver as componentes.

3.4 RESULTADOS

O sistema de controle proposto, foi implementado e testado no protótipo da fonte
do booster construído pelo LNLS. O controle do conversor de ponte completa do estágio
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Tabela 7 – Componentes de iL1 obtidos por simulação.

CC 2 Hz 4 Hz
Valor Eficaz Valor Eficaz Percentual Valor Eficaz Percentual

Com Notch 38,40 A 0,22 A 0,57 % 0,06 A 0,16 %
Sem Notch 38,12 A 21,7 A 55,26 % 2,06 A 7,76 %

de saída é realizado somente por um compensador PI, não contemplando o controle PIR
discutido no capítulo 2, este será implementado o protótipo UFJF. Todo sistema de controle
foi implementado digitalmente por em um DSC (do inglês, Digital Signal Controller), mas
precisamente pelo TMS320F28335. O protótipo LNLS é projetado para uma potência
máxima de 13 kW.

Os resultados experimentais apresentados correspondem a situações de operação
análogas ao funcionamento da fonte. Ao mesmo tempo, resultados de simulação (realizados
no programa PSIM) são apresentados para retificar os resultados do estudo teórico.

3.4.1 Energização do sistema

A energização do sistema consiste em carregar o banco de capacitores CB até a
tensão de operação em regime. O sistema é energizado em rampa e sem carga, ou seja, a
corrente io no estágio de saída é nulo.

Na Figura 41, é apresentado o resultado da simulação da energização do sistema,
sendo que vCB sofre crescimento em rampa de 0 a 90 V em 10 s (9 V/s). Na Figura 42, é
apresentado o resultado experimental para a energização do sistema. Neste caso observa-se
o comportamento similar ao observado pela simulação, tanto para a tensão terminal quanto
para a corrente de entrada, em que este último é levado a zero após energização do sistema.
Para o resultado experimental verifica-se que a tensão retorna ao valor de 90 V, pois
o banco de capacitores descarrega a energia armazenada nas resistências dos elementos
passivos do sistema. No entanto, pelo resultado de simulação obtido, observa-se que a
tensão terminal não se estabiliza em 90 V conforme a referência de tensão, resultando em
erro de regime permanente de aproximadamente 5 V . Como o modelo do estágio de saída
não prevê não idealidades (por exemplo, resistências parasitas) não ocorre a descarga do
capacitor, com efeito, não há redução da tensão no barramento.

As variações da corrente iL1 no resultado de simulações e experimental, é resultante
dos distúrbios oriundos da comutação trifásica não controlada.

3.4.2 Energização do estágio de saída

A energização do estágio de saída consiste em iniciar a síntese da corrente na carga
com o banco de capacitores já energizados. Os resultados de simulação e experimental são
apresentados nas Figuras 43 e 44. A referência da corrente na carga é realizada por uma
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Figura 41 – Energização do barramento CC, simulação.

Figura 42 – Energização do barramento CC, experimental.

rampa de 0 a 550 A em 10 s (55 A/s). Devido à baixa frequência de corte da malha de
tensão, durante a energização do estágio de saída observa-se um suave afundamento na
tensão do vCB , que retorna ao valor de referência após a estabilização da corrente io.

Figura 43 – Energização do estágio de saída, simulação.
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Figura 44 – Energização do estágio de saída, experimental.

3.4.3 Condição de operação em regime

Os resultados apresentados até então, mostram que, apesar da dinâmica lenta do
barramento CC o sistema apresenta um comportamento satisfatório no que se refere a
regulação da tensão vCB e de io. Em regime permanente, a corrente na saída apresenta
componente senoidal de 2 Hz com deslocamento CC, em que ICC = 275 A e ICA = 275 A.

Nas Figuras 45 e 46 são apresentados os resultados de simulação e experimental do
sistema operando em regime. Analisando os resultados, é verificado que tanto na simulação
quanto experimentalmente ocorre uma boa atenuação do distúrbios de baixa frequência
em iL1 , porém sem eliminar completamente. Este resultado é visualizado na Tabela 8, em
que é apresentado um resumo das componentes de baixa frequência obtidos através da
análise do FFT fornecido pelo PSIM.

Tabela 8 – Componentes de Baixa Frequência em iL1 , resultado de simulação.

CC 2 Hz 4 Hz
Valor Eficaz Valor Eficaz Percentual Valor Eficaz Percentual
44,46 A 1,35 A 3,04 % 0,66 A 1,48 %

Na Figura 47, é apresentada a análise da FFT de iL1 fornecido pelo osciloscópio.
Não é apresentado na imagem, porém a componente CC apresenta magnitude 34, 7 dB, logo
comparando com as componentes de 2 Hz e 4 Hz observa-se a atenuação das componentes
de baixa frequência. Os resultados apresentados apontam para uma maior eficiência na
rejeição dos distúrbios de baixa frequência quando comparados com o resultado obtido
por [7], em que é utilizado apenas controladores do tipo PI para atenuação dos distúrbios.

Para finalizar as análises dos resultados do conversor buck como estágio de entrada
e da metodologia de controle utilizado, é apresentado a análise da corrente consumida
pela fonte no lado CA do sistema, ou seja, anterior a retificação trifásica. Na Figura 48 é
mostrada a forma de onda da tensão e corrente na fase A. Por este resultado observa-se
que a tensão e corrente estão em fase, porém, devido a distorções harmônicas visivelmente
presentes na corrente do lado CA ocorre uma redução do fator de potência do sistema. O
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Figura 45 – Operação em regime, simulação.

Figura 46 – Operação em regime, experimental.

resultado da simulação do PSIM indica uma distorção harmônica total (do inglês, Total
Harmonic Distortion) (THD) de 34, 58 % e como consequência fator de potência de 0, 94 %.
Este resultado está dentro da faixa limite estabelecida pela legislação brasileira que é
0,92 [26]. Na Figura 49 são apresentados o resultado experimental da corrente e tensão no
lado CA.

3.5 CONCLUSÕES PARCIAIS

O objetivo principal deste capítulo, foi realizar o projeto do controle do estágio de
entrada do protótipo LNLS.

Para atingir o objetivo proposto, foi realizada a modelagem do sistema em espaços
de estados e aplicada a linearização por pequenas perturbações. Pelas análises realizadas
durante o desenvolvimento do trabalho, foi verificado a compatibilidade entre o sistema
modelado e do circuito comutado no PSIM. O modelo encontrado apresentou um compor-
tamento dinâmico oscilatório e através da análise em frequência, se verifica, a tendencia



65

Figura 47 – FFT fornecido pelo osciloscópio de iL1 .

Figura 48 – Tensão e corrente no lado CA, simulação.

do mesmo a instabilidade.

O projeto de controle da malha de corrente através do método do fator k, não
apresentou desempenho suficientemente adequado. Por outro lado, foram obtidos resultados
satisfatórios ao utilizar a ferramenta computacional Matlab/Sisotool no ajuste do controle.

No geral, foi possível obter bons resultados referente a regulação da tensão no
barramento CC. Já a utilização dos filtros Notch na realimentação da malha externa
de tensão, possibilitou uma boa rejeição dos distúrbios de baixa frequência. Por estes
resultados, foi constatado um bom desempenho do conversor abaixador como estágio e
entrada, em que o fator de potência da fonte dentro do estipulado pela legislação vigente
no Brasil.

A utilização do conversor abaixador, tem a ação de pré-regulação do fator de
potência limitada. Mesmo dentro dos limites estalecidos pela legislação brasileira, a
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Figura 49 – Tensão e corrente no lado CA, experimental.

possibilidade de melhorar o desempenho da fonte no que se refere à qualidade de energia
é desejável, visto que a fonte do Sirius apresentará um alto consumo de potência. No
próximo capítulo é proposto a alteração topológica do estágio de entrada para melhorar
desempenho da fonte em termos de qualidade de energia elétrica, em especial o fator de
potência.
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4 PROTÓTIPO UFJF

Com o objetivo de melhorar o desempenho do estágio de entrada, este capítulo
busca estudar uma outra topologia que permita a fonte do booster operar com fator de
potência próximo a unidade. A topologia do estágio de entrada precisa além de manter a
tensão no barramento CC próximo a referência, realizar a rejeição dos distúrbios de baixa
frequência e regular o fator de potência.

A utilização de um conversor trifásico fonte de tensão (do inglês, Voltage Source
Converter) (VSC) no estágio de retificação, permite construir um retificador trifásico
controlado que atenda as necessidades especificadas. Nas seções seguintes, é apresentada a
topologia do VSC adotado, assim como o seu modelo matemático e estruturas necessárias
para seu funcionamento como, por exemplo, o circuito de sincronismo (do inglês, Phase
locked loop)(PLL). Por fim, são discutidas soluções de controle para o sistema e a rejeição
aos distúrbios de baixa frequência provenientes do estágio de saída e as conclusões do
capítulo.

4.1 ASPECTOS SOBRE O CONVERSOR FONTE DE TENSÃO

A topologia do conversor trifásico fonte de tensão de dois níveis é apresentada na
Figura 50. Este VSC pode ser entendido como a combinação de três conversores idênticos
em meia ponte, que permite sintetizar em seus terminais, tensões trifásicas defasadas
de 120◦ [34]. O VSC, operando como retificador, apresenta a característica elevadora de
tensão, a qual é desejável pois permite operar com a tensão trifásica em menores níveis
quando comparado com a topologia buck.

O VSC adotado é formado por seis interruptores semicondutores e seis diodos
conectados em antiparalelo. Na literatura especifica, o funcionamento e a modelagem do
VSC é bem descrita e detalhes do seu funcionamento pode ser encontrado em [34,50,51].
No VSC apresentado na Figura 50 e no protótipo construído por este trabalho, o conversor
é formado por transistores bipolares de porta isolada (do inglês, Insulated Gate Bipolar
Transistor) (IGBT).

Por se tratar de uma topologia bidirecional, o VSC pode ser utilizado como inversor
ou como retificador trifásico. Assim, esta topologia é amplamente explorada em inúmeras
aplicações como, por exemplo, sistemas de transmissão em corrente continua (HVDC) [45],
plantas de geração eólica conectada a rede elétrica [46], sistemas de geração fotovoltaico
conectados a rede elétrica [47], filtros ativos de potência [48] e acionamento de motores
elétricos [49].

No que se refere a aspectos sobre a comutação dos interruptores do VSC, duas
técnicas são destacadas: a comutação por largura de pulso senoidal (do inglês, Sinusoidal
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Pulse Width Modulation) (SPWM) e a modulação vetorial espacial (do ingês, space vector
modulation) (SVM). Em [52] e [53] é concluído que a técnica SVM apresenta melhores
resultados no que se refere a distorções harmônicas e perdas de comutação. Porém, devido
a maior simplicidade de implementação, neste trabalho utiliza-se a técnica SPWM.

Figura 50 – Topologia da fonte de tensão trifásico de dois níveis.

4.2 PROJETO DOS ELEMENTOS DO ESTÁGIO DE ENTRADA

Como observado no capítulo anterior, quando a fonte de corrente opera em regime
permanente, a tensão no barramento CC apresenta ondulações em torno do seu valor
médio. Estas ondulações resultam da rejeição dos distúrbios de baixa frequência. Assim, o
banco de capacitivo Cb conectado barramento CC é projetado para absorver as oscilações
de baixa frequência e manter a tensão no barramento CC dentro de um limite especificado.

De acordo com o desenvolvimento matemático realizado na seção 2.1, o valor médio
instantâneo da corrente ies(t) é dado pela equação (2.4). Assumindo que através de ações
de controle o banco de capacitores absorve toda parte alternada de (2.4), a variação da
tensão no barramento CC é dado por:

ṽcc(t) = 1
Cb
·
∫ 1
Vcc
· ĩes(t) · dt = 1

ωo · Cb · VCC
· l(t), (4.1)

onde l(t) é a integral de ĩes(t) dada por:

l(t) = −PA · cos(ωo · t) + PB · sin(ωo · t)−
PC
2 · cos(2 · ωo · t)−

PD
2 · sin(2 · ωo · t). (4.2)
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Assim, o valor pico a pico da tensão de saída é dado por:

∆vCC = max[l(t)]−min[l(t)]
ωo · Cb · VCC

. (4.3)

Portanto, o valor do banco capacitivo é dado por:

Cb = max[l(t)]−min[l(t)]
ωo · VCC ·∆vCC

. (4.4)

Na Tabela 3 são apresentados os parâmetros da carga a serem utilizados no protótipo,
bem como a característica das correntes na saída. Através destes dados é calculada a
capacitância que o banco de capacitores precisa ter para absorver toda componente
alternada de ies(t), respeitando um determinado limite de ondulação. Estabelecendo a
ondulação de tensão ∆vcc como sendo 10 % do valor médio de Vcc e aplicando na equação
(4.4), obtêm-se a capacitância do banco de capacitores, em que Cb = 0, 0982 F . No
protótipo foi utilizado um banco de capacitores que no total apresenta Cb = 0, 0985 F .

Outro parâmetro a ser projetado no VSC são os indutores de filtro do lado CA. Eles
são utilizados para atenuar as componentes harmônicas de alta frequência provenientes
da comutação dos interruptores do VSC. A norma IEEE 519-1992 recomenda que para
conversores conectados a rede elétrica, a ondulação da corrente CA não exceda 10% do seu
valor pico da corrente na potência nominal [54]. Assim, o valor mínimo das indutâncias
podem ser calculados por [?, 55]:

Lf >
va,n

2 ·
√

6 · fs ·∆i
, (4.5)

em que fs é a frequência de comutação dos interruptores do VSC e ∆i é a ondulação
do valor de pico da corrente. Sabendo que a potência média do conversor é especificado
em 1875 W (Tabela 3), e a tensão de linha é dado por 47 Vrms, a corrente por fase do
conversor if,rms ≈ 23 A. Admitindo a ondulação na corrente de pico de no máximo 2% o
indutor é especificado como de no mínimo 0,75 mH. No protótipo são utilizados indutores
de 1 mH como filtro com resistência série equivalente de RLf = 0, 014 Ω.

Na Tabela 9 são resumidos alguns dados importantes relativos ao estágio de entrada.
Maiores detalhes a respeito da montagem experimental do estágio de entrada é discutido
no Capítulo 5.

4.3 MODELAGEM MATEMÁTICA DO VSC

A modelagem matemática do estágio de entrada é fundamental para compreender
o funcionamento do VSC e para o correto projeto das malhas de controle do sistema.
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Tabela 9 – Dados do estágio de entrada.

PARÂMETRO VALOR
If,rms [A] 23

Vlinha,rms [V ] 47
Vcc [V] 90
fs [kHz] 16
Lf [mH] 1
RLf [Ω] 0,014
Cb [F ] 0,0985

Neste trabalho, a modelagem matemática do VSC divide-se na dinâmica do lado CA e a
dinâmica do lado CC.

4.3.1 Modelo matemático do lado CA do VSC

Considerando que os indutores de filtro do lado CA do conversor apresentam valores
iguais, tensões e correntes equilibradas e desprezando os harmônicos de alta frequência
provenientes da comutação do VSC, cada fase do conversor conectado a rede elétrica pode
ser representado pela Figura 51.

Figura 51 – Diagrama unifilar do lado CA.

Por uma simples análise de malha, encontra-se a equação (4.6) que modela a
dinâmica de cada fase do lado CA do VSC.

Lf ·
dif (t)
dt

= −if (t) ·RLf + vn(t)− vt(t), (4.6)

em que Lf são indutores do filtro de linha; RLf o valor da resistência série equivalente dos
indutores da linha; if são as correntes do lado CA do VSC; vn são as tensões de fase da
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rede elétrica conectada ao conversor; vt são as tensões sintetizadas nos terminais do VCS.
Portanto, as seguintes relações descrevem o comportamento dinâmico do sistema trifásico:



Lf ·
dia(t)
dt

= −ia(t) ·RLf + va,n(t)− vt,a(t)

Lf ·
dib(t)
dt

= −ib(t) ·RLf + vb,n(t)− vt,b(t)

Lf ·
dic(t)
dt

= −ic(t) ·RLf + vc,n(t)− vt,c(t)

, (4.7)

Como já mencionado, o VSC trifásico em estudo pode ser entendido como uma
associação de três conversores em meia ponte [34, 51]. Dessa maneira, como demonstrado
na subseção 2.3.1 a tensão vt sintetizada por cada braço do VSC pode ser escrita em
função do fator de modulação mx de cada fase, em que mx é dado pela equação (2.18).
Desse modo, as tensões sintetizadas pelo VSC são escritas como:

vt(t) = mx(t) ·
vcc(t)

2 . (4.8)

Escrevendo a dinâmica do lado CA em notação matricial têm-se:

Lf ·
d

dt
[i] = −RLf · i + v− vt, (4.9)

em que os vetores i, v e vt são dados pelas relações abaixo:

i =


ia(t)
ib(t)
ic(t)

 ∴ v =


va,n(t)
vb,n(t)
vc,n(t)

 ∴ vt =


vt,a(t)
mt,b(t)
mt,c(t)

 . (4.10)

A representação de um sistema trifásico, pode ser realizado utilizando o conceito
de vetor espacial. A utilização deste conceito permite representar um sistema trifásico em
uma representação vetorial. Seja o sistema trifásico equilibrado em coordenadas naturais
abc dado por:



va(t) = V̂ · sen(ωt)

vb(t) = V̂ · sen(ωt− 2π
3 )

vc(t) = V̂ · sen(ωt+ 2π
3 )

. (4.11)
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Logo, a representação do sistema trifásico em vetor espacial é dado por [50]:

~v(t) = 2
3
(
va(t) + vb(t)e−j

2π
3 + vc(t)ej

2π
3
)

(4.12)

em que o fator 2
3 é inserido para manter a equivalência em amplitude, ou seja, os fasores

espaciais terão a mesma amplitude das grandezas elétricas de fase [50].

A decomposição do vetor espacial ~v em suas componentes real e imaginária leva à
representação em coordenadas ortogonais αβ. Em sistemas trifásicos, vetor ~v(t) é represen-
tado em coordenadas ortogonais por duas componentes senoidais, onde a componente vβ(t)
é defasada em 90◦ em relação a vα(t). A decomposição do sistema trifásico em coordenadas
ortogonais é apresentada na Figura 52 [50].

Figura 52 – Representação em coordenadas ortogonais.

A transformação do sistema de coordenadas naturais abc para o sistema de coorde-
nadas ortogonais é conhecido na literatura como transformada Clark e pode ser realizada
por:

vα(t)
vβ(t)

 = Tαβ


va(t)
vb(t)
vc(t)

 , (4.13)

em que Tαβ é a matriz de transformação de um sistema abc equilibrado para αβ dado
por [50]:

Tαβ = 2
3

1 −1
2 −1

2

0
√

3
2 −

√
3

2

 . (4.14)
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Aplicando a transformada Clark no sistema (4.9), obtêm-se a representação da
dinâmica do lado CA do conversor dada por (4.15), que descreve o comportamento do
lado CA do estágio de entrada.


L · diα(t)

dt
= −RL · iα(t) + vα(t)− vt,α(t)

L · diβ(t)
dt

= −RL · iβ(t) + vβ(t)− vt,β(t)

. (4.15)

O modelo em coordenadas αβ obtido, possui representação mais simples quando
comparado com o sistema em coordenadas naturais trifásicas por apresentar apenas duas
equações que descrevem o seu comportamento dinâmico. A representação das grandezas
αβ ainda apresentam características senoidais e portanto o uso de controladores PI
convencionais não são suficientes para sintetizar sem erros desprezíveis de amplitude e fase
as tensões vt nos terminais do VSC.

A transformada Park, desenvolvida inicialmente para análise de motores elétricos,
transforma um sistema de coordenadas estacionárias em um sistema de coordenadas
arbitrário [57]. Com essa estratégia, as coordenadas que representam o sistema trifásico
podem ter seu referencial constantemente modificado. Dessa maneira, se o sistema
referencial girar na mesma frequência angular ω do sistema trifásico, o modelo obtido
apresentará comportamento estacionário para os sinais de tensão e corrente do VSC.
Neste caso, é possível a utilização de compensadores convencionais, como controladores
PI, para obter ganho unitário para sinais senoidais garantindo assim erro nulo em estado
permanente com o sistema em malha fechada [58]. A transformação direta entre o
sistema de coordenadas abc para o sistema de coordenadas dq é realizado pela matriz de
transformação dado por [57]:

Tdq =
 cos(θ) cos(θ − 2π

3 ) cos(θ + 2π
3 )

−sin(θ) −sin(θ − 2π
3 ) −sin(θ + 2π

3 )

 (4.16)

Na Figura 53, é mostrada uma representação gráfica do sistema de coordenadas
arbitrárias a partir do sistema αβ. A transformação do sistema de coordenas ortogonais
para sistema de coordenadas arbitrário é a projeção das grandezas αβ sobre os eixos
dq [59]. O valor de θ é escolhido arbitrariamente, assim, fazendo θ = ω · t, em que ω é a
frequência angular da rede, obtêm-se o sistema coordenadas síncrono. Nesta situação, a
referência do sistemas de coordenadas arbitrário apresenta a mesma velocidade angular
que o vetor ~v(t), garantindo assim que as grandezas em dq sejam estacionárias. O valor de
θ é obtido dinamicamente através de um circuito PLL que garante o sincronismo com a
rede elétrica.
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Figura 53 – Representação em coordenadas síncronas.

A transformação de um sistema de coordenadas ortogonais (αβ) para o sistema de
coordenadas síncrono (dq) é dada por:

xd(t)
xq(t)

 = Tdq2 ·

xα(t)
xβ(t)

 (4.17)

em que Tdq2 é a matriz de transformação de um sistema αβ equilibrado para dq dado
por [50]:

Tdq2 =
 cos(θ) sin(θ)
−sin(θ) cos(θ)

 . (4.18)

Aplicando a transformada Tdq no sistema (4.15) tem-se:


L · did(t)

dt
= −RL · id(t) + ω · L · iq(t) + vd(t)− vt,d(t)

L · diq(t)
dt

= −RL · iq(t)− ω · L · id(t) + vq(t)− vt,q(t)

. (4.19)

O modelo obtido em (4.19) apresenta um acoplamento entre o eixo d e q, devido
as parcelas ω · L · iq(t) e −ω · L · id(t) [47]. Escrevendo no domínio da frequência:


(L+RL) · s · Id(s) = ω · L · Iq(s) + Vd(s)− Vt,d(s)

(L+RL) · s · Iq(s) = −ω · L · Id(s) + Vq(s)− Vt,q(s)
, (4.20)

Na Figura 54 é apresentado o diagrama de blocos que descreve o comportamento
dinâmico do VSC.
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Figura 54 – Diagrama de blocos do modelo do VCS no sistema dq.

4.3.2 Modelo matemático do barramento CC

A modelagem do comportamento dinâmico do barramento CC, tem como objetivo
encontrar uma função de transferência que descreva o comportamento da tensão vCC . A
modelagem se baseia no comportamento das potências instantâneas do sistema apresentado
na Figura 55, em que os sentidos das correntes são os mesmos dos fluxos de potências
indicados. O procedimento utilizado nesta dissertação para encontrar o modelo matemático
do VSC tem como base [47,50].

Figura 55 – Diagrama simplificado do estágio de entrada.

Sabe-se que o valor das potências instantâneas em um sistema trifásico dq é dado
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por [50,57]:


pca(t) = 3

2 · (id(t) · vd(t) + iq(t) · vq(t))

qca(t) = 3
2 · (id(t) · vq(t)− iq(t) · vd(t))

, (4.21)

onde pca(t) e qca(t) são respectivamente a potência ativa e reativa instantânea injetada
pela rede no sistema.

Fazendo com que referência arbitrária da transforada dq (θ), esteja em fase com o
fasor espacial das tensões da rede (~v), pode-se escrever vd(t) = V̂a,n e vq(t) = 0 [47, 50].
Assim, o sistema (4.21) pode ser reescrito como:


pca(t) = 3

2 · V̂a,n · id(t)

qca(t) = −3
2 · V̂a,n · iq(t)

, (4.22)

onde V̂a,n é o valor de pico da tensão de fase va,n(t).

Pelo balanço da potência ativa instantânea no lado CA do VSC, têm-se:

pt(t) = pca(t)− pL(t)− pRL(t), (4.23)

em que pt(t) é a potência ativa instantânea nos terminas do conversor; pRL(t) é a potência
ativa instantânea dissipada em RL; pL(t) é a potência ativa instantânea nos indutores de
filtro (Lf ).

A potência ativa instantânea que flui pelos indutores pode ser escrito por:

pL(t) = 3
2 · (vdL(t) · id(t) + vqL(t) · iq(t)). (4.24)

onde vdL(t) e vqL(t) são as representações das tensões trifásicas sobre os terminais dos
indutores de filtro em coordenadas dq.

Escrevendo vdL(t) e vqL(t) em função da corrente dq que flui pelos indutores, têm-se:

pL(t) = 3
2 ·
(
L · did(t)

dt
· id(t) + L · diq(t)

dt
· iq(t)

)
= 3

2 · L ·
(
did(t)
dt
· id(t) + diq(t)

dt
· iq(t)

)
.

(4.25)

Isolando as parcelas id(t) e iq(t) das equações do sistema (4.22) e substituindo em
(4.25), resulta na equação (4.26) para a potência ativa instantânea que flui pelos indutores
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de filtro.

pL(t) = 2 · L
3 · V̂ 2

a,n

(
pca(t) ·

dpca(t)
dt

+ qca(t) ·
dqca(t)
dt

)
. (4.26)

Considerando que a potência ativa dissipada na resistência interna nos indutores
de linha sejam desprezíveis (pRL = 0), e substituindo a equação (4.26) em (4.23), pode-se
escrever a potência ativa instantânea nos terminais do conversor como:

pt(t) = pca(t)−
2 · L

3 · V̂ 2
a,n

(
pca(t) ·

dpca(t)
dt

+ qca(t) ·
dqca(t)
dt

)
. (4.27)

Assumindo que as perdas por comutação sejam desprezíveis em relação a potência
do sistema, pode-se dizer que:

pt(t) = pcc(t), (4.28)

onde pcc(t) é a potência de entrada no barramento CC. Pelo balanço das potências é dado
por:

pcc(t) = pCb(t) + pcarga(t). (4.29)

em que, pcarga(t) é a potência instantânea consumida pelo estágio de saída; pCb(t) é potência
instantânea no banco de capacitores Cb. Assim, calculando a potência instantânea no
banco de capacitores Cb resulta em:

pCb(t) = Cb
2 ·

d(vcc2(t))
dt

. (4.30)

Substituindo a equação (4.30) em (4.29) e isolando o termo da derivada ao quadrado
da tensão no barramento CC (d(vcc2)(t)

dt
), têm-se:

d(vcc2)(t)
dt

= 2
Cb
· (pcc(t)− pcarga(t)) . (4.31)

Substituindo a equação (4.28) em (4.31) e escrevendo em termos de pt(t), têm-se:

d(vcc2(t))
dt

= 2
Cb
·

pca(t)− 2 · L
3 · V̂ 2

a,n

(
pca(t) ·

dpca(t)
dt

+ qca(t) ·
dqca(t)
dt

)
− pcarga(t)

 .
(4.32)

A presença dos termos pca(t) ·
dpca(t)
dt

e qca(t) ·
dqca(t)
dt

, faz com que a dinâmica
encontrada para a tensão no barramento CC ao quadrado vcc2(t) seja não linear. Assim,
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para obter um modelo linearizado é aplicado a linearização por pequenas perturbações
em torno do ponto de operação do sistema. Logo, aplicando pequenas perturbações nas
variáveis vcc2(t), pca(t), qca(t) e pcarga(t) reescreve-se a equação (4.31) como:

dṽcc2(t)
dt

= 2
Cb
·
[
Pca+p̃ca(t)− 2·L

3·V̂ 2
a,n

(
(Pca+p̃ca(t))· d(Pca+p̃ca(t))

dt
+(Qca+q̃ca(t))· d(Qca+q̃ca(t))

dt

)
−Pcarga(t)−p̃carga(t)

]
,

(4.33)

onde as variáveis em maiúsculo são os valores no ponto de operação e as variáveis minusculas
grafadas com " ˜ " representam as pequenas perturbações.

Separando as variáveis de regime permanente tem-se que (Pca = Pcarga). Consi-
derando que a potência reativa é igual a zero (Qca = 0) e que produtos entre pequenas
perturbações tende a zero. Assim, obtêm-se a dinâmica para pequenas perturbações de
vcc

2(t) dado por:

dṽcc
2(t)
dt

= 2
Cb
·

p̃ca(t)− 2 · L
3 · V̂ 2

a,n

· Pca ·
dp̃ca(t)
dt

− p̃carga(t)
 . (4.34)

Aplicando a transformada de Laplace na equação (4.34), resulta no seguinte modelo
dinâmico para o barramento CC:

Ṽcc
2(s) = 2

Cb · s
[
P̃ca(s) · (1− τv · s)− P̃carga(s)

]
, (4.35)

em que:
τv = 2 · L · Pca

3 · V̂ 2
a,n

. (4.36)

O modelo encontrado para o comportamento dinâmico da tensão no barramento
CC ao quadrado apresenta múltiplas variáveis de controle: a potência injetada pela
rede no sistema P̃ca(s) e a potência consumida pela carga P̃carga(s). Assim, a função de
transferência que relaciona a tensão no barramento CC ao quadrado em função da potência
injetada pela rede no sistema é dada por:

GV 2
cc

(s) = Ṽcc
2(s)

P̃ca(s)
= 2
Cb

1− τv · s
s

. (4.37)

4.4 PHASE LOCKED LOOP (PLL)

4.4.1 Estruturas de PLL Utilizadas

A conexão entres fontes de tensão em paralelo requer sincronismo para uma correta
operação. De forma semelhante, os sinais sintetizados por conversores estáticos precisam
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estar em sincronismo com a rede elétrica quando esses forem conectados. Os algorítimos
de PLL são métodos utilizados para rastrear o ângulo de fase da rede elétrica. O circuito
PLL baseado no sistema de coordenadas síncrono (do inglês, Synchronous Reference Frame
Phase-Locked Loop)(SRF-PLL) é apresentado na Figura 56 [60].

Figura 56 – Diagrama do SRF-PLL.

O objetivo do SFR-PLL é estimar o ângulo de fase da rede elétrica de modo que a
tensão de eixo em quadratura (vq) seja nula. Dado o sistema de tensões trifásicas:


va(t)
vb(t)
vc(t)

 = V̂a,n ·


cos(φ)

cos(φ− 120◦)
cos(φ+ 120◦)

 , (4.38)

em que φ é o ângulo fase das tensões. Ao aplicar a transformada Park (equação (4.16))
em (4.38) tem-se:

vd(t)
vq(t)

 = V̂a,n ·

cos(θ − φ)
sin(θ − φ)

 . (4.39)

Por (4.39) verifica-se que quando o ângulo de fase da tensão da rede (φ) e o estimado
pelo SRF-PLL (θ) forem iguais, temos que vd = V̂abc e vq = 0. Considerando que φ e θ
sejam próximos, a função sin(θ − φ) ≈ θ − φ. Para esta situação, a tensão no eixo em
quadratura é dado por:

vq(t) ≈ V̂a,n · (θ − φ). (4.40)

Por este resultado, o modelo de SRF-PLL pode ser apresentado pelo diagrama de
blocos da Figura 57. Trata-se de um modelo simplificado valido quando sin(θ−φ) ≈ θ−φ.
Nessa condição o SRF-PLL se resume a um problema de controle linear [60].
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Figura 57 – Diagrama do SRF-PLL linearizado.

Utilizando o compensador C(s) como um PI dado por:

C(s) = Kp,pll · s+Ki,pll

s
, (4.41)

o sistema em malha fechada é representado como:

HSRF (s) = Kp,pll · V̂a,n · s+Ki,pll · V̂a,n
s2 +Kp,pll · V̂a,ns+Ki,pll · V̂a,n

. (4.42)

Pela representação da forma canônica de um sistema de segunda ordem, tem-se [62]:


ωn =

√
Ki,pll · V̂a.n

ξ = Kp,pll · V̂a,n
2ωn

, (4.43)

em que ωn e ξ são respectivamente a frequência de corte e o fator de amortecimento da
função de transferência do SRF-PLL. O controlador C(s) deve ser projetado para que o
sistema apresente um bom compromisso entre a sua resposta dinâmica e a filtragem das
componentes harmonicas presentes à rede elétrica.

Como a fonte projetada nesta dissertação será aplicada em um ambiente com
presença de muitas fontes de potência baseados em conversores estáticos, é de se prever
que a rede elétrica estará sujeita a circulação de correntes harmônicas e desequilibradas.
Essa condição pode resultar na presença de harmônicos e desequilíbrio de tensão na rede
elétrica local. Do ponto de vista dos sistemas de geração, compensação e de consumo
de potência ativa, é importante que o sincronismo seja efetuado com a componente de
sequência positiva de rede elétrica. Portanto, o PLL deve garantir que a amplitude,
frequência e fase de sequência positiva sejam obtidas de forma precisa mesmo quando a
tensão da rede apresentar harmônicos e desequilíbrios. A estrutura SRF-PLL apresenta
bons desempenhos para sistemas equilibrados e com pouco conteúdo harmônico, no entanto,
fora desta situação o SFR-PLL não apresenta bons resultados, pois esta estrutura não
permite rastrear os sinais de sequência positiva da rede elétrica [63]. Uma possível solução
para contornar problemas da presença de harmônicos na rede elétrica é reduzir a frequência
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de corte da estrutura SRF-PLL. No entanto, esta solução reduz a banda passante em
malha fechada e consequentemente provoca uma resposta dinâmica mais lenta e com erros
de fase na detecção do ângulo rastreado [47].

Em [47] e [64] são apresentadas revisões bibliográficas comparando desempenhos de
diferentes estruturas para rastrear o ângulo da rede elétrica. Em ambas as discussões, bons
resultados são obtidos pelo Circuito de Sincronismo com Integrador Generalizado de Se-
gunda Ordem Duplo (do inglês, Double Second Order Generalized Integrator PLL)(DSOGI-
PLL). A estrutura DSOGI-PLL permite obter bons resultados na detecção do ângulo
rastreado, boa rejeição de conteúdo harmônicos, detecção da componente fundamental da
rede elétrica e fácil implementação digital [47].

Em [63], baseado nos conceitos de transformações para componentes simétricas,
conclui que as tensões de sequência positiva em coordenas αβ da rede elétrica são dadas
por:

v+
αβ = 1

2 ·
1 −q
q 1

 · vαβ, (4.44)

em que q = e−j
π
2 . Em outras palavras, q insere um atraso de 90◦ no sinal original. A

obtenção do sinal em quadratura (ou defasado de 90◦) pode ser realizada através da
estrutura SOGI (do inglês, Second Order Generalized Integrator) [63]. A estrutura trata-se
de uma combinação de um filtro passa-baixa (FPB) e um filtro passa-faixa (FPF), em o
FPF realiza a filtragem das componentes harmônicas e FPB além de filtrar as componentes
harmônicas gera um sinal com 90◦ de defasagem em relação ao sinal de saída do FPF [64].
As funções de transferência a seguir descrevem o comportamento do estrutura SOGI em
malha fechada.



V ′(s)
V (s) = k · ω · s

s2 + k · ω · s+ ω2

qV ′(s)
V (s) = kω2

s2 + k · ω · s+ ω2

(4.45)

Os sinais das tensões de sequência positivas em coordenadas αβ passam a ser a
entrada da estrutura SRF-PLL onde é rastreado o ângulo de fase da rede elétrica. Na
Figura 58 é apresentado o diagrama de blocos esquemático do DSOGI-PLL, com destaque
para a estrutura SOGI, em que ω é a frequência angular da rede elétrica detectado pelo
SFR-PLL tornando o sistema adaptativo em frequência. De acordo com [47,62,63], o ganho
k da estrutura SOGI, com valor igual a

√
2 resulta em um comportamento criticamente

amortecido, ou seja, está é uma escolha adequada para o ganho.
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Figura 58 – Diagrama do DSOGI-PLL.

4.4.2 Análise de desempenho do PLL

Nesta dissertação, o compensador PI é escolhido para o controle do circuito de
sincronismo. De acordo com [61], um valor adequado para o fator de amortecimento (ξ)
do sistema é de 0, 707. Definindo a largura de banda como 377 rad/s, para o VSC com os
parâmetros apresentados na Tabela 9, e por (4.43) calcula-se as contantes de C(s).


Kp,pll = 13, 89 rad

V ·s

Ki,pll = 3703, 50 rad
V ·s2

(4.46)

O desempenho da estrutura DSOGI-PLL foi comparado com da estrutura SRF-PLL.
A simulação foi realizada no PSIM com condições de tensões equilibradas (0 < t < 0, 1),
desequilibradas (0, 1 < t < 0, 2) e com presença de harmônicos (0, 2 < t < 0, 3) conforme
apresentado no primeiro gráfico da Figura 59. Durante a condição de equilíbrio, verifica-se
que ambas as estruturas testadas apresentam ótimo desempenho. No entanto, nas situações
de desequilíbrio e na presença de harmônicos o desempenho da estrutura DSOGI-PLL é
visivelmente superior, conforme apresentado no terceiro gráfico da Figura 59, onde observa-
se que as tensões em dq sintetizados pelo DSOGI-PLL apresentam menores oscilações do
que as tensões sintetizados pelo SRF-PLL. Já em relação ao ângulo de fase rastreado pelas
estruturas PLL, o desempenho superior da estrutura DSOGI-PLL é melhor visualizado
no detalhe apresentado na Figura 60. O detalhe é restrito a situação de desiquilíbrio e
que é verificado que o ângulo rastreado pelo DSOGI-PLL apresenta crescimento linear,
diferentemente da estrutura SFR-PLL.
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Figura 59 – Simulação do comportamento do PLL.

Figura 60 – Detalhe no ângulo rastreado.

4.5 PROJETO DAS MALHAS DE CONTROLE DO VSC

Em geral, conversores do tipo fonte de tensão aplicados a sistemas CA conectados
à rede elétrica, o objetivo de sistema de controle é impor a tensão no barramento CC.
Neste trabalho, as malhas de controle também precisam atenuar os distúrbios de baixa
frequência provenientes da ondulação e corrente estágio de saída. A estrutura de controle
para o conversor em estudo é formada por duas malhas de controle em cascata. Logo o
sistema é formado por uma malha interna de corrente, mais rápida, e uma malha externa
de tensão, mais lenta. Os distúrbios de baixa frequência são atenuados através da ação de
filtros do tipo rejeita faixa, ou seja Notch no ramo e medição da malha de tensão.
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4.5.1 Controle das correntes CA do retificar controlado

O controlador da malha de corrente é projetado para controlar o fluxo de potência
no lado CA do VSC. Em outras palavras, a malha de corrente controla as corrente no eixo
direto e em quadratura através da relação (4.22). A modelagem do lado CA do conversor
apresentado na sub-seção 4.3.1, demostrou existir um acoplamento entre as correntes id(t)
e iq(t). Esta característica dificulta obter uma função de transferência que represente a
dinâmica do lado CA do conversor. Uma estratégia usual é realizar o desacoplamento
entre as variáveis do eixo direto e em quadratura [50], considerando as seguintes relações:


vt,d(t) = 2

vCC
· (ud(t) + ω · L · iq(t) + vd(t))

vt,q(t) = 2
vCC
· (uq(t)− ω · L · id(t) + vq(t))

, (4.47)

onde ud(t) e uq(t) são novas variáveis de controle criadas e o fator 2
vcc

é utilizado para
normalizar md(t) e mq(t) além de permitir a ação de controle feed-forward para atenuar
os harmônicos indesejáveis nas tensões de saída vd(t) e vq(t) [47].

Substituindo (4.47) em (4.19) resulta na seguinte equação de estado para o lado
CA do conversor:


L · did(t)

dt
= −RL · id(t)− ud(t)

L · diq(t)
dt

= −RL · iq(t)− uq(t)

. (4.48)

Pelo resultado obtido em (4.48) observa-se o desacoplamento total entre o eixo direto
e em quadratura. Logo, as malhas de corrente de id(t) e iq(t) podem ser controladas de
maneira independente. Aplicando Laplace em (4.48) e realizando manipulações algébricas,
encontra-se as seguintes funções de transferência para o sistema:



Hd(s) = Id(s)
Ud(s)

= − 1
s · L+RL

Hq(s) = Iq(s)
Uq(s)

= − 1
s · L+RL

. (4.49)

Como efeito, o projeto dos controladores se resume a um problema de controle
linear de primeira ordem, em que o comportamento dinâmico de Hd(s) e Hq(s) possuem
características idênticas. Para compensar os sinais negativos em Hd(s) e Hq(s), as saídas
das malhas de controle são multiplicados pelo fator -1. De forma semelhante ao apresentado
na sub-seção 2.4.1, os compensadores adotados nas malhas de corrente são projetados para
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anular o polo da função de transferência Hd(S) e Hq(s) através do posicionamento do zero
dos compensadores. Seja os compensadores PI dados por:

Kid(s) = Kiq(s) = Kp,i · s+Ki,i

s
, (4.50)

onde Kid(s) e Kiq(s) são respectivamente os compensadores da malha de corrente do eixo
de direto e em quadratura. Para posicionar o zero dos compensadores sobre o polo do
sistema, os ganhos proporcional e integral são dados por:

Kp,i = Lf
τi

∴ Ki,i =
RLf

τi
, (4.51)

onde τi é a constante de tempo da resposta do sistema de controle de corrente em malha
fechada; Kp,i e Ki,i são respectivamente o ganho proporcional e integral do compensador.
A constante de tempo τi deve ser escolhido de forma que o sistema apresente um bom
compromisso entre o tempo de resposta da malha de corrente e a filtragem dos distúrbios
de alta frequência. Em geral, 1

τi
deve ser pelo menos 10 vezes menor que a frequência de

comutação do VSC para garantir boa filtragem aos distúrbios provenientes da comutação
[47]. Em [50] sugere o valor de τi entre 0, 5 ms a 5 ms para garantir uma boa resposta
dinâmica para o VSC.

O sistema de controle da malha de corrente é apresentado no diagrama da Figura
61, em que se observa o desacoplamento entre as malhas id(t) e iq(t) na ação do controle
de corrente. A saída dos compensadores PI são variáveis ud(t) e uq(t) que regulam os
fatores de modulação md(t) e mq(t) que por sua vez controlam as variáveis id(t) e iq(t)
respectivamente. Os fatores de multiplicação -1 são utilizados para compensar os sinais
negativos de Hd(S) e Hq(s). As tensões da rede elétrica nas coordenadas dq são utilizadas
como ação feed-forward afim de garantir que as correntes sintetizadas atenuem as variações
das tensões da rede.

Definido a frequência de corte da malha de corrente em 100 Hz, tem-se:

τi = 1
2 · π · fc,i

≈ 1, 6 ms, (4.52)

onde fc,i é a frequência de corte da malha de corrente. Assim, os ganhos do compensador
de corrente são dados por:

Kp,i = 0, 6283 V

A
∴ Ki,i = 9, 0478 V · rad

A · s
. (4.53)

Na Figura 62 é apresentado o resultado da simulação do VSC com controle de
corrente sob condições de equilíbrio nas tensões da rede elétrica. Na simulação realizada,
a referência da corrente no eixo direto é alterada através degraus, em que observa-se que
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Figura 61 – Malha de controle de corrente.

o valor de id segue corretamente sua referência. No segundo gráfico, observa-se a rápida
alteração da amplitude das correntes trifásicas quando é variado a referência de id. Como
já discutido, o objetivo da utilização VSC como retificador controlado é fazer com que
a fonte do booster consuma potência com fator de potência próximo da unidade. Assim,
além de consumir correntes com baixos níveis de conteúdo harmônico, a potência reativa
deve ser próxima a zero. Pela equação (4.22), o sistema irá apresentar consumo de reativo
nulo quando iq for igual a zero. Assim, a referência de iq é mantida constante igual a zero,
e como observado na Figura 62 a corrente iq segue a referência nula. No terceiro gráfico,
observa-se que a tensão e corrente na fase A apresentam o mesmo ângulo de fase, portanto
com consumo de reativo próximo a zero.

Figura 62 – Simulação do controle de corrente.
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4.5.2 Controle de Tensão

O projeto da malha de controle da tensão no barramento CC é baseado nos
resultados obtidos na subseção 4.3.2, onde foi descrito o modelo para o comportamento
dinâmico da tensão. Com isso, o sistema é representado pela função de transferência
GV 2

cc
(s) dada pela equação 4.37. Através de GV 2

cc
(s), verifica-se que τv é proporcional a

potência injetada pela rede elétrica em estado permanente. Assim, o valor de Pca impacta
diretamente na dinâmica do barramento CC, pois o posicionamento do zero de GV 2

cc
(s)

é definido por z = 1
τv
. Com este resultado, verifica-se que para pequenos valores de Pca,

o zero do sistema irá localizar longe da origem, fazendo com que a planta de tensão
tenha comportamento puramente integral. Outra observação importante é a possível
característica de fase não-mínima da planta. Esta situação irá ocorrer quando zero de
GV 2

cc
(s) localizar-se no semi-plano direito do plano complexo . Pelo exposto, a situação

de fase não-minima será obtido quando Pca assumir valores positivos, em outras palavras,
quando a fonte consumir potência da rede elétrica [47, 50]. Como a fonte do booster opera
consumindo potência da rede elétrica, o VSC que compõe o estágio de entrada irá operar
com a característica de fase não-mínima, que é característico do conversor elevador de
tensão.

A estratégia de controle de conversores estáticos com múltiplas malhas permite
melhorar a regulação da tensão de saída em sistemas que apresentam comportamento de
fase não-mínima [39,40].

A estratégia adotada para atenuar os distúrbios de baixa frequência é realizada
pela filtragem das componentes do distúrbio no ramo de medição da malha de tensão
do VSC por meio e filtros notch, da mesma maneira que na estratégia adotada para o
conversor abaixador no estágio de entrada (subseção 3.3.2).

Figura 63 – Malha de controle de tensão.

Na Figura 63 é apresentado o diagrama de blocos da malha externa de tensão. No
diagrama de blocos apresentado, Cv(s) é o compensador da malha de tensão; Fnω(s) e
Fn2ω(s) são respectivamente os filtros Notch na frequência de ωo e 2ωo, em que ωo é a
frequência angular da corrente na carga; Hid(s) é a função de transferência em malha
fechada do controle de corrente do retificador trifásico controlado.
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Arbitrando a frequência de corte da malha de tensão de no máximo 1
5 da frequência

de corte da malha de corrente pode-se desprezar a dinâmica da malha interna sem muito
impacto no resultado final [50]. A escolha de uma baixa frequência de corte para a malha
de tensão, resulta em uma dinâmica lenta para o barramento CC. No entanto, o banco de
capacitores conectado ao barramento CC apresenta capacitância relativamente alta (vide
seção 4.2). Dessa maneira não ocorrerá rápidas alterações no barramento CC. De forma
semelhante, a presença dos filtros Notch são negligenciados no projeto do compensador
Cv(s).

A partir das simplificações apresentadas, a função de transferência do sistema em
malha aberta é dado por:

Tv(s) = Cv(s) ·GV 2
cc

(s) = Cv(s) ·
2
Cb
· 1− τv · s

s
. (4.54)

Fazendo:

Cv(s) = Cb
2 · Cl(s), (4.55)

o sistema em malha aberta passa a dado por:

Tv(s) = Cl(s) ·
1− τv · s

s
, (4.56)

em que Cl(s) passa a ser o compensador propriamente dito a ser projetado.

Sistemas de fase não mínima, são caracterizados por apresentarem em sua resposta
dinâmica ao degrau positivo um decréscimo da saída antes do aumento, já a sua resposta
em frequência é caracterizada por causar uma acentuada queda na fase do sistema. Devido
a queda de fase imposta pelo sistema de fase não-mínima, compensadores adequados a este
tipo de problema são os que possibilitam um avanço na fase do sistema. Neste trabalho
a metodologia utilizada para projetar o compensador é apresentado por [50], em que se
emprega o compensador PI com filtros passa-baixas, dado por:

Cl(s) = k · s+ (p/α)
s · (s+ p) , (4.57)

em que k é um ganho, p é a posição do polo do compensador e α é uma constate real. A
posição do polo é dado por:

p = ωv ·
√
α, (4.58)
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onde ωv é a frequência de corte desejada do sistema compensado em malha fechada. A
constante α é dada por:

α = 1 + sen(ε)
1− sen(ε) , (4.59)

em que ε é o avanço de fase do compensador. Por fim, o ganho k do compensador é
encontrado por:

k = w2
v∣∣∣ j·ωv−p/α

j·ωv+p

∣∣∣ . (4.60)

Pelo equacionamento apresentado, são calculados os parâmetros do compensador
Cl(s) para o VSC empregado como estágio de entrada (Tabela 9), em que Pca é a potência
nominal da fonte. Logo τv é dado por:

τv = 2 · Lf · Pca
3 · V̂ 2

a,n

= 0, 85 ms. (4.61)

Na Figura 64 é apresentada a resposta em frequência da planta de tensão com
a parcela integral do compensador, onde observa-se que a margem de fase do sistema é
próxima a −0.05◦, resultando em um sistema instável em malha fechada. Portanto, é
justificado a necessidade de realizar um avanço na fase no sistema em malha fechada.

Figura 64 – Resposta em frequência da planta de tensão com a parcela integral do compensador.
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Escolhendo a margem de fase em 65◦, o avanço de fase que deve ser proporcionado
pelo compensador deve ser igual a 65◦ + 0, 05◦, assim:

α = 1 + sen(65, 05)
1− sen(65, 05) = 20, 43. (4.62)

A malha interna de corrente foi projetado para frequência de corte em 100 Hz.
Para que a dinâmica dos filtros Notch tenha pouco impacto no projeto da malha e tensão, a
frequência de corte do sistema deve ser especificado como sendo pelo menos 1

5 da frequência
do filtro de menor frequência. Assim, é escolhida a frequência de corte da malha de tensão
em 5 Hz. Portanto, o polo do controlador é dado por:

p = 10 · π ·
√

20, 43 = 142 rad/s. (4.63)

Finalmente, calculando o ganho k através de (4.60) têm-se que k = 4750, 77.
Portanto, Cl(s) é dado pela equação (4.64). Na Figura 66, é apresentada a resposta em
frequência de malha aberta do controle de tensão, em que observa-se a resposta adequada
com os valores impostos no projeto.

Cl(s) = 4750, 77 · s+ 6, 95
s · (s+ 142) . (4.64)

Figura 65 – Resposta em frequência de malha aberta do controle de tensão.

Para avaliar o impacto da dinâmica dos filtros Notch na malha de tensão, são
adicionadas as funções de transferências dos filtros apresentados na seção 3.3.2 no ramo de
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medição de tensão da malha externa de controle do sistema. Assim, também na Figura 66
é apresentada a resposta em frequência do sistema, em que se observa que pouco impacto
foi causado na frequência de corte projetada, porém existe uma considerável alteração
da margem de fase, porém mantendo dentro o intervalo indicado para a margem de fase.
Outra observação importante é a grande atenuação nas frequências de 10 e 20 Hz, ou seja,
é esperado que a saída do compensador Cv(s) atenue significativamente estas componentes
de frequência.

Figura 66 – Respostas em frequência de malha aberta do controle de tensão com filtros notch.

Na Figura 67 é apresentado o diagrama completo das malhas de controle do VSC,
incluindo as transformações de coordenadas, a fonte de corrente icarga representa a corrente
do estágio de saída.

Na Figura 68 é apresentada a resposta de simulação da variação da referencia de
tensão no barramento CC. É aplicado um degrau na referência de tensão e observado a
resposta do sistema. A tensão no barramento consegue rastrear a referência, com uma
boa resposta transitória. Quando o sistema é simulado com os filtros notch, observa-se
uma variação em baixa frequência do barramento CC devido a dinâmica dos filtros. Esta
simulação é realizada com a fonte icarga fornecendo corrente constante igual a 21 A.

Na Figura 69, é apresentada a resposta de uma simulação com a fonte icarga
fornecendo corrente com componentes na frequência de 10 Hz e 20 Hz, em que é possível
verificar a atenuação desejada pela presença dos filtros Notch. No primeiro e no segundo
gráfico, são apresentadas as correntes de entrada na fase A, sem e com os filtros notch,
receptivamente. As componentes de baixa frequência não são totalmente atenuadas sem os
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Figura 67 – Diagrama completo do sistema de controle do estágio de entrada.

filtros notch. No terceiro e último gráfico é apresentada a tensão no barramento CC, em
que se observa, severas ondulações de tensão no barramento, mesmo com a referência de
tensão constante em 90 V. Com o filtro notch o controlador de tensão rejeita a ondulação
de tensão no barramento CC. Esta estratégia evita que o estágio de entrada compense o
que poderia ser considerado um distúrbios em outras aplicações.

Na Figura 70 são mostradas as correntes (linha continua) e as tensões de fase (linha
tracejada) no lado CA do estágio de entrada para a condição de icarga com componentes
de 10 e 20 Hz e com os filtros Notch na malha de tensão.

Pelo resultado verifica-se que em todas as fase do sistema a corrente está em fase
com a tensão e com pouco conteúdo harmônico visível. O fator de potência do sistema
estará muito próximo a unidade.

4.6 POSSIBILIDADE DE COMPENSAÇÃO DO FATOR DE POTÊNCIA

Nesta seção será apresentado um exemplo do potencial da fonte desenvolvida em
atuar na compensação reativos da rede elétrica, sem prejudicar o funcionamento da fonte.
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Figura 68 – Resposta ao degrau do barramento CC.

Figura 69 – Simulação do VSC como estágio de entrada.

Com a fonte operando em condições nominais (ICC = 40 A e ICA = 40 A),
simulação é realizada para três condições de consumo de reativos:

• Fonte sem consumir ou injetar reativos (2 < tempo < 3);

• Fonte operando consumindo reativo da rede elétrica Q = 500 V Ar(3 < tempo <
4) ;

• Fonte operando injetando reativo da rede elétrica Q = −500 V Ar (4 < tempo <
5).

O controle do fluxo de potência reativo é realizado alterando a referência da malha
de corrente para eixo em quadratura.
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Figura 70 – Tensões e correntes das fases a, b e c respectivamente do estágio de entrada

Na Figura 71 são apresentados a tensão no barramento CC, correntes da fase a do
lado CA do VSC, e fluxo de reativos da rede. Observe que ao alterar a referência do fluxo
de potência reativo, não ocorre nenhuma alteração no comportamento do barramento CC
e nem na rejeição dos distúrbios de baixa frequência Após o transitório, o sistema volta a
rejeitar as componentes de baixa frequência. Com este resultado, se verifica que injetar ou
consumir reativos não interfere no comportamento do sistema.

Na Figura 72 apresenta detalhes no resultado da simulação. Neste é apresentado
a tensão na fase a e sua respectiva corrente de fase. Observar que a tensão e a corrente
não estão em fase, diferentemente dos resultados até então apresentados, confirmando a
presença do fluxo de reativos.

Figura 71 – Fonte consumindo reativo.

Durante a verificação da possibilidade de compensar reativos, foi verificado que a
fonte é limitada quanto a injeção de reativos capacitivos. Isso ocorre devido à saturação
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Figura 72 – Detalhe nas curvas da fonte consumindo reativo: Tensão (V), Corrente (A).

do fator de modulação sintetizados pelos controladores, prejudicando o controle da fonte.
Com isso, o sistema pode operar na compensação de reativos. No entanto, é necessário
rever alguns parâmetros da fonte como, por exemplo, elevação da tensão no barramento
CC e aumento da capacitância do banco capacitivo CB.

4.7 CONCLUSÕES PARCIAIS

Neste capítulo foi apresentada a descrição de uma proposta para o estágio de
entrada da fonte de corrente dos dipolos e quadripolos do booster do Sirius.

A principal contribuição deste capítulo, é melhora no desempenho da fonte quanto
a questões relacionadas a qualidade de energia, visto que, a adoção da topologia VSC de
dois níveis permitiu elevar o fator de potência consumido pela fonte por meio do consumo
de corrente com menor conteúdo harmônico e sem prejudicar o desempenho da fonte na
rejeição dos distúrbios de baixa frequência.

Para o projeto do sistema de controle, foi realizado a modelagem do retificador
trifásico controlado, no sistema de coordenadas dq, em que foi introduzido o conceito de
vetores espaciais.

Para realizar o controle do sistema em coordenadas dq é fundamental a utilização
do circuito de sincronismo. Foram avaliadas duas técnicas para rastrear o ângulo de
fase da rede elétrica: SRF-PLL e DSOGI-PLL. Pela análise e resultados de simulação
foi confirmado o melhor desempenho da estrutura DSOGI-PLL frente a presença de
componentes harmônicas e desequilíbrios na rede elétrica.

Devido a necessidade do circuito de sincronismo, das transformações de coordenadas
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e do sistema de controle realizado em duas coordenadas, a implementação do sistema de
controle para o VSC é relativamente mais complexo quando comparado com conversor
buck no estágio de entrada.

Além da adequada rejeição a distúrbios de baixa frequência, as correntes apresentam
pequeno conteúdo harmônico e em fase com as tensões da rede, ou seja, fator de potência
próximo a unidade.

Foi apresentado a possibilidade de corrigir o fator de potência da instalação elétrica,
através do controle do fluxo de potência reativo da fonte. No entanto, como destacado, é
necessário um redimensionamento da fonte, para que reduzir a limitação da injeção de
reativos capacitivos.

Para verificar experimentalmente a funcionalidade da fonte proposta como estágio
de entrada, no próximo capítulo é abordado a implementação prática de um protótipo
em pequena escala para fonte de corrente com estágio e entrada o retificador trifásico
controlado.
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5 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Este capítulo aborda aspectos relacionados a construção e verificação experimental
do protótipo da UFJF. O objetivo é avaliar experimentalmente o desempenho da fonte
projetada.

Uma breve descrição sobre a implementação digital dos controladores é realizada
no inicio do capítulo. Em sequência é apresentado o protótipo construído e finalmente os
resultados obtidos por este.

5.1 IMPLEMENTAÇÃO DIGITAL DO SISTEMA CONTROLE

5.1.1 Aspectos sobre a plataforma de implementação digital

O sistema de controle digital do protótipo é implementado na placa de desen-
volvimento eZdspTMF28335 da Spectrum Digital. Ela contêm o controlador digital de
sinais (do inglês, Digital Signal Controller)(DSC) TMS320F28335, da Texas Instruments,
que é um processador de ponto flutuante de 32 bits, eficiente na realização de operações
matemáticas [49]. Detalhes do conjunto DSC TMS320F28335 e eZdspTMF28335 podem
ser encontrado em suas respectivas folhas de dados [66,67].

Foram utilizadas duas placas de desenvolvimento eZdspTMF28335: uma responsável
pelo controle e proteção do estágio de entrada e outra responsável pelo controle e proteção
do estágio de saída. Embora apenas um eZdspTMF28335 pudesse realizar todo o controle
do protótipo, devido a frequente ocorrência da perda de comunicação entre o DSC e
computador, optou-se pela utilização de duas placas de desenvolvimento, para fins de
aumentar a segurança. Vale acrescentar que esta opção possibilitou isolar os sistemas de
aquisição de sinais do estágio de entrada e saída, este procedimento resultou na redução
de ruídos no sistema.

5.1.2 Controle digital do protótipo

Todo projeto das malhas de controle foram desenvolvidas para sistemas lineares
invariante e contínuos no tempo. Como o sistema de controle é implementado no DSC, é
necessário discretizar todos os controladores projetados.

As duas principais técnicas aplicadas na discretização de sistemas analógicos são:
método de integração trapezoidal (ou bilinear ou transformada de Tustin) e método de
integração de Euler. Vantagens atribuídas ao método bilinear são a menor propagação
de ruídos e maior precisão [42]. Além disso, o método bilinear mapeia os polos e zeros
posicionados no semiplano esquerdo do domínio s, dentro do círculo de raio unitário do
domínio z [40]. Todos os controladores projetados nesta dissertação são discretizados
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Figura 73 – Forma direta II transposta.

utilizando o método bilinear, em que a discretização é dada por:

C(z) = C(s)

∣∣∣∣∣∣∣∣s=
2
T
·
1− z−1

1 + z−1

. (5.1)

Aplicando a Transformação Bilinear à função de transferência de um controlador,
tem-se:

C(z) = bn · z−m + bn−1 · zm−1 + ...+ b1 · z−1 + b0

an · z−m + an−1 · zm−1 + ...+ a1 · z−1 + 1 . (5.2)

A função de transferência C(z) é realizada pela equação a diferenças (5.3), que é a
equação de um filtro IIR [40]. Este foi implementado digitalmente pela forma direta II
transposta, conforme apresentado na Figura 73 [43].

y[n] = b0 · x[n] +
m∑
k=1

bk · x[n− k]−
n∑
k=1

ak · y[n− k] (5.3)

Vale ressaltar que o método bilinear não é adequado para a discretização de
controladores ressonantes e filtros notch, pois pode causar alteração na frequência que os
mesmos foram projetados. Para controladores ressonantes e filtros notch é mais adequado
a utilização da técnica bilinear com pré-warping [44].
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5.2 DESCRIÇÃO DA MONTAGEM EXPERIMENTAL DO ESTÁGIO DE SAÍDA

5.2.1 Características do Conversor

O módulo trifásico de potência PP200T120-ND fabricado pela Powerex, é composto
por três dispositivos IGBT CM200DY-24A montados na configuração de meia-ponte. Cada
interruptor é capaz de suportar tensão de coletor-emissor de até 1200 V e corrente de
coletor de 200 A. O módulo é equipado com drivers para acionar os interruptores com
frequência máxima de 20 kHz e possuem funções de proteção já implementados. Para o
funcionamento dos periféricos do módulo, este é alimentado com tensão de 24 V.

O barramento CC do módulo, é formado por quatro capacitores eletrolíticos de
3600 µF e tensão de 400 V. Devido a configuração de ligação dos mesmos, tem-se uma
capacitância total de 3600 µF e suporta tensão de até 800 V. Para mais informações a
respeito deste módulo, pode-se consultar a folha de dados dos dispositivos [68, 69].

A topologia em ponte completa do estágio de saída, requer apenas dois pares de
IGBT. Assim, o terceiro dispositivo não é utilizado.

5.2.2 Interface entre o DSC e o PP200T120-ND

Os sinais PWM sintetizados pelo DSC não podem ser diretamente ligado ao módulo
de disparo do conversor trifásico de potência. O nível de tensão dos sinais da saída do
DSC, apresentam em estado alto, tensão em 3,3 V. Esta não é suficiente para acionar o
drivers de disparo dos IGBT que são de 15 V. Por este motivo é utilizado um circuito
de interface entre o DSC e módulo. Este circuito é composto por quatro conversores de
níveis, encapsulados em um único circuito integrado (SN7407), que possibilita fornecer a
tensão de saída igual a +15 V.

Sinais que indicam a atuação da proteção do PP200T120-ND são disponibilizados
pelo módulo. Estes são utilizado pelo DSC para acionar a proteção por softawre. Nova-
mente, por diferença entre os níveis de tensão do módulo e o DSC, é utilizado a placa de
interface para adequação do sinal e enviados as entradas I/O do controlador. A mesma
placa de interface também é utilizada para alimentar o módulo na tensão de 24 V, por
uma fonte externa.

5.2.3 Aquisição da corrente de saída

A leitura da corrente de saída é realizada através do transdutor DCCT (do inglês,
DC Current Transducers ) CT-150 da CAENels. Este dispositivo apresenta alta linearidade
dentro da sua faixa de medição. O CT-150 possui saída em tensão e para obter boa resposta
na leitura, foi construído uma uma fonte linear dedicada para alimentar este dispositivo
como indicado em sua folha de dados. Graças a precisão deste tipo de dispositivo, ele é
geralmente utilizado em processos que exigem precisão. No entanto, limitações de potência
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e de conversão A/D do protótipo, não é possivel alcançar a precisão da fonte para a
operação do Sirius. Detalhes sobre este sensor descritos em sua folha de dados, disponível
em [70].

Para evitar propagação de ruído, foi construído um circuito em que o DCCT é
diretamente conectado. Neste circuito, é realizado o processamento do sinal para adequar
ao nível de tensão das entradas A/D do DSC. Para atenuar ruídos de alta frequência é
realizado a filtragem do sinal por meio de um filtro RC. O sinal processado é levado ao
DSC por meio de um cabo coaxial e conectado ao mesmo através de pequeno circuito com
função de filtragem.

5.2.4 Programação do DSC para estágio de saída

O programa desenvolvido para o controle do estágio de saída, além de implementar
a malha de controle propriamente dita, atua também como sistema de proteção e na confi-
gração geral dos periféricos do DSC utilizados. Desenvolvido no ambiente de programação
Code Composer StudioTM V3.3 e escrito na linguagem de programação C. O fluxograma
básico com a lógica do programa é apresentado na Figura 74.

O programa inicia com a declaração de variáveis necessárias ao algoritmo. Em
seguida é realizada a inicialização do sistema, configurando a Unidade de Processamento
Central (do inglês, Central Processing Unit) (CPU). A desabilitação das interrupções
é realizado para evitar que algum evento de interrupção ocorra antes do esperado. A
configuração do periférico PWM define a frequência do sinal e habilita os pinos para esta
função, o que também é realizado na configuração do A/D. A configuração dos pinos
definidos como GPIO é realizado para definir os pinos que irão comunicar com sistema de
proteção do PP200T120-ND.

A malha de controle propriamente dita, é implementada na interrupção gerada a
cada ciclo do sinal PWM. Durante o laço infinito é constantemente monitorado as falhas
indicadas pelo módulo e pelo resultado da conversão A/D, caso algum evento de falha seja
disparado, a comutação é interrompida e todos os interruptores são colocados em bloqueio.

Durante o evento de interrupção é realizada a aquisição da leitura do A/D e
normalizado o sinal. Em sequência é gerada a referência para a malha de controle PIR.

5.3 DESCRIÇÃO DA MONTAGEM EXPERIMENTAL DO ESTÁGIO DE ENTRADA

O estágio de entrada é conectado a rede elétrica por meio de um transformador
∆−∆ com ganho de 220:47 V. Assim, a tensão linha no ponto de conexão do VSC com a
rede elétrica é de 47 V.

A utilização do transformador abaixador é motivada pelo nível de tensão no
barramento CC. Por se tratar de um conversor do tipo elevador de tensão, a tensão de
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Figura 74 – Fluxograma do programa do DSC do estágio de saída.
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linha de pico no lado CA do conversor deve ser inferior a 90 V, que é a tensão de operação
do barramento CC.

5.3.1 Características do Conversor

O módulo trifásico de potência SKS 200 B6CI 73V03 fabricado pela Semikron, é
composto por seis dispositivos IGBT SKM150GB12T4G. Os dispositivos são agrupados
em pares, cada par é arranjado em paralelo e cada arranjo é ligado na configuração em
meia-ponte. A associação em paralelo dos pares dos dispositivos IGBT dobra a capacidade
de corrente do módulo. Cada interruptor dos dispositivos IGBT é capaz de suportar
tensão de coletor-emissor de até 1200 V e corrente de coletor de 150 A, assim devido a
associação em paralelo cada fase pode operar em até 300 A. O módulo é equipado com
três drivers SKHI 22 A que acionam cada par dos dispositivos IGBT instantaneamente.
Para o funcionamento dos drivers, cada um é alimentado com tensão de 15 V.

O barramento CC do módulo, é formado originalmente por doze capacitores
eletrolíticos de 2200 µF organizados em paralelo. No entanto, um dos capacitores foi
retirado do módulo resultando em uma capacitância 24, 2 mF e suporta tensão de até 250
V. Para mais informações a respeito deste módulo, pode-se consultar a folha de dados dos
dispositivos [71, 72].

Conforme mencionado na seção 4.2, o banco de capacitores conectados no barra-
mento CC precisa absorver toda parte alternada da corrente consumida pelo estágio de
saída. Devido a baixa frequência das componentes, o banco de capacitores possui uma
capacitância relativamente elevada. Assim, a capacitância disponível pelos conversores do
estágio de entrada e saída não é suficiente. Logo, foi construído um banco de capacitores
que permita acomodar a ondulação de tensão provocada pela carga. O banco é formado
por 27 capacitores de 3600 µF arranjados em paralelo. Este foi montado em três níveis
de forma modular que permite a retirada de capacitores conforme o necessário.

5.3.2 Interface entre o DSC e o módulo SKS 200 B6CI 73V03

Da mesma forma que no estágio de saída, os sinais PWM enviados do DSC ao
modulo trifásico de potência não podem ser diretamente ligados devido aos diferentes
níveis de tensão envolvido. Por este motivo é utilizado um circuito de interface entre o
DSC e módulo. Este circuito é composto por seis conversores de níveis, encapsulados em
um único circuito integrado (SN7407), e capaz de fornecer a tensão de saída igual a +15
V.

Sinais de falha no módulo são fornecidos através dos drivers SKHI 22 A e assim
utilizado pelo DSC. Novamente por diferença entre os níveis de tensão do módulo e o DSC,
é utilizado a placa de interface para adequação do sinal e enviados a entradas I/O do
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controlador. A placa de interface também é utilizada para alimentar os drivers na tensão
de 15 V através de uma fonte externa.

5.3.3 Medição das Grandezas Elétricas

Para o funcionamento do sistema de controle do VSC, é necessário a aquisição dos
sinais de corrente do lado CA, tensões da rede elétrica e tensão no barramento CC. Foi
determinado a escolha de sensores de efeito hall para medir tais grandezas elétricas.

Os sensores de tensão e de corrente são o LV-20P e o LA-55P, respectivamente,
fabricados pela empresa LEM. Detalhes dos sensores são encontrados suas respectivas
folhas de dados [73,74].

O circuito de condicionamento de sinais desenvolvidos em [75], têm o objetivo de
adequar os sinais de leitura dos sensores para as entradas analógicas do DSC. Este também
inclui filtros passa-baixas para atenuar ruídos de altas frequências e atua como proteção
contra sobrecorrente e sobretensão das grandezas monitoradas, enviando sinais proteção
DSC estes atingem limites preestabelecido.

5.3.4 Programação do DSC para Estágio de Entrada

A lógica de programação do estágio de entrada segue o padrão semelhante ao
apresentado para o estágio de saída. O fluxograma apresentado na Figura 75 ilustra de
forma resumida a lógica do sistema de controle do estágio de saída.

5.4 VISÃO GERAL DO PROTÓTIPO

A maior parte do protótipo UFJF é montado em um rack de aço. Externamente
a este encontra-se a carga RL do sistema, transformador de conexão e o disjuntor geral
do sistema. Na Figura 76 é apresentado uma fotografia do rack onde o protótipo foi
montando, em que a numeração indica os seguintes componentes:

1. Módulo SKS 200 B6CI 73V03;

2. Módulo PP200T120-ND;

3. Placa dos sensores de efeito hall do estágio de saída;

4. Indutor de filtro do lado CA do VSC;

5. Filtro do estágio de saída;

6. Transformador de entrada;

7. Banco de Capacitores.
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Figura 75 – Fluxograma do programa do DSC do estágio de entrada.
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Figura 76 – Visão geral do protótipo.

Na Figura 77 é apresentado uma fotografia são indicados alguns dos componentes
do sistema. São eles:

1. Fontes de uso geral;

2. Fonte linear dedicada a alimentação do DCCT;

3. Placa do DCCT e aquisição do sinal da corrente de saída;

4. Placa de aquisição de sinais do estágio de entrada;

5. DSC responsável pelo estágio de entrada;

6. DSC responsável pelo estágio de saída;

7. Placa de acionamento do sistema de proteção;
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Figura 77 – Detalhe de alguns componentes do sistema.

8. Barra de referência de terra.

A placa de acionamento do sistema de proteção tem a função acionar disjuntores
que desconecta o sistema da rede elétrica e descarrega o banco de capacitores, caso falhas
de sobrecorrente e sobretensão sejam acusados pelos DSC.

Para simular o funcionamento elétrico dos eletroímãs a serem utilizados no Sirius,
é utilizado utilizado um indutor em série com um arranjo resistivo. Este ultimo é formado
pela associação em paralelo de resistores de chuveiros elétricos, por este motivo, a parte
resistiva da carga opera submersa em água.

A escolha do módulos, e consequentemente, dos dispositivos IGBT foram realizados
simplesmente por ser o que se encontrava disponível em laboratório, portanto, não foi
realizado o dimensionamento dos mesmos. Assim sendo, o protótipo é sobre dimensionado
no que se refere aos elementos semicondutores.

5.5 RESULTADOS EXPERIMENTAIS DO PROTÓTIPO UFJF

Nesta seção são apresentado os resultados obtidos com a montagem experimental
descrita anteriormente. Testes foram aplicados ao protótipo com objetivo de verificar
o funcionamento do sistema, e os resultados foram obtidos com o auxilio dos seguintes
equipamentos:

• Osciloscópio digital modelo DPO 3014 da Tektronix ;

• Duas sondas de corrente modelo A622 da Tektronix ;

• Sonda de corrente modelo A621 da Tektronix ;

• Sonda diferencial de tensão modelo P5200A da Tektronix.
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Figura 78 – Resposta ao degrau da corrente de saída.

• Analisador de Qualidade de Energia Fluke 430 da Fluke.

Os resultados são apresentados de forma separada para cada estágio da fonte,
embora, durante todo o experimento, a fonte trabalha com os estágios de entrada e saída
funcionando simultaneamente.

5.5.1 Estágio de Saída

Os testes aplicados ao estágio de saída tem o objetivo de analisar o desempenho do
sistema de controle projetado, nas seguintes situações.

i. Resposta da corrente de saída a um degrau aplicado a referência utilizando o
compensador PI;

ii. Resposta da corrente de saída frente a uma referência com componente senoidal
utilizando o compensador PI;

iii. Resposta da corrente de saída frente a uma referência com componente senoidal
utilizando o compensador PIR.

Com o sistema operando em condição de regime permanente, com VCC = 90 V e
io = 5 A, é aplicado um degrau na referência de corrente alterando-a de 5 A para 10 A.
Considerando que o sistema opera com o compensador PI projetado na subseção 2.4.1,
a corrente de saída deve responder com constante de tempo de 3,18 ms e apresentar
comportamento de primeira ordem. Assim, como o degrau aplicado à referencia é de 5 A,
espera-se que a corrente de saída atinja o valor de (63,2 % do degrau) 8, 16 A no intervalo
de tempo de 3,18 ms e estabilizando sem oscilações em 10 A. Na Figura 78 é apresentado
a resposta da corrente de saída, em que se constata o comportamento transitório próximo
ao esperado.

Como concluído na seção 2.4, compensadores PI ao seguir referências com compo-
nentes senoidais apresentam erros de fase e amplitude. Assim, espera-se que ao utilizar o
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Figura 79 – Resposta a uma referência com componentes CA utilizando o compensador PI
obtidos pelo osciloscópio.

controle PIR o erro entre a referência e a corrente de saída seja menor quando comparado
ao controle PI. Como descrito na subseção 5.2.3, não é o objetivo desta dissertação atingir
o limite especificado de erro necessário na operação do Sirius.

A referência aplicada ao sistema apresenta Icc = 40 A e Ica = 40 A com frequência
de 10 Hz. Devido a incerteza das medições obtidas pela sonda de corrente, também serão
apresentados os dados adquiridos através da conversão A/D do DSC. Nas Figura 79 e
80 são apresentadas, respectivamente, as reposta obtida pelo osciloscópio e pelo DSC
(diferentes escalas de tempo). Na Figura 80, no segundo gráfico é apresentado o elevado
erro na corrente sintetizada.

Para melhorar o resultado obtido pode-se aumentar os ganhos proporcional e
integral do compensador PI. Dessa maneira, o controle fica mais rápido, porém mas
sensível a perturbações em alta frequência. Logo, a solução mais adequada é utilizar o
controle PIR.

Nas Figuras 79 e 80 são apresentadas, respectivamente, as repostas obtidas no
osciloscópio e no monitoramento do DSC utilizando o controle PIR. Pelo resultado obtido
com osciloscópio, observar-se pouca diferença em relação ao resultado obtido com o
controle PI. No entanto, nos resultados obtidos pela monitoração do DSC, observou-se
uma considerável melhora na resposta do sistema, em que o valor máximo de erro obtido
não ultrapassa 0,5 A, ou seja, mais de 10 vezes inferior ao erro obtido pelo compensador
PI.

5.5.2 Estágio de Entrada

Os resultados dos experimentos apresentados nesta subseção buscam comprovar a
melhora da qualidade da energia elétrica com a rejeição de distúrbios presente na malha
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Figura 80 – Resposta a uma referência com componentes CA utilizando o compensador PI
obtidos pelo DSC.

Figura 81 – Resposta a uma referência com componentes CA utilizando o compensador PIR
obtidos pelo osciloscópio.

de medição do controle de tensão. Foram efetuadas comparações do sistema de controle
do VSC:

i. Incluindo a rejeição de distúrbios no ramo de medição da malha de tensão;

ii. Sem a utilização dos filtros Notch.

A partir do procedimento apresentado serão avaliados diversos aspectos do estágio
de saída, como o comportamento do barramento CC, rejeição aos distúrbios de baixa
frequência e questões relacionadas a qualidade de energia.
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Figura 82 – Resposta a uma referência com componentes CA utilizando o compensador PIR
obtidos pelo DSC.

Antes de iniciar a síntese de corrente com componente CA na saída da fonte, são
realizados dois procedimentos: energização do barramento CC e a energização da carga.

Devido a elevada capacitância do banco de capacitores, o barramento CC é ener-
gizado através de uma referência com crescimento em rampa. Teoricamente, a tensão
mínima no barramento CC do conversor é igual ao valor de pico da tensão de linha do
lado CA do VSC [51]. Portanto, como a tensão de linha na entrada do VSC é de 47 V,
a referência de tensão inicia-se em 66, 47 V e estabiliza em 90 V no intervalo de 10 s. A
elevação em rampa é realizada para que não ocorra variações bruscas no barramento CC,
isto é, evitar elevadas correntes durante a energização do sistema.

Na Figura 83 é mostrada a resposta da energização do barramento CC. O resultado
é obtido com o sistema de controle completo, em que se observa a ocorrência de pequenas
oscilações na tensão da CC no inicio do processo de energização. Tal oscilação pode ser
justificada pela resposta a uma pequena variação em degrau da tensão (subseção 4.5.2).
Não é apresentado a resposta sem a ação dos filtros notch, pois não ocorre diferença
perceptível na forma de onda.

Vale acrescentar que a energização do barramento CC até a tensão 66, 47 V é
realizada sem nenhuma ação de controle. Para evitar altas correntes, utiliza-se uma
associação resistiva em série com banco de capacitores. Quando a tensão está próximo da
estabilização a associação resistiva é retirada do sistema, evitando assim correntes elevadas
durante o processo inicial de energização do banco de capacitores.

A carga indutiva conectada a fonte, é energizada inicialmente por uma referência
em rampa, em que, a referência de corrente é elevada até atingir o valor Icc. Na Figura 84
é apresentado a energização do barramento CC, em que se observa o crescimento gradual
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Figura 83 – Resposta da tensão CC frente a uma energização com rampa com o sistema de
controle completo.

Figura 84 – Energização do estágio de saída: corrente de saída (curva azul) e corrente de entrada
em uma das fases (curva em verde).

da corrente de saída e de uma das fases da corrente do retificador controlado. Não é
apresentado a resposta sem a ação dos filtros notch por não terem diferenças apreciáveis
na forma de onda.

Os experimentos de maior interesse são para a fonte operando sob condição de
regime permanente.

Durante os primeiros ciclos da corrente de saída, os distúrbios não são completa-
mente atenuados pelo estágio de entrada. Isto ocorre devido a dinâmica dos filtros notch,
os quais demoram alguns instantes para se estabilizar. Na Figura 85 são apresentadas as
correntes de linha do lado CA e a tensão do barramento CC do VSC no instante que inicia
a ondulação da corrente no estágio de saída. O sistema demora aproximadamente oito
ciclos de (0,8 s) para estabilizar e rejeitar adequadamente os distúrbios de baixa frequência.
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Figura 85 – Dinâmica das três correntes do lado CA (curvas inferiores) e da tensão no barramento
CC (curva superior) no instante que se inicia a ciclagem de corrente pelo estágio de
saída.

Figura 86 – Correntes trifásicas do VSC para operação em regime permanente.

Nas Figuras 86 e 87 são mostrados os comportamentos das correntes trifásicas
no retificador controlado e a tensão no barramento CC do VSC após a estabilização do
sistema. É possivel observar uma rejeição aos distúrbios de baixa frequência adequada.
Em relação ao barramento CC este apresenta significativa ondulação em torno do valor
médio. Isto ocorre pois, o banco de capacitores deve acomodar os distúrbios de baixa
frequência.

O retificador controlado sem a ação dos filtros notch não apresenta resultados
satisfatórios, como pode ser observado na Figura 88. Com efeito, a rejeição aos distúrbios
de baixa frequência, não é adequada utilizando somente o controlador projetado. O
comportamento da tensão no barramento CC também é oscilatório em torno do seu valor
médio, porém não alcança amplitude e a fase necessária para acomodar as componentes
de baixa frequência.
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Figura 87 – Correntes trifásicas (curvas inferiores) e tensão CC (curva superior) do VSC operando
em regime permanente e com filtros notch em maior escala de tempo.

Figura 88 – Correntes trifásicas (curvas inferiores) e tensão (curva superior) CC do VSC para
operação em regime permanente, resultado sem a ação dos filtros notch.

A atenuação dos distúrbios de baixa frequência devido a ação dos filtros notch,
também pode ser comprovado pela análise da Figura 89. Nesta é apresentada a FFT
da corrente em uma das fases da fonte para a situação do sistema com e sem os filtros
notch. O resultado é obtido através dos dados fornecidos pelo osciloscópio, em que a
FFT é calculado utilizando o software Matlab. Através deste resultado, observa-se que as
componentes nas frequências inter-harmônicas e sub-harmônicas são consideravelmente
inferiores ao utilizar os filtros notch. A FFT apresentada, se restringe as componentes
próximas a fundamental, onde estão localizadas as componentes de interesse.

Outros aspectos importantes da fonte é o THD da forma de onda da corrente e o
fator de potência do protótipo. O objetivo de propor a utilização do retificador trifásico
controlado é melhorar o fator de potência. Para alcançar fator de potência unitário, a
defasagem entre as correntes e as tensões de fase precisam ser nulas. Isto é obtido fazendo
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Figura 89 – FFT da corrente de uma das fases do VSC.

Figura 90 – Corrente de fase e tensão de linha no lado CA do VSC.

a referência da corrente do eixo em quadratura igual a zero.

Como o VSC é conectado a rede elétrica através de um transformador ∆ − ∆,
não é possivel visualizar a tensão de fase do sistema. Por este motivo, na Figura 90 é
apresentado uma das corrente do lado CA do VSC e a sua respectiva tensão de linha.
Para obter o fator de potência próximo a unidade, a defasagem entre a corrente de fase e
a tensão de linha deve ser de 30◦, próximo do obtido experimentalmente.

A IEEE-519 [76] é uma recomendação sobre boas práticas de injeção de conteúdo
harmônicos no sistema elétrico de potência. Estabelece limites de injeção de correntes
harmônicas de uma instalação elétrica no sistema de potência. As componentes harmônicas
geradas pelo protótipo são comparadas com os limites estabelecidos pela IEEE-519 para
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Figura 91 – Espectro de frequência das componentes harmônicas da corrente de linha do lao CA
do VSC.

instalações elétricas com tensão de entrada até 69 kV para a pior situação. Ainda de
acordo com a IEEE-519, o limite para THD não deve ser superior a 5%. Na Figura 91 é
apresentado o conteúdo harmônico gerado pelas correntes do protótipo, em que a linha
em vermelho indica os limites estabelecidos pela norma para as harmônicas impares, em
que o valor do THD indicado pelo osciloscópio é de 2, 73%, abaixo da recomendação. As
harmônicas pares, são limitadas pela norma como sendo 25% das impares, assim verifica-se
que as correntes apresentam uma segunda harmônica superior ao limite recomendado.

Sabendo que o fator de potência é dado por [77]:

fp = cos(Φ)√
1 + THD2

, (5.4)

em que Φ é a defasagem entre a tensão e a corrente de fase da componente fundamental.
Logo, o fator de potência alcançado pelo sistema é:

fp = cos(0, 69)√
1 + (0, 0273)2

= 0, 9996. (5.5)

Para confirmar o resultado, utiliza-se o analisador de qualidade de energia (Fluke
430) para verificar o fator de potência do sistema. O resultado é apresentado na Figura 92,
que confirma o fator de potência unitário

Na Figura 93 é apresentado o resultado obtido pelo analisador de qualidade de
energia com a malha de controle sem os filtros notch. O resultado obtido apresenta
fator de potência de 0,92. Assim, as componentes nas frequências inter-harmônicas e
sub-harmônicas reduzem consideravelmente o fator de potência da fonte, fazendo a mesma
operar no limite da legislação brasileira para fator de potência [26].
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Figura 92 – Resultado do fator de potencia através do Fluke 430.

Figura 93 – Resultado do fator de potencia através do Fluke 430 para o sistema sem os filtros
notch.

5.6 Conclusões Parciais

Neste capítulo foi abordado a montagem experimental do sistema, englobando
desde a implementação digital dos controladores até a estrutura física do protótipo e os
resultados experimentais.

Em relação do estágio de saída, foi constatado que mesmo não alcançando o erro
mínimo admissível para a operação do Sirius, a resposta do sistema de controle está de
acordo com os conceitos discutidos no capítulo 2, em que se observou que o controle PIR
obtêm resultado mais preciso quando comparado com o controle PI.

Já em relação ao estágio de entrada, observa-se um bom desempenho do VSC
aplicando a rejeição dos distúrbios de baixa frequência no controle da tensão do barramento
CC. Comparando os resultados obtidos com o sistema de controle com e sem os filtros
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notch, há uma significativa atenuação das componentes sub-harmônicas e inter-harmônicas.
Em relação aos distúrbios harmônicos é constatado que nas duas situações testadas o valor
do THD fica dentro do limite especificado. Em relação as componentes harmônicas para
o caso do sistema operando com a malha de controle completa, todas as componentes
impares estão dentro do limite estabelecido pela IEEE-519, porém a segunda harmônica
está além do limite recomendado. As causas para a geração da segunda harmônica ainda
serão avaliados.

No que se refere ao fator de potência da fonte, o sistema com rejeição de distúrbios
de baixa frequência apresenta bom desempenho, com fator de potência próximo a unidade.
Já para a condição de controle sem os filtros notch, há uma considerável queda no fator de
potência.
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6 CONCLUSÕES FINAIS

A principal contribuição deste trabalho é o aprimoramento do desempenho de
uma fonte de corrente, projetada para alimentar cargas magnéticas do novo acelerador de
partículas brasileiro em construção, o Sirius.

O trabalho foi organizado em três partes fundamentais:

• Projeto do controle do estágio e saída;

• Projeto do controle do estágio de entrada para o protótipo LNLS;

• Alteração da topologia do estágio de entrada para uma estrutura de retificação
trifásica controlada.

A topologia em ponte completa, foi a estrutura adotada para estágio de saída. Para
o desenvolvimento das malhas de controle do sistema, inicialmente foi realizado o estudo
sobre a estratégia de comutação adotada para acionar os interruptores do conversor de
ponte completa. Nesta análise, se mostrou clara a vantagem do acionamento unipolar, pois
os harmônicos de alta frequência gerados possuem o dobro da frequência de comutação.
Este tipo de modulação permite diminuir o dimensionamento os componentes passivos do
filtro do estágio de saída.

No que se refere a modelagem matemática dos conversores, tanto para estágio de
saída quanto para o de entrada foi utilizado a metodologia clássica de espaços de estados
e a linearização por pequenas perturbações. Os resultados obtidos, mostraram que esta
técnica permite uma boa precisão para pequenas perturbações em torno do ponto de
operação, obtendo assim modelos suficientemente precisos para o projeto os controladores.

Ainda referente ao estágio de saída, a adoção do controle PIR possibilitou, teori-
camente, obter a precisão necessária para a fonte o booster. No entanto, os resultados
experimentais não atingiram a precisão da fonte, que é de 100 ppm. Pode-se justificar
este fato devido a presença de ruídos e a precisão da conversão A/D que não é sufi-
ciente. Entretanto, os resultados verificados experimentalmente permitem observar o
melhor desempenho do controle PIR para seguir referências com característica senoidais
e com a presença de componentes CC. Os resultados de controle PI apresentaram erros
consideravelmente superiores.

Devido a ordem elevada do estágio de entrada do protótipo LNLS, houveram
dificuldades no processo do projeto dos controladores. Assim, foi necessário a utilização
de ferramentas computacionais no ajuste dos controle. Após o uso do método do fator k,
foi avaliado o comportamento dinâmico do sistema para diferentes margens de fase e o
melhor resultado obtido foi otimizado pelo Matlab/Sisotool em que finalmente chegou a
uma malha de controle com resultados satisfatórios no que se refere a regulação da tensão
do barramento CC.
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O maior desafio encontrado neste trabalho, foi a rejeição dos distúrbios devido a
ondulação de baixa frequência provenientes da síntese de corrente pelo estágio de saída.
A propagação desta ondulação na corrente de entrada não é desejável, pois resultam em
correntes com frequências sub-harmônicas e inter-harmônicas. Estes distúrbios podem
provocar flutuações de tensão e levar a ocorrência da cintilação luminosa. E ainda, podem
afetar o funcionamento de outras fontes do acelerador, causando instabilidade nos feixe de
luz síncrotron. A solução encontrada para atenuar as componentes de baixa frequência,
foi a simples adição e filtros notch no ramo de medição da malha externa e tensão.

O protótipo LNLS apresentou um bom desempenho no estágio de entrada, em que
foi possível manter o fator de potência dentro do limite estabelecido pelo módulo oito do
PRODIST, boa regulação do barramento CC, e como já mencionado uma boa rejeição
aos distúrbios de baixa frequência. A utilização de uma estrutura que atue diretamente
na retificação possibilita alcançar fator de potência próximo a unidade. Neste cenário,
este trabalho propôs a utilização VSC trifásico para substituir o conversor abaixador no
estágio de entrada.

Para desenvolver o controle do VSC foi realizada a sua modelagem através da
transformação do sistema de coordenadas trifásicos para um sistema síncrono dq. Esta
transformação, conhecida com transformada Park, permite a utilização de controladores
do PI para compensar a malha interna de corrente, sem erros de fase e amplitude. Isto
somente é possível, pois transformada síncrona resulta em um sistema em que as variáveis
a serem controladas apresentam características estáticas. Já o modelo do barramento CC
é realizado através da análise do fluxo de potência no VSC, resultando em um modelo
da tesão no barramento ao quadrado em função da potência ativa que flui pelo conversor.
Embora o modelo seja de fase não-mínima, a adoção do compensador do tipo avanço de fase
e a malha dupla de controle permitiram regular adequadamente a tensão no barramento
CC, a despeito do zero no semiplano direito.

No entanto, para a utilização das transformada Park é necessário a utilização de
um circuito de sincronismo para rastrear o ângulo de fase da rede elétrica. Optou-se por
utilizar a estrutura DSOGI-PLL por ser capaz de extrair as componentes de sequências
positiva, tornando-o robusto a desequilíbrios e tensão na rede elétrica.

Finalmente, os resultados experimentais obtidos no protótipo UFJF demostraram a
importância dos filtros notch na atenuação os distúrbios de baixa frequência. Ao remover
a ação dos filtros notch fica evidente o despenho inferior para atenuar os distúrbios de
baixa frequência.

A substituição da topologia do estágio de entrada por um retificador trifásico
controlado permite utilizar tensões mais baixas na entrada da fonte, dada a característica
elevadora de tensão da topologia e reduzir significativamente as componentes harmônicas
da corrente de entrada.
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Outro aspecto a ser considerando quanto a utilização do VSC para compensar o
fator de potência da rede elétrica. Esta característica pode ser benéfica do ponto de vista
financeiro, visto que existe a possibilidade de reduzir os gastos com bancos capacitivos
(para compensação do fator de potência) e evitar a cobrança de fator de potência abaixo
dos níveis estabelecidos pelas normas brasileiras. No entanto, estudos direcionados a esta
aplicação precisam ser aprimorados para utilizar a fonte também para esta finalidade.

6.1 Trabalhos Futuros

Como trabalhos futuros, são destacados:

• Submissão de artigos científicos dos temas tratados;

• Atenuar as componentes de segunda harmônicas das correntes trifásicas;

• A utilização da fonte de potência com o retificador trifásico controlado o estágio
de entrada para compensar o fator e potência da rede elétrica;

• Verificação experimental do VSC em protótipo e maior potência;

• Adequação do sistema para alcançar o erro máximo de 100 ppm;

• Substituição da topologia do estágio de saída para uma topologia multinível.
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