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RESUMO

Esta dissertagao apresenta um estudo de um conversor emulador de rede (CER)
que faz parte de uma estrutura Power-Hardware-in-the-Loop (PHIL). O PHIL sera
futuramente utilizado para verificar os impactos causados pela integracao de sistemas
de geracao fotovoltaico (PV) a rede elétrica, assim como a operacao do sistema PV
frente a disturbios na rede. O CER, composto por um conversor fonte de tensao (VSC)
de dois niveis e filtro de saida L.C, é responsavel por alimentar cargas isoladas emulando
uma rede elétrica. A modelagem do conversor emulador de rede é feita no sistema de
coordenadas estacionério («/30), fornecendo um sistema de equagoes diferenciais usado
para descrever o comportamento dinamico do sistema. O conversor é controlado no
modo de tensao, através da estratégia de modulagao vetorial. Duas malhas de controle
em cascata sao projetadas. A malha interna utiliza compensadores em avanco digitais
para amortecer a ressonancia do filtro LC sem a necessidade de uma realimentagao
interna de corrente. Ja a externa utiliza controladores ressonantes digitais modificados
para rejeitar distirbios harmonicos e garantir a qualidade da forma de onda da tensao
no ponto de acoplamento comum. Os controladores ressonantes sao conectados em
série e o projeto ¢ baseado no amortecimento dos zeros. Resultados experimentais,
obtidos com o protétipo de laboratério, cujos controladores foram implementados em
um processador digital de sinais TMS320F28335 da Tezas Instruments, sao usados para

validar as estratégias de controle propostas.

Palavras-chave: Power-Hardware-in-the-Loop, conversor emulador de rede, controle di-
gital, controle de tensao, filtro LC, amortecimento ativo, controlador ressonante digital

modificado.






ABSTRACT

This dissertation presents a study on a grid-former converter (GFC) which is a part
of a Power-Hardware-in-the-Loop (PHIL) structure. The PHIL will be used to verify
the impacts caused by the integration of photovoltaic (PV) generation systems into grid,
as well as to study the PV operation under grid disturbances. The GFC, composed
by a two-level voltage source converter with a LC output filter, is responsible to feed
isolated loads emulating an electrical grid. The modeling of the grid-former converter
is done in the stationary frame («f0), providing a set of differential equations that
describes the dynamical behavior of the system. The converter is controlled in voltage
mode by means of the space vector modulation (SVM) strategy. Two control loops
are designed to control the static converter. At the inner loop a novel discrete-time
active damping technique is proposed in order to damp the filter resonance without
the need of current feedback. The method is based on an inner feedback loop with
digital lead compensator on the feedback path while the external loop uses a discrete-
time integrator and a modified digital resonant controller to guarantee a decreasing
frequency response and ensure the quality of the voltage waveform at the point of
common coupling, respectively. The resonant controllers are connected in series and
the design is based on its zeros damping. Experimental results obtained with the
prototype, which controllers were implemented in a Texas Instruments TMS320F28335

are used to validate the proposed control strategies.

Keywords: Power-Hardware-in-the-Loop, grid-former converter, digital control, LC fil-

ter, active damping, modified digital resonant controller.
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1 INTRODUCAO

Antes do surgimento dos primeiros simuladores digitais em tempo real (Real Time
Digital Simulator (RTDS)), as simulagoes em tempo real dos sistemas de poténcia eram
executadas utilizando modelos analégicos em escala reduzida, que geravam imprecisoes
e incertezas nas andlises (FORSYTH; MAGUIRE & KUFFEL, 2004). Posteriormente, estas
simulagoes foram realizadas através do transient network analyzer (TNA). O TNA
¢ composto por uma colecao de modelos usados para estudar e simular os efeitos de
possiveis surtos em um sistema de poténcia (PRATICO & EITZMANN, 1994). Estes

dispositivos eram mais precisos que os modelos analdgicos embora sejam mais custosos.

Simulacao digital em tempo real de um sistema elétrico é a reproducao das formas
de onda de saida (tensao/corrente), com a precisao desejada, que seja representativa do
comportamento do sistema de poténcia real que estd sendo modelado. Para atingir esse
objetivo, o simulador em tempo real precisa resolver as equagoes do modelo matemaético
em um passo de simulacao dentro do mesmo periodo no relégio do mundo real. Se o
tempo de execucao da simulacao ¢ menor ou igual ao passo de simulacao escolhido,
a simulacao é considerada em tempo real. Caso contrario é considerada offline (IEEE
PES Task Force on Real-Time Simulation of Power and Energy Systems, 2015). O passo de uma
simulagao em tempo real deve ser sincronizada com um relégio do mundo real, uma

vez que o hardware do mundo real deve interagir com a simulagao (PARK et al., 2013).

Um simulador em tempo real deve resolver um modelo em larga escala de rede
elétrica de distribuicao em até 50 us para que seja possivel reproduzir o transitorio
de maneira fiel. Este é o tempo necessédrio para uma resolucao adequada em sistemas
de poténcia que operam em 50/60 Hz. Por outro lado, em sistemas com conversores
eletronicos de poténcia comutados, passos de simulagao menores sao requeridos. Se
controlados digitalmente, circuitos chaveados em alta frequéncia podem operar em um
microcontrolador com um clock interno com periodos de 1 us a 10 ns. Isto requer
uma capacidade de processamento muito maior, aliada a habilidade de simulacao com

passos muito pequenos. Entretanto, apesar da dinamica interna rapida dos conver-
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sores estaticos, as interacoes a nivel de sistema podem nao requerer um passo muito

pequeno (TEEE PES Task Force on Real-Time Simulation of Power and Energy Systems, 2015).

O primeiro simulador digital em tempo real comercial foi demonstrado pela RTDS
Technologies Inc. em 1991. O RTDS é um simulador de sistemas de energia em tempo
real, totalmente digital, desenvolvido no Manitoba HVDC' Research Centre no final da
década de 1980. O seu hardware é baseado em uma personalizada arquitetura de pro-
cessamento paralela projetada especificamente para resolver o algoritmo de simulacao
de transitérios eletromagnéticos desenvolvido pelo Dr. Hermann Dommel (DOMMEL,
1969). O projeto é modular de modo que sistemas de poténcia de diferentes tamanhos
possam ser acomodados em unidades, referidas como racks, ao simulador. Cada rack de
hardware inclui cartoes de comunicagao e de processador ligados através de um plano
comum (FORSYTH & KUFFEL, 2007). Além do RTDS existem outros simuladores em
tempo real desenvolvidos pela Typhoon HIL e a Opal Technologies. Diferentemente
do RTDS e do eMEGAsim desenvolvido pela Opal, o Typhoon HIL é voltado para

simulagao de conversores eletronicos de poténcia.

A Operacao em tempo real implica que um evento no sistema que dure, por exem-
plo, um segundo possa ser simulado em um segundo ou menos. As simulagoes digitais
normalmente requerem muitos segundos ou minutos para executar os calculos neces-
sarios e produzir uma solugao para tal evento (KUFFEL et al., 1995). Uma alternativa
para contornar este problema é utilizar a simulacdo Hardware-in-the-loop (HIL). De
acordo com (TERLIP; KROPOSKI & MAKSIMOVIC, 2012) e (SANCHEZ; CASTRO & GAR-
RIDO, 2012), na simulagao HIL, parte do sistema é modelado e simulado em tempo
real, enquanto que, o restante do sistema real é conectado a um circuito em malha
fechada através de vérias interfaces de entrada e saida (do inglés, input-output) (1/0),

tais como conversores analdgico-digital (A/D) e digital-analégico (D/A).

A simulagao HIL pode ser de dois tipos: Control-Hardware-in-the-loop (CHIL) ou
Power-Hardware-in-the-loop (PHIL). No CHIL, o sistema de poténcia juntamente com
a eletronica de poténcia sao representados por um modelo no simulador em tempo real,
enquanto o controlador digital, dispositivo sob teste, é conectado em malha fechada
com o modelo. Por outro lado, na simulacao PHIL, uma parte do sistema de poténcia é
montado externamente ao simulador, exigindo um fluxo de poténcia, para o hardware

externo, com amplitudes consideravelmente superiores aquelas do CHIL.
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1.1 POWER-HARDWARE-IN-THE-LOOP

A tecnologia PHIL esta se tornando cada vez mais popular em virtude da sua
crescente utilizagdo em simulagdes de sistemas elétricos de poténcia (SEP), eletronica
de poténcia, entre outros sistemas associados. O PHIL ¢é baseado na combinacao dos
sinais de controle e medigao do hardware sob teste (HUT) com a simula¢do em tempo
real do restante do sistema. Simulacao PHIL, como mostrado na Figura 1, refere-se aos
casos em que um dispositivo de poténcia necessita ser testado. Neste cenario, o HUT
absorve poténcia real enquanto o simulador lida com sinais digitais. Por este motivo,
uma interface de tratamento é de suma importancia para a adequacgao apropriada dos

niveis das variaveis para o perfeito funcionamento do PHIL.

[
|
|
|
|
|
|
|
|
|

Figura 1: Estrutura béasica de um PHIL.

Uma das principais contribuigoes desta tecnologia é fornecer um ambiente realista
em que equipamentos reais, como por exemplo relés, possam ser testados antes de se-
rem utilizados na pratica. Como exemplo, algumas das potenciais aplicagoes do PHIL
sao em: (7) testes de maquinas elétricas como unidades de propulsdo (STEURER et al.,
2010) (FLEMING et al., 2009); (77) geradores de turbina a gés como for¢a motriz de navio
elétrico (CHOE et al., 2014) (SIEGERS & SANTI, 2015) (LANGSTON et al., 2013) e (4ii)
gerenciamento (KERMANT et al., 2011) e armazenadores de energia (TRIGUI et al., 2009)
de veiculos elétricos hibridos. Além destes, o PHIL também estd sendo amplamente
utilizado em pesquisas com fontes alternativas de energia, tais como, solar (LIU et al.,
2012) (JUNG et al., 2012) e edlica (HELMEDAG; ISERMANN & MONTI, 2014) (MaKINEN;
MESSO & TUUSA, 2014), além de estudos em microrrede de corrente continua (CC) (FAN-
TAUZZI et al., 2015) e de corrente alternada (CA) (CROLLA et al., 2011). Os sistemas de
transmissao high-voltage direct current (HVDC) também tém sido testados em plata-

formas de simulagao em tempo real (MATAR; PARADIS & TRAVANI, 2016).

A fim de compreender as interacoes e mitigar possiveis problemas é desejavel que

qualquer produto ou dispositivo seja anteriormente testado sob as condigoes mais pro-
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ximas possivel dos sistemas aos quais serao empregados. Neste contexto, a simulacao
PHIL pode prover uma alternativa de custo reduzido em relagao ao custo de implan-

tagao do sistema real.

Outra motivacao para esta abordagem reside na flexibilidade e facilidade para mo-
dificar as condicoes do sistema circundante, que ¢é a parte simulada em tempo real, uma
vez que as montagens experimentais de alta poténcia, totalmente implementadas em
hardware, podem ser muito demoradas e custosas. Ademais, a simulagao PHIL também
oferece um cenario ideal para a coleta de dados experimentais do HUT, que podem ser
utilizados na construcao e validagao de modelos de simulagao do prépio HUT, e assim

melhorar e motivar os estudos para analises offiine.

1.2 IDENTIFICACAO DO PROBLEMA

Dentre as fontes renovaveis de energia conectadas a rede, a solar fotovoltaica (PV)
¢ a que mais cresceu nas ultimas décadas, apresentando um crescimento exponencial em
suas instalagoes. Em 2015 a capacidade mundial de poténcia instalada aumentou em
50 GW (CENTURY, 2016). Além disso, a implantacao generalizada dos painéis solares
é justificado por fatores como o aumento da eficiéncia da célula fotovoltaica (do inglés,
Photovoltaic cell) (PV) a niveis de 34,5% (WALES, 2016) e a aprovagao de politicas de
incentivos por governos de diversos paises (COMMISION, 2012).

Neste novo cenario, o uso extensivo de painéis solares conectados a rede elétrica
de distribuicao podem resultar em impactos indesejaveis na qualidade de energia, tais
como: flutuagao de tensao; injecao de harmonicos caracteristicos e nao-caracteristicos;
aumento dos niveis de tensao; desequilibrios de tensao; sobrecarga em dispositivos con-
troladores de tensao tais como transformadores de derivagao de carga e reguladores
de tensao de linha; aumento das perdas devido a um possivel fluxo de poténcia in-
verso; ilhamentos nao intencionais; operacao indevida de equipamentos de protegao; e
etc (KANDIL et al., 2015). Por outro lado, a filosofia da operagao e controle dos sistemas
de geracao fotovoltaicos conectados a rede elétrica mudou nos ultimos anos. Anteri-
ormente, os sistemas PV funcionavam similarmente a uma fonte de corrente, apenas
injetando a poténcia ativa oriunda da conversao no SEP (IEEE, 2000). Quando qualquer
tipo de anormalidade era identificada no SEP, o sistema PV se desconectava automa-
ticamente, retornando sua operacao alguns minutos apds a normalizacao do sistema.
Essa estratégia funciona de maneira adequada quando a penetragao de sistemas PV

no SEP ¢é desprezivel, ou nos casos em que o sistema ¢é conectado a um ponto forte da
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rede, ou seja, a poténcia da instalagao é muito menor que a poténcia de curto-circuito

da barra.

Atualmente, o cendrio descrito anteriormente nao retrata mais a realidade, princi-
palmente em paises com grandes incentivos como a Alemanha (TROESTER, 2009). Com
o intuito de se adequar a essa nova realidade, os codigos de rede e recomendagoes para o
controle e operagao de sistemas PV conectados a rede mudaram drasticamente (YANG;
YANG & MA, 2014) (ALMEIDA et al., 2016). Ao invés do conversor cessar sua operagao
ao primeiro sinal de disturbio, o sistema PV agora é obrigado a se manter conectado
dando suporte ao SEP. Alguns destes requisitos para sistemas PV conectados a rede

Sa0:

e Permanecer conectado durante uma falta;

e Dar suporte a restauracao da tensao fornecendo poténcia reativa durante a falta;
e Consumir a mesma poténcia reativa, ou menor, apés a eliminacao da falta;

e Alimentar a corrente de curto-circuito;

e A planta deve ser capaz de reduzir a poténcia ativa injetada para ajudar na

regulacao da frequéncia.

e Poténcia reativa deve ser injetada na rede de acordo com os requisitos do operador

local durante a operacao normal;

A fim de verificar com mais exatidao os impactos causados pela integracao de
sistemas PV a rede elétrica de distribuicao, assim como estudar o comportamento e
projetar sistemas de controle para operacao do sistema PV durante condicoes anormais
e curtos-circuitos, é necessario um ambiente em que todas essas possibilidades possam

ser testadas. Neste contexto, a tecnologia PHIL pode ser uma alternativa interessante.

A UFJF conta com um sistema experimental de geracao fotovoltaico de 30 kWp,
dos quais metade sao injetados na rede local através de conversores comerciais. Por
ser diretamente conectado a rede interna da universidade, esse sistema nao controlado
nao permite que parametros da rede sejam modificados e que situagoes de faltas sejam
emuladas com seguranca. Por outro lado, a UFJF também conta com um RTDS,
equipamento consolidado para simulagoes em tempo real de SEPs. Entretanto, o RTDS
nao ¢ indicado para simular conversores estaticos comutados a dezenas de kHz. Desta

forma, a ideia principal deste projeto é unir o sistema experimental fotovoltaico ao
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RTDS formando um PHIL que possibilitara todos os estudos de integracao de sistemas
PV ao SEP.

1.3 MOTIVACAO DO TRABALHO

A Figura 2 ilustra uma estrutura PHIL conectada a um sistema PV, o qual deseja-se

implementar na Universidade Federal de Juiz de fora (UFJF).

Rede Local : i )
| ! !
CC [ | |
| I
S\ = )]
I I
! |

CA ! T : T i
I I I
! Conversor i Sist PV

I T | istema
I emulador de rede : N J

Figura 2: Estrutura PHIL conectado a um sistema PV.

O PHIL proposto na Figura 2 é composto por trés estagios de conversao de energia.
O sistema PV, que é o hardware sob teste desta topologia, utiliza um conversor CC-
CA para injetar a energia convertida pelos painéis solares nos terminais do conversor
emulador de rede (CER). Esta energia, que passa através do CER, serd injetada por
um outro conversor na rede elétrica local. Apesar de utilizar o PHIL, toda a energia
gerada sera disponibilizada para consumo na UFJF, da mesma forma que seria feito

no caso da conexao direta.

O CER ¢ a parte mais importante deste sistema. Ele é responsavel por gerar as
tensoes nos terminais do sistema PV, de acordo com os sinais fornecidos pelo RTDS,
independente da poténcia e da forma de onda de corrente injetada pelo sistema PV. O
RTDS simula em tempo real o SEP, utilizando como entrada as correntes reais injetadas
pelo sistema PV e fornece as tensoes da barra em que o sistema PV estd conectado.
Desta forma, é possivel, baseado em medicoes reais online, verificar a interacao dos
impactos do sistema PV no SEP, além de ser possivel verificar experimentalmente a

operagao do sistema PV frente a condigoes anormais do SEP simulada pelo RTDS.
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Com o auxilio do RTDS, propoe-se ao conversor emulador de rede, em destaque
na Figura 2, fazer-se de rede elétrica local a fim de testar e estudar, em tempo real,
os impactos que esta conexao proporciona ao sistema PV e ao sistema elétrico de
poténcia (SEP), juntamente com o desempenho do sistema de controle da geracao PV
frente a condi¢oes anormais no SEP. Nesse sentido, o desenvolvimento de uma estratégia

de controle eficiente é fundamental para garantir a operacao satisfatéria do PHIL.

Usualmente, ha uma procura por controladores de facil implementagao e que apre-
sentem desempenho dinamico réapido e erros de regime permanentes nulos. Em grande
parte das aplicagoes, esses controladores sao projetados com uma malha interna de
corrente para garantir uma maior robustez ao sistema de controle (KAZMIERKOWSKI &
MALESANI, 1998). Contudo, este tipo de abordagem demanda a utilizacao de sensores

de grande precisao adicionais, aumentando os custos.

Dos diversos controladores empregados na literatura pode-se citar as versoes li-
neares, proporcional-integrador (PI) (MODESTO et al., 2013), proporcional-ressonante
(PR) (LOH et al., 2003) deadbeat (DB) (MATTAVELLI, 2005) e nao-lineares, controle
por modos deslizantes (do inglés, sliding mode control) (SMC) (KOMURCUGIL, 2012)
e preditivo (CORTES et al., 2009). Outra vertente que apresenta bons resultados, en-
volve as combinacoes de dois ou mais controladores com objetivo de conciliar boas

caracteristicas de cada estratégia de controle (LOH et al., 2003).

1.4 OBJETIVOS

Devido a complexidade do sistema mostrado na Figura 2, esta dissertacao tera
como foco o conversor emulador de rede, um dos itens de fundamental importancia do

PHIL em questao.

O objetivo deste trabalho é desenvolver uma estratégia de controle para conversores
estaticos fonte de tensao utilizados para formar uma rede elétrica trifasica de distribui-
¢ao. Nesse contexto, o algoritmo de controle tem que ser capaz de gerar uma tensao
trifasica fiel aos sinais de referéncia, independente das correntes drenadas ou injetadas

nos terminais do CER.

Devido ao fato de que apenas o CER serda implementado, nao sera possivel testar
o sistema da forma mostrada na Figura 2. Portanto, para testar a eficicia do con-
trolador, o conversor emulador de rede sera conectado a cargas lineares, nao-lineares

e desbalanceadas, como ilustrado na Figura 3. Apesar do fluxo de poténcia ser no



36

sentido contrario, o projeto do controlador é feito da mesma forma, uma vez que as
correntes serao modeladas como distirbio. Assim, o projeto de controle desenvolvido
neste trabalho podera ser utilizado sem adaptacoes quando o sistema de geracao PV
for incorporado. E importante, no entanto, utilizar uma estratégia back-to-back como

ilustrado na Figura 2 tornando o sistema bidirecional em poténcia.

VSC
o h PAC
Q, Q, .
QI—K}Dl _||:}D3 —K}Ds Filtro LC
~EA Cargas lineares,
V. — YA i néo—liéleares
J_ desbalanceadas
Q4 Qo Qz e
S e S

. v

Figura 3: Conversor emulador de rede.

Assim, para atingir o principal objetivo deste trabalho as seguintes etapas foram

planejadas e executadas:

1. Modelar matematicamente o sistema sob estudo;

1. Estudar técnicas de controle de tensao para serem aplicadas a conversores fonte de

tensao;
112. Simular o sistema modelado no software PSIM;

1. Apresentar uma técnica de controle alternativa para controlar o conversor VSC a
fim de garantir uma tensao no PAC de alta qualidade mesmo quando alimentando

cargas nao-lineares;
v. Implementar um protétipo em laboratorio;

vi. Implementar os algoritmos de controle desenvolvidos em um controlador digital
de sinais (do inglés, Digital Signal Controller) (DSC) (TMS320F28335) da Texas

Instruments;

vii. Obter resultados experimentais para validar o modelo matematico e a estratégia

de controle proposta.
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1.5 ESTRUTURA DO TRABALHO

Este trabalho é organizado em seis capitulos.

No Capitulo 2 é apresentada uma revisao das estratégias de controle aplicadas a
conversores VSC com filtro LC. Em seguida, é apresentado um panorama da ressonancia
intrinseca do filtro de segunda ordem e, por fim, sao discutidos os principais caminhos

para atenua-la.

No Capitulo 3 sao apresentados o principio de funcionamento do VSC e a modela-
gem do conversor fonte de tensao com filtro LC. Posteriormente é obtida a matriz de
transferéncia que rege o comportamento do sistema para em seguida realizar a discre-

tizacao do mesmo.
O Capitulo 4 aborda detalhes do projeto do controlador.

No Capitulo 5 sao apresentados detalhes sobre a construcao do protétipo, da imple-
mentacao pratica e da programagcao do processador digital de sinais (do inglés, Digital
Signal Processor) (DSP). Resultados obtidos serao apresentados, discutidos e analisa-

dos.

O Capitulo 6 apresenta conclusoes gerais deste trabalho, a producao cientifica re-
sultante desta pesquisa e algumas propostas para a continuidade desta pesquisa serao

feitas.

No Apéndice A sao apresentados os diagramas esquematicos dos circuitos de condi-
cionamento e de interface dos sinais de corrente e tensao utilizados na implementacao

experimental do prototipo desenvolvido.
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2 REVISAO DE CONTROLADORES DE TENSAO PARA
CONVERSORES ESTATICOS COM FILTROS LC

2.1 INTRODUCAO

Existem duas estratégias basicas para controlar conversores fonte de tensao. Uma
delas é denominada controle modo de corrente (do inglés, current-mode control) (CMC).
Nesta estratégia, um controlador de corrente na malha interna dedicado proporciona
uma regulagao de corrente eficiente, reduzindo picos e protegendo todo o sistema contra

sobrecorrente.

A oura estratégia é conhecida como controle modo de tensao (do inglés, voltage-
mode control) (VMC) e é amplamente utilizado em aplicagoes de alta poténcia. Nesta
estratégia, usualmente nao existe malha interna de corrente, sendo a tensao nos termi-
nais do conversor controlada por malha tnica de tensao. Apesar de simples e empregar
poucas malhas de controle, deve-se prever uma malha interna para proteger o conversor

contra sobrecorrentes ou correntes de curto-circuito (YAZDANI & IRAVANI, 2010).

Neste capitulo serao investigados alguma estratégias utilizadas na literatura para
controlar e garantir que as tensoes no PAC rastreiem os sinais de referéncia e ao mesmo

tempo rejeite possiveis distirbios causados por cargas conectadas no PAC.

2.2 ESTRATEGIAS DE CONTROLE APLICADAS A CONVERSO-
RES VSC COM FILTRO LC

Na Figura 4 ¢é ilustrada a estrutura basica de um conversor fonte de tensao de
dois niveis, a tres fios e com filtro de saida LC alimentando cargas conectadas no
PAC. O filtro LC, devido ao capacitor em paralelo com a carga, é utilizado quando se
deseja emular o comportamento de uma rede elétrica, ou seja, controlar as tensoes no
ponto de acoplamento comum onde as cargas sao conectadas. Este filtro, embora possa
comprometer a estabilidade do sistema devido a ressonancia intrinseca, atenua melhor

os harmonicos de comutacao se comparado ao filtro indutivo de primeira ordem.
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Figura 4: Estrutura bésica de um VSC com filtro de saida LC alimentando cargas
locais

Como estes conversores operam de forma isolada, eles tem a finalidade de emular as
tensoes de uma rede elétrica de distribuicao. Nesse contexto, as estratégias de controle
utilizadas em sistemas fonte ininterrupta de energia (do inglés, Uninterruptible Power
Supply) (UPS), microrredes isoladas e entre outras, se aplicam a este trabalho. Sendo,

portanto, importante a revisao das estratégias propostas na literatura.

O principal papel de uma UPS é manter a tensao e a frequéncia de alimentagao
dentro de faixas preestabelecidas por normas especificas, sob quaisquer condigoes de
carga. Para alcancar este resultado, diferentes algoritmos de controle tem sido propos-
tos na literatura, que vao desde controladores lineares como proporcional-integral, H,
deadbeat, repetitivo, até controladores nao-lineares como modos deslizantes e controle
por linearizacao da realimentagao (do inglés, Feedback Linearization Control) (FLC) e

etc..

O controle PI sugerido em (KARIMI; YAZDANI & IRAVANI, 2011) e (MODESTO et
al., 2013) é de facil implementacdo, porém a tensao de saida apresenta uma alta
distorgao harmonica total (do inglés, Total Harmonic Distortion) (THD) quando cargas
nao-lineares sao alimentadas. Em (LEE; CHIANG & CHANG, 2001) o controle H., é
descrito e implementado em um inversor monofasico adicionando robustez ao sistema.
Um controlador preditivo, aplicado ao sistema UPS, é descrito em (CORTES et al.,
2009). Nele, os autores substituem os sensores de corrente na carga por observadores
de corrente para reduzir o custo do sistema. No entanto, a simulagao e os resultados
experimentais nao revelaram melhoras significativas em termos de THD e erro em
estado estacionério. O controlador proposto por (MATTAVELLI, 2005) utiliza o controle
deadbeat aliado a observadores de estado e de distirbio com o objetivo de suprimir
ou diminuir incertezas causadas por variacoes paramétricas da planta e aos ruidos de

medi¢do. Em (KUKRER; KOMURCUGIL & DOGANALP, 2009) e (KOMURCUGIL, 2012)



41

a aplicacao da técnica de controle por modos deslizantes garante robustez frente a
disturbios e variacoes paramétricas, embora esta estratégia esteja associada com o
fendmeno indesejavel de chattering (TAN; LAI & TSE, 2011). Tal fenémeno é inerente aos
conversores estaticos e esta relacionado a variagao entre as subestruturas do dispositivo
que, por sua vez, ocorrem em uma frequéncia finita (SILVA & PINTO, 2011). E indesejado
na medida em que leva a uma menor precisao no controle dos conversores, desgaste
de partes mecanicas em servomotores e em outros elementos, bem como o aumento
de perdas por comutagao (UTKIN; GULDNER & SHI, 2009). Em (ESCOBAR et al., 2007)
e (BOTTERGN & PINHEIRO, 2007), o controle repetitivo é aplicado para alcangar uma
tensao de saida com baixo THD. No entanto, geralmente, esta técnica de controle
apresenta uma resposta transitéria lenta (KIM et al.,, 2015). Um controle adaptativo
com baixa THD é proposto em (DO et al.,, 2013). Ja o controle de linearizagdo por

realimentagao é proposto em (KIM & LEE, 2010).

Além das estratégias de controle abordadas acima, outros trabalhos tem destacado
o uso dos controladores proporcional-integral e derivativo (PID) com malhas em cascata

devido a sua facilidade de implementacao e desempenho satisfatério (LOH et al., 2003).

Os controladores de conversores estaticos podem ser projetados com uma, duas
ou mais malhas de controle. Na estratégia com duas malhas, geralmente ¢ incluida
uma malha interna de corrente e uma malha externa de tensao. A primeira garante
protecao contra sobrecorrente e proporciona robustez contra variagoes nos parametros
do sistema, enquanto a segunda promove o valor de referéncia para o controlador de

corrente além do controle de tensao.

O controle de corrente, em esquemas de mais uma malha, pode adotar a corrente
no capacitor ou a corrente no indutor como principal variavel da realimentacao interna.
Nesse contexto, devido ao fato de ser a estratégia mais utilizada, esta secao apresenta
uma revisdo detalhada, proposta em (LOH et al., 2003), dos méritos e das deficiéncias

destas alternativas.

A fim de reduzir o erro de estado permanente, compensadores PR podem ser inclui-
dos na malha externa de tensao. O PR ideal introduz um ganho infinito na frequéncia
de ressonancia selecionada de maneira a eliminar o erro de regime permanente nesta
frequéncia. Dentre as suas diversas caracteristicas, destaca-se a dispensabilidade de
estimar precisamente os parametros do sistema ao qual o PR estd inserido. Em (AL-

MEIDA, 2013) ¢é realizada uma revisao mais detalhada deste controlador.

Nas Figuras 5, 6 e 7 sao ilustradas as principais estruturas de controle multi-malha
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aplicadas aos sistemas UPS. Note que as estruturas das Figuras 5 e 6 utilizam a corrente
no capacitor (i.) e no indutor (i;), respectivamente, como varidvel de realimentagao
interna. Além disso, em ambas alternativas ha uma compensacao feed-forward da
tensao de saida (vp), além da compensacao feed-forward da corrente no indutor no

esquema da Figura 6.

A estrutura da Figura 7 é considerada mais complexa, uma vez que ela propoe
utilizar as correntes no indutor e na carga (ig) como varidveis de realimentacao e de
feed-forward. Por este motivo, este esquema exige sensores de corrente adicionais, que

podem impactar o custo da UPS.

feedback feedforward

PR

i
|
feedback

Figura 5: Controle da tensao de saida utilizando a corrente no capacitor na realimen-
tacao interna.

feedback feedforward | . — . . . . .

feedback

Figura 6: Controle da tensao de saida utilizando a corrente no indutor na realimentagao
interna.

Se, na Figura 7, o controlador PR fosse substituido pelo controlador PI, seria
necessario incluir o bloco sC' na malha externa de tensao, a fim de compensar o erro
de rastreamento da tensao de referéncia. Este bloco estima a corrente no capacitor e
com isso reduz o erro de estado permanente senoidal da tensao de saida (MODESTO et
al., 2013).

A equacgao que descreve a dinamica do sistema com a inclusao do controle proposto

na Figura 5 é dada por:
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Figura 7: Controle da tensao de saida utilizando a corrente no indutor e corrente na
carga.

KGR(S) U*(S) _
s2LC + (RC + CK)s + KGg(s) °
Primei;g termo
sL+ R
— ' 2.1
L0+ (RO 1 OR)s 7 KGn(s) 0 (2.1)

Segundo termo Zo.(s)

vo(s) =

Os primeiro e segundo termos de (2.1) relacionam a tensdo de saida com a tensao
de referéncia e a corrente na carga, respectivamente. O ganho K é um controlador
proporcional usualmente utilizado na malha interna de corrente e Gg(s) é a fungao
de transferéncia do controlador proporcional ressonante, geralmente incluido na malha
externa de tensao. Controladores de ordem mais alta também podem ser utilizados,
entretanto, além do controlador proporcional ser largamente aplicado, ele facilita uma

analise preliminar.

Baseado em (2.1), pode-se afirmar que o segundo termo desta equacao é denomi-
nado impedancia de saida do sistema (Zp.(s)), e que a sua inversa, nomeada como
rigidez dinamica, quantifica a capacidade da corrente consumida pela carga produ-
zir uma queda unitaria na tensao de saida. Isto posto, a corrente na carga pode ser

considerada uma perturbacao para o sistema (LOH et al., 2003).

Como dito anteriormente, o controlador PR apresenta um ganho infinito na frequén-
cia de ressonancia selecionada, ou seja, Gr(jw,) — co. Desta forma, em (2.1), a tensao
de saida se aproxima da tensao de referéncia (v$) na frequéncia de ressonancia do PR,

sem a necessidade de estimar os parametros do sistema UPS.

Por outro lado, quando a corrente no indutor é utilizada como variavel de reali-
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mentacao interna (Figura 6), a seguinte relagao entre a variavel de saida, a referéncia

e o disturbio pode ser escrita

KGR(S) U*(S) .
s2LC + (RC + CK)s + KGg(s) °
Primei;gtermo

) SLY+K+R io(s)
$2LC + (RC + CK)s + K (5)Gr(s) "%

>3

vo(s) =

(2.2)

Segundo termo Zo;(s)

Novamente, sob condigoes de estado permanente, o ganho infinto introduzido pelo

controlador PR faz com que a tensao de saida rastreie a tensao de referéncia, ou seja,

lim vo(s)

1, 2.3
s—rjwr V5(S) (23)

e que rejeite as perturbagoes causadas pela correntes na carga,

lim 1,)0(8)
S—rjwr 20<S)

— 0. (2.4)

E importante ressaltar que as afirmagoes anteriores sao validas apenas para a

frequéncia w, em que o controlador ressonante foi projetado.

Embora as estratégias de controle propostas nas Figuras 5 e 6 sejam plenamente
conhecidas na literatura, elas sao deficientes frente a distirbios harmonicos causados
pela carga. Uma das alternativas para eliminar estas perturbacgoes é reduzir o filtro
indutivo, reduzindo assim a impedancia de saida. Contudo, apenas esta estrategia nao
é satisfatoria para o controle que utiliza a corrente no indutor como tnica variavel de
realimentagao, uma vez que a impedancia de saida do sistema (Zy;(s)), segundo termo
da equacao (2.2), contém o ganho K no numerador. Portanto, a reducao dos disttirbios
causados pela carga depende da reducao da impedancia do filtro e também do valor
do ganho proporcional K. Outra alternativa interessante para ambos casos é utilizar
compensadores PRs individuais sintonizados nas frequéncias de cada componente que

se deseja rejeitar.

Note que os pélos da impedancia de saida para os controles de corrente no capacitor
e indutor sao os mesmos, no entanto o zero ¢ diferente. O ganho K aumenta a frequéncia

do zero em Zy;(s), e com isso, faz com que este sistema seja mais sensivel a disturbios
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em baixa frequéncia. Na Figura 8 ¢ ilustrado este comportamento. Para esta analise,

considerou-se o controlador ressonante com ganho unitario e K = 2.

20

Magnitude (dB)

45r

Fase (deg)

_90 L L L L
10° 10° 10 10
Frequéncia (Hz)

Figura 8: Diagrama de bode das impedancias de saida para dois tipos de controladores,
considerando Gg(s) = 1.

Segundo (LOH et al., 2003), o diagrama de blocos da Figura 5, que realimenta a
corrente no capacitor, obteve melhor desempenho. Entretanto, em sistemas que nao
medem as correntes de saida do VSC nao é possivel realizar protecao contra sobrecor-

rente.

No diagrama de blocos da Figura 6 é realizada a medicao das correntes que saem do
inversor. Isto viabiliza incluir facilmente a protecao contra sobrecorrente no algoritmo
de controle. Neste mesmo contexto, pode-se destacar que a proposta da Figura 7 é a
mais custosa das trés. Ela necessita de dois sensores de corrente, de alto desempenho,
por fase para medir as correntes da carga e no indutor. Contudo, este controlador
reine o mesmo desempenho do controle de corrente no capacitor, com a vantagem de

proteger o inversor contra sobrecorrentes (LOH et al., 2003).

2.3 RESSONANCIA DOS FILTROS LC

Os harmonicos de comutacao oriundos dos conversores eletronicos de poténcia sao
atenuados através de filtros passivos, a partir de filtros mais simples, L, até filtros
de ordem superior, LC', LC'L e etc. No entanto, em sistemas com filtros de segunda
ordem ou superior, a presenca destes componentes armazenadores de energia geram
ressonancia (BAI et al., 2016). Tais ressonancias podem ser atenuadas por adigao de

amortecedores passivos ou ativos. Os amortecedores passivos utilizam resistores fi-
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sicos, que adicionam perdas de energia e sao sensiveis as variagoes paramétricas do
sistema (BERES et al,, 2016). Os amortecedores ativos sdo comumente utilizados na
literatura. Eles conseguem atenuar a ressonancia dos filtros LC' através das estratégias

de controle do conversor estatico (LI, 2009).

O amortecimento harmonico através da resisténcia virtual e as técnicas de control-
signal-shaping sao algumas alternativas capazes de reduzir a ressonancia em um con-
versor estatico com filtro LC'. O primeiro método cria uma resisténcia ficticia, similar
a resisténcia fisica, e a utiliza somente nas frequéncias harmonicas. No entanto, o

processo de filtragem neste método pode apresentar uma resposta dinamica ruim (LI,

2009).

O método control-signal-shaping molda o sinal da modulacao por largura de pulso
(do inglés, Pulse Width Modulation) (PWM), mediante a uma sequéncia de degraus,
para cancelar o efeito oscilatério da ressonancia (ZHONG & HANG, 2004). Esta alterna-

tiva é mais indicada para sistemas de conversao com frequéncia de ressonancia fixa.

2.3.1 AMORTECIMENTO PASSIVO

O amortecimento passivo geralmente utiliza resisténcia série e/ou paralelo para
amortecer a ressonancia, o que pode comprometer a eficiéncia do sistema. Como ma-
neira de superar este problema, elementos passivos adicionais, tais como L, C' ou a
combinagao deles, podem ser usados. No entanto, isto aumenta a complexidade do

sistema.

Na conexao em série, quanto maior o valor da resisténcia melhor o amortecimento
da ressonancia, contudo, mais pobre serd atenuacao de harmonicos em altas frequén-

cias (BiYiK et al., 2016).

Na topologia em paralelo, adicionar o resistor em paralelo com o capacitor é a

melhor opgao pois ele oferece mais estabilidade ao sistema (BiiYiK et al., 2016).

2.3.2 AMORTECIMENTO ATIVO

Na Figura 9 é ilustrado o diagrama de blocos para controlar a tensao em um sistema
VSC utilizando apenas uma unica malha de realimentacao. Tal controle é geralmente
usado para reduzir gastos com sensores de corrente e ainda manter uma boa capacidade
de rastrear a referéncia de tensao. Contudo, esta estratégia é sensivel frente a distiirbios

em frequéncias vizinhas a frequéncia de ressonancia. A fim de garantir maior robustez
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ao sistema, uma malha interna de corrente pode ser inserida ao controlador da Figura 9.

W‘ I_ ........................... |
feedforward |_f| ) |
| Sistema Fisico |
* — . . ——

U() + QkIa)_s 2 ml V. vt 2 Ul 1 ll Zc 1 UO I

>k, +— < 5 7 Ok > - >
g '+ 205+ o, Vel T 2 + Ls+R / Cs |
Controlador de Tensao | ) I

feedback

Figura 9: Estratégia de controle de um VSC utilizando uma malha de controle.

Como dito na secao anterior, controladores com duas malhas de controle podem
utilizar tanto corrente no indutor quanto a corrente no capacitor como varidvel de

realimentacao, conforme ilustrado na Figura 10.

Sistema Fisico |

2k, 1

Ls+ R

Y% 4 k, +

P

s +205+ 0]

Controlador de Tensdo

Controlador de Corrente

feedback

Figura 10: Estratégia de controle de um VSC utilizando duas malhas de controle.

Enquanto controlar a corrente no capacitor é a melhor alternativa para rejeitar
disturbios causados pela carga, controlar a corrente no indutor é a melhor opgao para

amortecer a ressonancia gerada pelo filtro LC' (LI, 2009).

A funcao de transferéncia da malha interna de corrente é,

ko
S2LC + (CR+ Cke)s + 1

onde k¢ é o ganho do controlador de corrente.

Com base em (2.5) fica claro a influéncia do ganho k¢ no amortecimento dos polos
da funcao de transferéncia. Para ilustrar esta caracteristica, a Figura 11 destaca as
respostas em frequéncia da malha interna de corrente para diferentes valores de k.
Observe que o pico de ressonancia diminui conforme o ganho ko aumenta. No entanto,
maior valores de ganho k¢ introduzem um maiores atraso de fase na frequéncia de

operacao do sistema.
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Figura 11: Respostas em frequéncia do controlador de corrente para diferentes ganhos.

2.4 CONCLUSOES PARCIAIS

Neste capitulo foi apresentado uma revisao sucinta de algumas maneiras de con-
trolar as tensoes em um VSC na configuragao emulador de rede elétrica. Em seguida
foram detalhadas as topologias mais usuais de controle apresentadas na literatura téc-
nica. Foi visto que as estratégias que utilizam duas malhas de controle garantem
robustez ao sistema e também protecao contra sobrecorrente. Além disso, o controle
com a realimentacao da corrente no capacitor é citada na literatura como a que possui
melhor desempenho dinamico. Todavia, para garantir protecao contra sobrecorrente, é

preciso medir as correntes de saida do VSC.

O problema da ressonancia, gerada pela interagao entre os componente reativos
do filtro de saida, também foi abordado. Para atenuar este fenémeno, os amortece-
dores ativos, que usam duas malhas de controle, sao mais indicados. Entretanto, seus
ganhos tém de ser criteriosamente calculados para nao comprometer a filtragem de

componentes harmonicos de alta frequéncia.
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3 FUNDAMENTOS TEORICOS

3.1 INTRODUCAO

Neste capitulo sao apresentados os conceitos basicos envolvendo o funcionamento do
conversor emulador de rede elétrica. Além disso, sao apresentada, de maneira sucinta,
algumas caracteristicas sobre o principio de funcionamento dos conversores fonte de

tensao trifasico, assim como a modelagem matemética do CER.

3.2 FUNCIONAMENTO BASICO DO CONVERSOR FONTE DE TEN-
SAO TRIFASICO

Na Figura 12 é mostrada a topologia bésica de um VSC trifdasico composto por
seis interruptores semicondutores do tipo Transistor Bipolar com Gatilho Isolado (do
inglés, Insulated Gate Bipolar Transistor) (IGBT) e com seis diodos conectados em
antiparalelo. Geralmente, o capacitor CC (C,,) é grande o suficiente para garantir
uma tensao CC com ondulagao desprezivel nos terminas de entrada do conversor. In-
terruptores de um mesmo braco sao acionados de maneira complementar de modo a

evitar um possivel curto-circuito no capacitor CC.

Em vista disso, para cada terminal CA do VSC, pode-se formular a seguinte relagao

para a tensao de saida, em relagao ao terminal negativo N,

+V,., quando o interruptor superior esta ativo
Vo = (31)
0, quando o interruptor inferior esta ativo

onde Ve € o valor da tensao no barramento CC e z € {a,b,c}.

Na literatura ha diferentes estratégias para determinar o padrao de comutagao com
o objetivo de controlar a magnitude e fase das tensoes e correntes geradas nos terminais

CA dos conversores VSC. Maiores informagoes sobre as técnicas de modulagao por
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Figura 12: Diagrama de um conversor fonte de tensao trifasico.

largura de pulso (PWM) podem ser encontradas em (HOLMES & LIPO, 2003), (MOHAN;
UNDELAND & ROBBINS, 2003), (SKVARENINA, 2002) e (KAZMIERKOWSKI; KRISHNAN
& BLAABJERG, 2002).

3.3 O VETOR ESPACIAL

De acordo com (YAZDANI & TRAVANT, 2010), o vetor ou fasor espacial é uma gene-
ralizacao do fasor convencional onde é possivel representar grandezas trifasicas. Esta
variavel tinica carrega informacoes da amplitude, do angulo de fase e da frequéncia da

grandeza trifasica instantanea.

Considerando as componentes instantaneas, em um instante de tempo ¢, de um
sistema de tensoes trifasicas equilibradas, conforme ilustrado na Figura 13, pode-se

encontrar o fasor espacial através da seguinte relacao

) =§ uy(t) + & F (1) + e Fun(t)] | (3.2)

cuja representacao geométrica esta representada na Figura 14.

A constante 2/3 foi incluida em (3.2) para garantir invariancia em amplitude, ou

seja, os vetores espaciais terao a mesma amplitude das grandezas elétricas de fase.

De acordo com a descricao matematica apresentada previamente, as tensoes e cor-
rentes trifasicas podem ser representadas pela projecao do fasor espacial em um sistema

estatico de coordenadas ortogonais denominado a3, ou seja,
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Figura 14: Representacao do vetor espacial de tensao nos sistemas de coordenadas
(abc).

U(t) = Vap = Vo + JUg. (3.3)

A Figura 15 ilustra a representacao gréafica do fasor espacial ¢, sem componente de

sequéncia zero, referenciado nos sistemas de coordenadas (abc) e (af3).

3.4 MODELAGEM DO CONVERSOR EMULADOR DE REDE

Na modelagem matematica do conversor VSC ¢ usado o conceito de fasor espacial,
apresentado em (YAZDANI & IRAVANT, 2010). Desse modo, desprezando os harmonicos
gerados pela comutagao dos interruptores do VSC, pode-se representar a conexao do
conversor emulador de rede com as cargas locais através do circuito equivalente da
Figura 16, em que L, C, r; e ro sao, respectivamente, o indutor, o capacitor e as
resisténcias série equivalente dos respectivos elementos do filtro de saida. A tensao de
saida do conversor v;(t) é representada como um fonte de tensao controlada. Ja a fonte

de corrente i,(t) representa a corrente consumida pela carga, considerada como um



02

Figura 15: Representacao grafica do vetor espacial de tensao nos sistemas de coorde-

nadas («0).

distirbio para o controle da tensao de saida v,(t).
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Figura 16: Equivalente monoféasico do CER.

Aplicando a lei das tensoes de Kirchhoff no circuito monofésico equivalente mos-

trado na Figura 16, pode-se escrever as seguintes relagoes para cada uma das fases do
VSC trifasico:

(i, (t
L Zléz; ) _ Vea(t) = Triva(t) — voa(t)
diy ot .
L%() — v (t) — ring(t) — Vop(t) (3.4)
diy o(t .
L lézt( ) _ Oro(t) — rrie(t) — voo(t)

onde v;,(t) é a tensao instantanea de fase nos terminais de saida do VSC; i, () é a
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corrente instantanea de fase nos terminas de saida do VSC; v, ,(¢) é a tensdo no ponto
de acoplamento comum (PAC), sendo que x € {a,b,c}.

Por outro lado, aplicando a lei de Kirchhoff das correntes no terminal do capacitor

encontra-se as seguintes equacoes

([ dvu.,(t ) .
C’T() =114(t) — i04(t)
dvep(t ) .
e S TGEINCE 3.5)
dv...(t ) )
C dt( ) = U1c(t) —i0e(t)

onde v..(t) é a tensdo instantanea de fase nos terminas do capacitor VSC; i..(t) ¢é a
corrente instantanea de fase através do capacitor; i, (t) é a corrente da carga, sendo

que x € {a,b,c};

Finalmente, a tensao na carga ¢ dada por

p

Voa(t) = Vealt) + 1cicq(t)

Vop(t) = Vep(t) + reicp(t) (3.6)

Voe(t) = Vee(t) + reice(t)

\

Relacionando as varidveis instantaneas de (3.4), (3.5) e (3.6) com (3.2) pode-se

representar o sistema de equacoes na forma compacta através de:

d?l(t) L - S
= = 0(t) = rrin(t) = 5 (1) (3.7)

L

onde 7;(t), () e ¥,(t) sdo vetores espaciais de corrente e tensao nos terminais do VSC

e no PAC, respectivamente,

dve(t) - -
e i(t) —1,(t) (3.8)

C

onde ¥,(t), i.(t) e i,(t) s@o vetores espaciais de tensdo e corrente nos terminais do

capacitor e na carga, respectivamente, e
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To(t) = Tolt) + rein(t) . (3.9)

O espaciais de (3.7), (3.8) e (3.9) podem também ser escritos em func¢ao das com-

ponentes « e 3 como se segue

diyop(t . . .

L z,df( ) () — () — s (8) (3.10)
d_’CO[ t - g

C v ,df( ) — Zl,a,@(t) - Zo,aﬁ(t) , € (311)

Uo,aﬂ (t) - Uc,aﬂ (t) + TC;c,aﬁ (t) ) (312>

onde Ty a5(t), i1.05(t); Toap(t), te.as(t), Toas(t), Toas(t) sio os respectivos vetores espa-

ciais referenciados em um sistema de coordenadas ortogonais af3.

3.5 REPRESENTACAO NO ESPACO DE ESTADOS

Além de ser representados como equagoes diferenciais, os sistemas (3.10), (3.11)
e (3.12) podem também ser representados na forma generalizada em espago de esta-

dos (OGATA, 2010):

x = Ax + Bu
(3.13)
y = Cx+ Du
onde
Aa 02 B Ca 02 D
A= . B = “1,C= ,D:[ O‘], (3.14)
0, Aﬁ BfB 0, CB Dﬁ

sao as matrizes de transicao de estado, entrada, saida e de transmissao direta, res-

pectivamente; 0, sao matrizes quadradas de zeros, em que o subscrito representa sua

T
('

dimensao; x =[x} xj |7 é o vetor de estados, u = [u, uf]" é o vetor de entrada

ey = [yl yh|" é o vetor de saida; o sobrescrito ( ” ) representa o operador de



transposigao. As matrizes de (3.14) sdo dadas por

—rr + 1o _1
L L
A, =Ap= ,
! 0
C
1 Trc
L L
B, =Bs = ,
0o L
C
1 0
C,=Cs= ,
Tc 1
0 0
D, =Dg = ,
0 —Tc

Xo = [i1a(t) vealt)],  xp=[i(t) vep(t)],

Uy = [V1a(t) doa(t)], g =Tloip(t) dop(t)],

Yo = [i1a(t) voa(t)] e ys=1[is(t) vos(t)].

95

(3.15)

(3.16)

(3.17)

(3.18)

(3.19)

(3.20)

(3.21)

Utilizando a transformada de Laplace com condigoes iniciais nulas, a matriz de

transferéncia do sistema acima pode ser calculada por:

G(s) = C(sI - A)"'B + D,

onde,

(3.22)
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Ga(S) 02
G(s) = ) (3.23)
0, Gp(s)

Portanto, aplicando as matrizes dadas em (3.14) na relacao (3.22), encontra-se as

fungoes de transferéncia que regem o comportamento dinamico do CER através de:

Yin(s)  Toi(s)

Gals) = Gals) = | " 0 7

, (3.24)

onde Y, (s) é a admitancia de entrada; T,;(s) é a funcao de transferéncia da entrada pela
saida; Gj(s) é a fungao de transferéncia da saida pela entrada; e Z,(s) é a impedancia

de saida do sistema.

Sabendo que a matriz de transferéncias relaciona as componentes a3 de saida pelas

de entrada, ou seja,

Y(s) = G(s)U(s), (3.25)

onde U = [Ut,a(s) iO,a(S) Ut,ﬁ(s) Z‘075(3)]T eY = [il,a(s) UO@(S) ilﬂ(s) Uo,ﬁ(s)]T’

a dinamica da tensao de saida no dominio da frequéncia pode ser representada como:

Voa(S) = Gio(8)v1.a(5) — Zoloals)
(3.26)
Vo,5(8) = Gio(8)v1,5(8) — Zoios(s)

O sistema de equagoes (3.26) pode ser representado na forma do diagrama de blocos

mostrado na Figura 17, usualmente utilizado na andlise e projeto de controladores.

io,a Z-o,ﬁ

. SN SN
UO,O[ e GZO(S) —PO—» /Uo7a 1):75 e GZO(S> —VO—» /U07f)’

(a) Eixo « (b) Eixo 3

Figura 17: Representacao em diagrama de blocos do sistema.
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A impedancia de saida do conversor e a funcao de transferéncia entrada/saida sao

dadas respectivamente por

B LCrcs*+ (Crgrp+ L)s+r1L

Zo(s) LCs?+ (r¢+rp)Cs+1

, (3.27)

. CT’08+1
CLCs2+(ro+r)Cs+ 1

Gio(s) (3.28)

Como ja mencionado anteriormente, a impedancia de saida (Z,) é um parametro
que influencia altamente o desempenho do sistema. A Figura 17 mostra claramente sua
influéncia no controle da tensao v,. A inversa de Z, é denominada rigidez dinamica,
sendo definida como a amplitude de corrente drenada pela carga capaz de produzir
um desvio unitdrio na tensao de saida (LOH et al.,, 2003). Ja do ponto de vista de
controle, esta corrente € tratada como um distirbio que pode ser rejeitado se o ganho da
impedancia de saida for baixo o suficiente nas componentes de frequéncias da corrente

drenada pela carga i,.

Analisando a Figura 17 fica evidente que comportamento das varidaveis nas coor-
denadas a e # é desacoplado, ou seja, variacoes em um eixo nao influenciam o outro.
Devido a isto, o projeto dos controladores pode ser realizado separadamente apenas
para um eixo e aplicado ao outro sem modificagoes. Neste trabalho o projeto de controle

serd realizado apenas no eixo «.

3.5.1 DISCRETIZACAO

De forma geral os controladores projetados para controlar os conversores estaticos
sao desenvolvidos no dominio do tempo continuo e sao implementados digitalmente.
No entanto, esta abordagem apresenta algumas limitagoes (ASTROM & WITTENMARK,
2013). No projeto do controlador PI por exemplo, o método de discretizacao escolhido
pode gerar erro de fase. Em PR os efeitos da digitalizacao podem degradar conside-
ravelmente o desempenho, uma vez que algumas técnicas de discretizagao mudam a
localizacao dos polos ressonantes (YEPES et al., 2010), devido ao fenémeno de distorgao

na frequéncia (frequency warping) (ASTROM & WITTENMARK, 2013).

A discretizagao das fungoes de transferéncia (3.27) e (3.28) foi realizada através da
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estratégia Zero-order holder (ZOH) (ASTROM & WITTENMARK, 2013), cuja fungao de

transferéncia no dominio z é dada por:

X)=(1-2zYHzZ {3—1 {&}

S

} 5 (3.29)
t=kT,

onde Z e £~ ! sao os operadores da transformada z e da transformada inversa de
Laplace, respectivamente, e X (s) é a fungao de transferéncia a ser discretizada.

Substituindo os parametros do sistema experimental montado no Nucleo de Auto-
magao e Eletronica de Poténcia (NAEP), destacados na Tabela 1, e aplicando o método

ZOH para discretizar (3.27) e (3.28) tém-se que:

Tabela 1: Parametros do Sistema.

Descrigao \ Valor

Frequéncia de comutacao (fsy,) 20 kHz
Frequéncia de amostragem (f5) 20 kHz
Frequéncia fundamental (f;) 60 Hz
Tensao pico de fase (Vi) 100 V
Induténcia do filtro de saida (L) 175 pH
Resisténcia do indutor (rz) 75 mQ2
Capacitancia do filtro de saida (C') 85 pF
Resisténcia do Capacitor (r¢) 37 mSQ2

0,037 +0,4988 27! —0,5236 22

3.30
1—1,805 2" +0,9685 z=2 ’ (3:30)

Zo(2)

0,0921 271 + 0,071 22

= . 3.31
1—1,805 271 +0,9685 2—2 ( )

Gio(z)

3.6 CONCLUSOES PARCIAS

Neste capitulo foi apresentada a modelagem do VSC na configuragao de emulador
de rede elétrica. Equagoes diferencias escritas no sistemas de coordenadas estacionario
(af) foram usadas para modelar o comportamento dinamico do CER. Além disso, o

sistema também foi modelado no espaco de estados a fim de caracterizar o comporta-
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mento do sistema no dominio da frequéncia.

Por fim, foi apresentada uma estratégia de discretizacao, utilizada para modelar o

comportamento do sistema no tempo discreto.
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4 ESTRATEGIA DE CONTROLE

4.1 INTRODUCAO

Neste capitulo sera apresentado o projeto de um controle modo de tensao com duas
malhas de realimentacao. A malha interna apresenta uma proposta diferente para mi-
tigar a ressonancia intrinseca do filtro LC, enquanto a malha externa garante rastrea-
mento da tensao de referéncia. Inicialmente, os controladores usados nesta abordagem,
serao descritos detalhadamente. Por fim, sera apresentado um estudo comparativo

referente ao comportamento do sistema em malha aberta e em malha fechada.

4.2 AMORTECIMENTO ATIVO - MALHA INTERNA DE TENSAO

Na secao 2.3.2 foram discutidas as estratégias de amortecimento ativo mais utiliza-
das na literatura. Uma alternativa proposta neste trabalho para atenuar a ressonancia
intrinseca dos filtros de segunda ordem conectados na saida dos VSCs ¢ ilustrada na
Figura 18. A ideia se baseia na utilizagdo de um filtro de avango de fase na malha de

realimentacao da tensao.

io,a
Zo(s)
U;a ‘|‘m _f\ Vo,a

") Giols) () ]
L Ci(s)

Figura 18: Diagrama de blocos da estratégia do amortecimento ativo no tempo conti-
nuo.
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4.2.1 PROJETO DOS COMPENSADORES POR AVANCO DE FASE
NO TEMPO CONTINUO

De acordo com (MESSNER et al., 2007), a fungao de transferéncia de um compensador

por avanco no tempo continuo é dada por:

Ci(s) = \/? Ci—ip) : (4.1)

em que

w, 1 —sen(¢m) 9

— Wy, = , 4.2
Wp 1 _'_ sen(¢m) ) W wp wmaz ( )

sendo que ¢, é o avango de fase maximo em graus e wy,q, € a frequéncia na qual esta
fase ocorre.

A funcao de transferéncia de malha fechada da saida v, pela entrada vj , da

estrutura proposta na Figura 18 é,

_ Gio<3)
1+ Gio(s)Ci(s)

Hy(s) (4.3)

Para o amortecer a ressonancia gerada pelo filtro LC, foi selecionado ¢4, = 55° e
Winaz = Wres/2 = 4099,6 rad/s. Implementada a realimentagdo com os valores escolhi-
dos anteriormente, pode-se comparar a resposta em frequéncia do sistema compensado

com o nao compensado como ilustrado na Figura 19.

-20- —Gio(s)
— H1 (S)

Magnitude (dB)

Fase (deg)

10 162 163 10°

Frequéncia (Hz)

Figura 19: Diagrama de Bode de Gj,(s) e H,(s).
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Analisando a Figura 19 fica claro que a estratégia reduz significativamente o pico

de ressonancia melhorando a faixa de passagem e a fase do sistema.

Apesar da resposta satisfatoria do método, nao foi levado em consideragao os atra-
sos intrinsecos da implementagao digital que nao existem no controle analégico. Intro-
duzido o atraso de um periodo de amostragem, que pode representar o tempo necessario
para realizar as operacoes de amostragem e processamento, o diagrama de blocos mo-

dificado é mostrado na Figura 20.

Z.o,oz
ZO(S)
Voo 4~ N oa
U/ G_STS Gio (5>

A +~
[ ]

Figura 20: Diagrama de blocos da estratégia do amortecimento ativo no tempo continuo
com atraso de amostragem.

A funcao de transferéncia de malha fechada deste novo sistema com o atraso é dada

por:

B e TGy (s)
14 eTG(s)Ci(s)

Hy(s) (4.4)

A resposta em frequéncia da planta antes e apds a compensacao com a inclusao do
atraso € ilustrada na Figura 21. Destaca-se neste resultado que a estratégia de amorte-
cimento proposta nao ¢é capaz de mitigar de maneira adequada o pico da ressonancia,

o que compromete a estabilidade do sistema.

Para uma andlise mais detalhada do sistema, com a influéncia do atraso e das con-
sequéncias do projeto continuo e implementacao digital, uma nova abordagem deve ser
feita diretamente no dominio de tempo discreto. Portanto, discretizando o compensa-
dor dado em (4.1) pela estratégia First-order holder (FOH) (ASTROM & WITTENMARK,
2013), juntamente com a funcao de transferéncia discreta da planta (3.31), pode-se en-

contrar a seguinte funcao de transferéncia de malha fechada no tempo discreto:

_ 27 Gio(2)
14 271G (2)Ci(2)’

H(2) (4.5)

onde 27! representa o atraso devido ao processo de amostragem.
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Figura 21: Diagrama de bode de G;,(s) e H;(s) com atraso de amostragem.

Analisando a resposta em frequéncia da fungao de transferéncia H;(z) ilustrada na
Figura 22, percebe-se que a compensacao nao amortece o pico da ressonancia gerada
pelo filtro de segunda ordem, ela apenas desloca a frequéncia ressonante da planta.
Desta forma, pode-se concluir que, para o caso em questao, o projeto no dominio
de tempo continuo e a posterior discretizacao do controlador para a implementagao
no DSP nao apresenta resultados satisfatérios, nao podendo ser diretamente aplicada

como corriqueiramente feito no controle de conversores estaticos.

-20r —Gio (z)
-40 —Hi(2)

Magnitude (dB)

Fase (deg)
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Figura 22: Diagrama de bode de G;,(2) e H;(z) com atraso de amostragem.

Devido as discussoes abordadas nesta se¢ao, o projeto do controle sera feito dire-

tamente no dominio de tempo discreto ao longo desta dissertacao.
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4.2.2 PROJETO DOS COMPENSADORES POR AVANCO DE FASE
NO TEMPO DISCRETO

Devido ao atraso adicional introduzido pelo tempo de amostragem e processamento
(271), dois controladores por avanco de fase Cj(z), com mesmas caracteristicas, devem
ser usados para atingir o ganho de fase desejado, e consequentemente um amortecimento
mais eficaz. A Figura 23 demonstra o diagrama de blocos da estratégia proposta com

dois controladores por avanco de fase.

+_O e G @ ]
I—Cl(z) Cl(Z)

Figura 23: Diagrama de blocos da estratégia de amortecimento ativo no tempo discreto.

A funcao de transferéncia de um compensador por avanco no tempo discreto pode

ser escrita na seguinte forma (ALMEIDA et al., 2016)

Ci(z) = ) (4.6)

em que

~ cos(®,,) — sin(Qmaz) cos(®,,) — sin(Qpaz)

= 4.
cos(Pp + Vnaz) 7 (4.7)

A
cos(Pp, — Qnaz)

Sabendo que ®,, € (0,7/2) é o avanco de fase maximo em radianos e 2,4, é a frequéncia

normalizada na qual essa fase maxima ocorre, sendo que

TWmaz
Qmax = 5 (48)

Wnyq

onde wy,, = 27 f5 é a frequéncia de Nyquist e Q0. € (0,7).

Apés a inclusao dos controladores em avanco de fase, a funcao de transferéncia de

malha fechada é modificada para,
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Gio(z) 271

M) =16 0 G

(4.9)

A fim de amortecer a ressonancia, foi escolhido @0, = 55° € Winar = Wres/2 =
4099,6 rad/s, onde

1
Wres = ———. 4.10
e (4.10)

Na Figura 24 ¢ ilustrada a resposta em frequéncia da planta antes e apds a compen-
sagao. Diante do diagrama de Bode de G,,(z) e H;(z) pode-se notar que a estratégia
proposta é capaz de reduzir o pico da ressonancia de maneira eficaz, sem comprometer

a largura de banda do sistema e necessitar de uma malha interna de corrente.

Magnitude (dB)

Fase (deg)
iR
(o]
o

-360-

10 162 163 10"

Frequéncia (Hz)

Figura 24: Diagrama de bode de G;,(2) e H(2).

Este método tem a vantagem de economizar custos com sensores de corrente de
alta precisao e ampla largura de banda. No entanto, sensores mais baratos devem ser

usados a fim de incorporar protecao contra sobrecorrente e curto-circuito.

Por fim, foi realizada uma analise mais detalhada para conferir as margens de
estabilidade desta estratégia proposta. Para isso, obtém-se a seguinte funcao de trans-

feréncia de malha aberta:

H,,(2) = Gip(2) 27 Ci(2) Ci(2), (4.11)

cuja resposta em frequéncia estd ilustrada na Figura 25.
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Gm =9.4 dB (at 2.63e+03 Hz) , Pm =51.9 deg (at 1.69e+03 Hz)

_20,

Magnitude (dB)

_40, -
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-360- :

T T
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Figura 25: Diagrama de bode da fungao de transferéncia para a malha interna em
malha aberta.

Nota-se, diante do resultado da Figura 25, que a margem de ganho (9,4 dB) e a
margem de fase (51,9°) do sistema sao razodveis (ASTROM & WITTENMARK, 2013),

garantindo uma resposta assintoticamente estavel.
4.3 CONTROLE DA MALHA EXTERNA DE TENSAO

O conversor estatico tem que ser capaz de prover tensoes senoidais de alta qualidade,
independente das cargas conectados ao PAC. Por este motivo, o controle deve nao
apenas rastrear o sinal de referéncia mas rejeitar perturbacgoes, neste caso, causadas
pela corrente na carga i,. A fim de atender esta finalidade, uma malha externa de tensao

com realimentacao negativa ¢ incluida no controle e pode ser vista na Figura 26.

lo,0(n)

N

|
(-]
1

Voo (1)

O—{ ki) - cae) I cose) ] () —EO— -t ] Gaot2) .

I—{@(z)l Ci(2) |

Figura 26: Diagrama de blocos do controle completo.

+

O seguinte integrador discreto baseado na transformacao bilinear

I(Z)I%Cfi), (4.12)

onde T é o periodo de amostragem do sistema, é usado na malha externa de controle
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para garantir uma resposta em frequéncia decrescente, limitando a largura de banda

do sistema e rejeitando os disturbios causados por repentinos degraus de carga.

Embora o integrador consiga acompanhar e rejeitar sinais constantes, ele nao é ade-
quado para rastrear sinais senoidais (MOUDGALYA, 2007). Portanto, controladores com

polos ressonantes em frequéncias a serem rastreadas e rejeitadas devem ser incluidos.

4.3.1 CONTROLADOR PROPORCIONAL RESSONANTE

Controladores PR sao amplamente utilizados quando busca-se rastrear sinais senoi-
dais. Geralmente varios deles sao dispostos em paralelo a fim da compensacao seletiva

de componentes harmonicos (YEPES et al., 2010).

O controlador PR é conceitualmente semelhante a um integrador que possui um
ganho infinito em corrente continua e garante um erro de regime permanente nulo
para sinais nesta frequéncia (TEODORESCU et al., 2006). A funcdo de transferéncia no

dominio da frequéncia complexa do controlador PR é dada por:

GPR(S) = k’p + ki,r ( (413)

: )
2 2 |
§* + wrs
em que k,, k;, e w, sao os ganhos proporcional, integral e a frequéncia de ressonancia

do controlador, respectivamente.

Na Figura 27 é exibida a resposta em frequéncia do controlador ressonante por
(4.13). Nota-se que o controlador proporciona um ganho infinito e deslocamento de

fase nulo na frequéncia de ressonancia.

30
- k=1
S kip =50
o 200 wo =377 | ]|
o
=2
=
5100 ]
=

0 N

90f ; 1
45—_4_J 1

_9161 162 10

Frequéncia (Hz)

Fase (deg)

Figura 27: Resposta em frequéncia do controlador ressonante ideal.
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O valor da constante k, afeta igualmente os sinais em todo o espectro de frequéncia,
por isso ela é normalmente projetada da mesma forma que um controlador PI. Além
disso, a mesma geralmente determina a dinamica do sistema em termos da faixa de

passagem, margem de ganho e fase.

4.3.2 PROJETO DE CONTROLADORES RESSONANTES NO TEMPO
DISCRETO

Um caracteristica relevante da implementacao dos controladores ressonantes digi-
tais é o método de discretizacao adotado devido a existéncia do par de polos sobre o
eixo imaginario. Devido a sua banda estreita e o ganho muito elevado na frequéncia
de ressonancia, os PR sdo muito vulneraveis ao processo de discretizagao (YEPES et al.,

2010).

De acordo com (YEPES et al., 2010), alguns métodos de discretizagdo deslocam os
polos, resultando em um desvio na frequéncia em que o ganho infinito ocorre. Quando
a frequéncia aumenta estes erros se tornam mais significativos. Além dos polos, a
discretizacao também afeta a alocacao dos zeros do controlador, modificando a sua
posicao em relagao a funcao de transferéncia no tempo continuo. Se ignorados, esses

problemas podem afetar a estabilidade do controlador (ALMEIDA, 2013).

Outra caracteristica consideravel no projeto dos controladores ressonantes é que
o atraso computacional inerente ao processamento do algoritmo do controlador afeta
substancialmente o desempenho do PR para altas frequéncias de ressonancia, gerando

instabilidades (ALMEIDA, 2013).

Devido aos polos ressonantes, um ganho teoricamente infinito na frequéncia de
ressonancia ¢ obtido, garantindo erro de regime permanente nulo nesta frequéncia.
No entanto, os polos nao-amortecidos resultam em um atraso de fase de 180° que
pode comprometer a estabilidade do sistema em malha fechada se zeros adicionais nao
forem projetados. Além disso, de acordo com as consideracoes realizadas até aqui, a
escolha equivocada do método de discretizagao pode afetar efetivamente a estabilidade
do controlador. Portanto, para superar estas limitagoes, este trabalho propoe o seguinte

controlador ressonante digital modificado,

Conlz) = ( 2 > (]_—-zrhcosalh)z—14—rgz—2) | (4.14)

1+, 1 —2cos(Qp)z7t + 272

onde Q;, = hwy/fs; h é a ordem do harmonico; w; é a frequéncia angular da componente
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fundamental; e f, é a frequéncia de amostragem. Devido ao projeto ser concebido
diretamente do dominio discreto, erros de digitalizacao sao evitados, garantindo que os

polos ressonantes se localizem exatamente no local projetado.

A fungao de transferéncia dada em (4.14) tem um polos ressonantes em 2, e dois
zeros adicionais utilizados para melhorar a estabilidade do sistema. A constante 0 <
rn, < 1 esta relacionada com o amortecimento dos zeros. Quanto menor é o seu valor,
maior sera o amortecimento dos zeros e a velocidade de rastreamento. Contudo, quanto
maior o amortecimento dos zeros, maior serd o deslocamento de fase na vizinhanca da
frequéncia ressonante, como pode ser notado na Figura 28, podendo assim comprometer
as margens de estabilidade do sistema. Portanto, um compromisso entre estas duas

caracteristicas conflitantes deve ser considerado.

15

100 : 1
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50- : 1

: I
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0,
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_90, B ] -
60
Frequéncia (Hz)

Figura 28: Diagrama de bode do controlador ressonante para diferentes valores de rp,.

4.3.3 ESTRUTURA COMPLETA DE CONTROLE

O VSC tem de ser responsavel por manter uma tensao de saida trifasica, equi-
librada e senoidal, mesmo quando alimentando cargas nao-lineares. Como exemplo,
pode-se citar o retificador trifasico, que demanda da fonte de alimentacao nao apenas
a componente fundamental mas também harmonicos impares nao multiplos de trés
que podem comprometer a qualidade da tensao de saida. Portanto, a fim de rejeitar
perturbagoes nestas frequéncias, trés controladores ressonantes sao colocados em série
e sintonizados com a fundamental, quinto e sétimo harmonicos, como ilustrado na Fi-
gura 26. Sera mostrado no Capitulo 5, por meio de resultados experimentais, que estes
trés controladores ressonantes sao suficientes para garantir uma tensao de saida com

alta qualidade.
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O ganho k, mostrado na Figura 26 multiplicando o integrador, é usado para ajustar
a largura de banda do sistema de acordo com a margem de fase desejada. Assim, a

funcao de transferéncia completa do controlador é dada por

C.(2) =kl(z) Cra(2) Cr5(2) Crr(2), (4.15)

resultando, respectivamente, nas fungoes de transferéncia do sistema em malha aberta

e impedancia de saida em malha fechada
Cop(2) = C.(2)Hi(2), (4.16)

—Zy(2)

Zoa(2) = 7 T 1GL()[C(2) + )T

(4.17)

Aplicando os parametros da planta e do controlador, dados na Tabela 1 e 2, em
(4.16) e (4.17) pode-se encontrar a resposta em frequéncia retratada na Figura 29 e 30,
respectivamente. Um valor mais baixo de rj; é utilizado no controlador ressonante da
componente fundamental para diminuir o tempo de rastreamento. Na outra vertente,
um valor relativamente mais alto de r, é usado nas frequéncias de ressonancia para

reduzir os efeitos na margem de fase.

Tabela 2: Parametros do Controlador.

Descricao \ Valor
r1 0.998
5 0.999
7 0.999
A 0.8621
o —0.6207
k 3000

Analisando a resposta em frequéncia da Figura 29, fica claro que o controlador
ressonante prove um alto ganho na frequéncia para o qual foi projetado e com isso,
elimina o erro em regime permanente. Nota-se também, que a margem de ganho (3,25
dB) e a margem de fase (58,9°) do sistema sao razodveis (ASTROM & WITTENMARK,

2013), garantindo uma resposta assintoticamente estével.

Uma comparacao entre as impedancias de saida mostradas na Figura 30 evidencia
que o controle proposto melhora a resposta em frequéncia do sistema. Para baixos

valores de Z,., o conversor deve drenar altos niveis de corrente a fim de provocar
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Gm =3.25 dB (at 1.21e+03 Hz) , Pm = 58.9 deg (at 591 Hz)
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Figura 29: Diagrama de bode da funcao de transferéncia para o sistema em malha
aberta.
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Figura 30: Diagrama de bode da impedancia de saida: malha aberta (Z,) e malha
fechada (Z, ).

uma queda de tensao consideravel na saida do CER. De acordo com a Figura 30, os
controladores ressonantes se comportam com um filtro rejeita banda. Portanto, pode-se

afirmar que eles rejeitam os disturbios na frequéncia que foram sintonizados.

4.4 CONCLUSOES PARCIAIS

Neste capitulo foram apresentados e discutidos os projetos dos controladores do

conversor emulador de rede.

Inicialmente, através da malha de controle interna, foi proposta uma maneira al-
ternativa de reduzir a influéncia da ressonancia gerada pelo filtro de segunda ordem.

O projeto desta estratégia, no dominio do tempo continuo, e sua posterior discreti-
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zagdo nao apresentou um comportamento satisfatério, uma vez que nao amorteceu o
pico da ressonancia. Por este motivo, optou-se por projetar o controlador por avango
diretamente no dominio do tempo discreto, além de utilizar dois compensadores com

caracteristicas semelhantes, a fim de aumentar o ganho de fase.

Em seguida foram projetados os controladores utilizados na malha externa. Nesta
etapa foi proposta a utilizagao de controladores ressonantes modificados, a fim de me-
lhorar a estabilidade do sistema em malha fechada, e um integrador digital para limitar
a largura de banda e rejeitar perturbacoes em baixas frequéncias. Por fim, realizou-se

um estudo comparativo do sistema antes e apds a compensagao.
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5 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

5.1 INTRODUCAO

Neste capitulo serao apresentadas algumas caracteristicas da elaboracao experi-
mental do conversor emulador de rede elétrica local. Um protétipo experimental em
escala reduzida foi montado a fim de validar os modelos matematicos e o projeto de

controle. Serao apresentados resultados experimentais obtidos no NAEP.
5.2 CARACTERISTICAS DO DSC UTILIZADO

O processador digital usado para implementar o controlador do conversor estético
foi o DSC TMS320F28335 da Texas Instruments, embarcado na placa de desenvolvi-
mento eZdsp™™ F28335 da SpectrumDigital. O TMS320F28335 ¢ um processador de
ponto flutuante de 32 bits, com arquitetura Harvard, cujas caracteristicas principais

sao elencadas a seguir (Texas Instruments, 2012) e (DIGITAL, 2007):

e Ciclo de instru¢ao méxima 6,67ns (150M Hz);

e Memoria Flash on-chip 256k x 16;

e Meméria RAM de tnico acesso (SARAM) 34k x 16;

e Memoéria OTP (One Time Programming) ROM 1k x 16;
e Memodria SRAM de 256k bytes off-chip;

e Até 18 PWM de saida e até 6 PWM de alta resolucao;

o Até 8 timers de 32 bits;

e Conversao analdgico/digital (A/D) de 12 bits - 16 canais, com tempo de conversao

de 80ns, com multiplexador de 2 x 8 canais;

e Tensao de alimentagao de 1,8V/1,9V Core e 3,3V para entrada/saida;
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Mais informagoes técnicas sobre o DSC TMS320F28335 podem ser encontradas
em (Texas Instruments, 2012) e (DIGITAL, 2007).

5.3 CARACTERISTICAS DO CONVERSOR UTILIZADO

O conversor eletronico de poténcia utilizado nos testes em laboratorio foi o modelo
SKS 46F B6CI+B1CI+B6U 26 V12 da SEMIKRON® produzido pela SEMISTACK®,
cuja entrada é um retificador trifdsico nao controlado e a saida é um inversor a IGBT
trifasico com quatro bragos. A poténcia aparente maxima do médulo é 26kVA com

uma corrente eficaz maxima de saida igual a 46 A.

O barramento CC do conversor estatico é formado por quatro capacitores eletroliti-
cos de 4700 pF'/450 V, conectados em série dois a dois e depois em paralelo, formando

um capacitor equivalente de 4700 pF'/900 V.

A parte inversora é composta por quatro médulos IGBT SKM100GB12T4, con-
tendo dois semicondutores na configuracao meia ponte. Cada chave semicondutora
comporta, individualmente, uma tensao coletor-emissor, Vog, de até 1200 V e tipi-
camente apresentam um Vop de saturacao igual a 1,8 V. Os tempos de entrada de
condugao, tgen) € corte, tyosy), tipicos sao 165 ns e 400 ns, respectivamente. Para

mais informagoes, consultar a folha de dados (SEMIKRON, 2013).

Os interruptores sao acionados aplicando um sinal de tensao entre os terminais
porta-emissor, Vgg, igual a +15 V para e -7 V para desligar. Estes niveis de tensao
sao fornecidos pelo “driver” SKHI 22B. Mais informacoes técnicas sobre o SKHI 22B

podem ser encontradas em (SEMIKRON, 2008).

5.4 INTERFACE ENTRE O CONVERSOR E O DSC

Na Figura 31 é mostrado o diagrama esqueméatico do sistema implementado em
laboratério. A rede elétrica foi utilizada nos terminais de entrada do retificador nao-
controlado para alimentar todo o conversor emulador de rede. Os circuitos de interface
deste sistema compreendem a medicao das grandezas elétricas e a atuacao dos circuitos
de poténcia. Na medicao de variaveis sao utilizados sensores de tensao e de corrente
e suas saidas devem ser tratadas e condicionadas para que sejam quantizadas pelo
conversor A/D. J& a atuacao é realizada diretamente pelos pulsos do PWM produzidos

pelo DSC, que também devem ser condicionados a niveis adequados.
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Os sinais de tensoes e correntes, além de medidos por meio de transdutores e
condicionados antes de serem usados pelo DSC, passam por um circuito de protecao
em que suas saidas sao multiplexadas com os sinais de erro dos drivers, dando origem

a um unico sinal de erro que dispara uma interrupgao externa (XINT).

Feita as amostragens dos sinais, eles sao processados e utilizados para gerar os
pulsos PWM que passam por um transciver, presentes na placa de condicionamento.
Posteriormente sao condicionados por um buffer e pelo driver que dispara os interrup-

tores, como ilustrado na Figura 31.

5.4.1 MEDICAO DAS GRANDEZAS ELETRICAS

A precisao das grandezas elétricas medidas depende diretamente do tipo de trans-
dutor utilizado. Desta forma, decidiu-se por utilizar sensores de efeito Hall.
Nas medicoes das tensoes no barramento CC e no PAC, empregou-se sensores de

tensao modelo LV25-P cujas principais caracteristicas sao listadas na Tabela 3.

Tabela 3: Caracteristicas do transdutor de tensao.

Descricao \ Valor
Tensao de medigao 10..500 V/
Corrente eficaz priméaria nominal 10 mA
Intervalo de medigao da corrente primaria | 0.. £ 14 A
Corrente secundaria nominal 25 mA
Relacao de conversao 2500:1000
Tensao de alimentagao +12.15V

Mais informagoes sobre o LV25-P podem ser encontradas em (LEM, 2016b).
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Para garantir protecao contra sobrecorrente, o transdutor de corrente empregado

foi o HTY-75-P, cujas principais caracteristicas sao listadas na Tabela 4.

Tabela 4: Caracteristicas do transdutor de corrente.

Descrigao ‘ Valor
Corrente primaria nominal (RMS) 7 A
Intervalo de medicao da corrente primaria | 0.. 225 A
Niveis de tensao de saida 4V
Tensao de alimentacao +15V

Mais informagoes sobre o HTY-75-P podem ser encontradas em (LEM, 2016a) .

5.4.2 CIRCUITO DE CONDICIONAMENTO DE SINAIS ANALOGI-
COS

Os sinais medidos pelos transdutores de efeito Hall precisam de um tratamento
analdgico para que estejam adequados aos niveis de tensao de entrada do A/D do

TMS320F28335 e do processamento de sinais digital, para evitar o efeito de aliasing.

Os niveis minimo e maximo dos sinais de entrada do conversor A /D sao limitados
entre 0 e 3V, respectivamente. O circuito utiliza amplificadores operacionais e poten-
ciometros de precisao para configurar e garantir que os sinais de entrada excursionem
amplamente entre os limites méximo e minimo do conversor A /D, proporcionando a
maxima precisao na conversao. Em sinas alternados, é somado um sinal CC de offset

para evitar a aplicacao de tensao negativa no conversor A/D.

O circuito de condicionamento é composto por filtros passa-baixas a fim de eliminar
ruidos de altas frequéncias, além de um sistema de protegao contra elevados niveis de
tensao e corrente capaz de informar uma falha ao TMS320F28335 para interromper a

operacao de todo o sistema.

Maiores informagoes das placa do circuito de condicionamento podem ser encon-

trados no Apéndice A.

5.4.3 DISPARO DOS INTERRUPTORES

Para que o conversor opere corretamente é necessario que as chaves semicondutoras
sejam acionadas adequadamente. Por este motivo, utilizou-se neste trabalho o driver
SKHI22B da SEMIKRON® cujas caracteristicas estdo resumidas na Tabela 5.

Os niveis de tensao das saidas digitais do TMS320F28335 nao sao compativeis com
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Tabela 5: Caracteristicas do driver SKHI22B da Semikron.

Descrigao \ Valor
Tensao de alimentacao +15V
Tensao do sinal de entrada (liga/desliga) 5/0V
Tensao de condugao/corte +15/ -7V

as entradas do SKHI22B. Por este motivo, um circuito de interface entre o DSC e
o driver do conversor foi projetado usando o circuito integrado (CI) SN7407. Este
circuito é composto por seis buffers com coletor aberto e é capaz de fornecer a tensao
de saida igual a +5V. O diagrama esquematico desse circuito é mostrado na Figura 50

e detalhes da placa do circuito sao fornecidos no Apéndice A.

5.5 PROGRAMACAO DO DSC

O programa implementado no DSC engloba tanto as malhas de controle quanto
toda a configuracao e inicializagdao do sistema e dos periféricos. O algoritmo foi de-
senvolvido em linguagem C utilizando o ambiente do Code Composer v3.3 da Texas
Instruments. Um fluxograma com a légica do programa implementado ¢ mostrado na

Figura 32.

Primeiramente é realizada a declaracao de variaveis utilizadas no algoritmo. Poste-
riormente, o DSC é configurado para definir a memoria Flash como local de alocagao
do programa. Em seguida, optou-se por configurar o conversor A/D e o médulo PWM
para que a amostragem dos sinais e a comutagao dos interruptores tenham o mesmo
periodo. O algoritmo de controle proposto é processado em uma frequéncia de 20kHz,
configurada pelo timer. A configuracao do TRIP é necesséria para garantir uma pro-
tecdo ao sistema: a qualquer sinal de falha ou erro o sistema é desligado instanta-
neamente. Através da configuracdo das portas de propdsito geral (do inglés, (General
Purpose Input Output)) (GPIO) sao determinados os pinos de entrada ou saida, PWM,
A/D, entre outras.

Apo6s as configuragoes iniciais, o programa entra em um lago infinito aguardando
uma interrupcao. Uma vez gerada uma interrupcao pelo TIMERO, os sinais de tensao
e corrente sdo amostrados pelos canais A/D e em seguida sao lidos e tratados. Poste-
riormente, a légica de controle ird definir as tensoes a serem sintetizadas nos terminais
conversor para serem gerados os sinais de modulagao através da modulacao vetorial
(do inglés, Space Vector Modulation) (SVM). Por fim, o PWM é atualizado, o A/D

reiniciado e as interrupgoes liberadas.
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Ocorrendo uma sobretensao ou sobrecorrente no sistema de poténcia, um sinal de
erro é gerado pela placa de condicionamento. Este erro é multiplexado com os trés
sinais de erro provenientes dos drivers de cada brago do conversor, gerando apenas um
sinal de erro que é a entrada de uma interrupcao externa (XINT) do DSC. Se a inter-
rupgao externa é gerada, as chaves semicondutores sao abertas, o PWM desabilitado e
o DSC encerra sua operacao. Além disso, destaca-se que este tipo de interrupcao tém

prioridade sobre todas as outras, atuando no momento em que a mesma ¢é gerada.

Inicio TiEZign(lggl?ﬁz) Sobrecorrente, sobretensao,
erro driver.
Declar'atgé(') Conversao A/D l
de Variaveis Interrupcao
| do TRIP
Configuragao Tratamento
da Flash dos sinais
1 Desabilita PWM
Configuragao .
do A/D Légica de Controle
T STOP
Configuracao
do PWM SVM !
l Fim
Configuragao Atualiza PWM
do Timer

Configuragao
do TRIP Retorno
|

Configuracgao
do GPIO
|
Configura/habilita
as Interrupcoes

Laco infinito Aguardar
mterrupcao

f

Figura 32: Fluxograma do algoritmo implementado no TMS320F28335.
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5.6 BANCADA EXPERIMENTAL

Na Figura 33 ¢ exibido o protétipo montado em laboratério, com as partes designa-

das conforme se segue:

A - Controlador digital de sinais (DSC);
B - Fontes auxiliares;
C - Circuito de condicionamento de sinais e protecao;
D - Sensores de corrente HT'Y-75-P;
E - Sensores de tensao LV25-P;
F - Buffer;
G - Drivers SKHI22B;
H - Ponte retificadora nao controlada;
I - Conversor eletronico de poténcia;
J - Banco da indutores 175uH /75m2: Utilizado no filtro de saida do conversor;
K - Banco da capacitores 85uF /37mS2: Utilizado no filtro de saida do conversor;
L - Fusiveis 10A: Utilizados para protecao contra sobrecorrentes;
M - Disjuntores Termomagnéticos: Utilizado para conectar e desconectar cargas;

N - Cargas: Resistiva e eletronica.

O circuito de controle é composto basicamente pelo DSC, pela placa de condiciona-
mento de sinais e pelas fontes auxiliares. O acionamento das chaves, como ja discutido

anteriormente, é constituido por um buffer empregado para elevar a tensao de saida
em nivel alto do DSC, de 3,3V para 5V.

No PAC foram conectadas cargas resistiva, resistiva e indutiva, nao-linear e bifasica.
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Figura 33: Imagem da estrutura utilizada: (a) Bancada experimental; (b) Circuito de
controle; (¢) Circuito de poténcia.
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5.7 VALIDACAO EXPERIMENTAL

A seguir serao mostradas varias formas de onda obtidas com o protétipo expe-
rimental montado em laboratério. O protétipo sera testado em pequena escala com
tensao de saida reduzida devido a limitagoes no laboratoério. A poténcia aparente con-
sumida pela carga mais exigente foi de aproximadamente 1 KV A. Os sinais de tensao,
corrente e sinais de controle foram transferidos do DSC para o computador através de
uma conexao de transmissao de dados USB. Todas as varidaveis foram discretizadas no

DSC com uma taxa de 20kHz.

As Tabelas 1 e 2 apresentam um resumo dos valores dos principais parametros dos

controladores e da planta.

A fim de validar a eficacia da estratégia de controle proposta, um prototipo experi-
mental de pequena escala foi construido baseado no sistema da Figura 33 e testado com
as cargas mostradas na Figura 34. Os parametros das cargas utilizadas no experimento

sao apresentados na Tabela 6.

o0
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Figura 34: Cargas testadas no conversor emulador de rede: (a) Carga RL trifdsica e
equilibrada; (b) Carga resistiva bifasica; (c) Retificador trifasico nao controlado com

carga resistiva; (d) Carga resistiva trifisica balanceada e retificador trifasico nao con-
trolado.

Tabela 6: Parametros das Cargas.

Descricao \ Valor
Carga resistiva R =330
Carga indutiva L=4mH
Carga do retificador | Ry = 4452

Os resultados, neste capitulo, serao apresentados conforme os diferentes perfis de
carga conectada ao conversor emulador de rede. Portanto, eles serao divididos da

seguinte forma:
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e Caso 1: CER operando sem carga;
e Caso 2: CER conectado a uma carga RL trifasica e equilibrada;
e Caso 3: CER conectado a uma carga resistiva bifésica;

e Caso 4: CER conectado a um retificador trifasico nao controlado com carga

resistiva;

e Caso 5: CER conectado a uma carga resistiva trifasica balanceada e ao retifica-

dor trifasico nao controlado.

5.71 CASO 1

Na Figura 35 sao apresentadas as formas de onda da tensao no PAC e corrente na
carga. Neste resultado, o sistema de controle nao compensa as componentes de quinta
e sétima harmonica e nao ha cargas conectadas nos terminais de saida do conversor
emulador de rede. Na Figura 36, em azul, é apresentado o espectro harmonico da forma

de onda da tensao da Figura 35.

Tek Run ) ] - - - - ] Tri=g‘d

@ 100V 2 4.00ms 2.50M5/s @ ] :
@ 100V @ 5004 100k poin 14.0 ¥ ;
@ Frequency 60.03 Hz

@ rms 492.8mA

@ rMs 71.83V

Figura 35: Formas de onda das tensoes trifasicas no PAC e corrente na carga.

Note para este caso, a presenca dos contetidos de quinto e sétimo harmonicos mesmo
quando o sistema opera sem carga. Este fenomeno pode ser explicado devido ao efeito
de tempo morto dead-time aplicado pelo driver que é necessario para evitar curto-
circuitos de um brago do conversor (HWANG & KIM, 2010). Por este motivo, o contro-
lador proposto tem que ser capaz de compensar estas componentes harmonicas mesmo

quando o CER estiver operando sem carga ou alimentando carga linear e equilibrada.

A Figura 37 apresenta as formas de onda da tensao no PAC apds a inclusao de

controladores ressonantes sintonizados nas componentes harmonicas de quinta e sé-
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Figura 36: Espectro de frequéncia da tensao de uma das fases no PAC sem conexao de
carga.

tima ordem. Pode-se assim observar através da comparacao da Figura 35 e Figura 37

uma melhoria significativa na forma de onda da tensao.

Tekstop .

@ 100V 2 4.00ms 2.50M5/s @B S ]
& 1oov & s004A 100k poin~ 14.0V
@ Frequency 60.08 Hz

@ Rvs 480.4mA

@ RVS 70.78 V

Figura 37: Formas de onda das tensoes trifasicas no PAC com compensagao de harmo-
nicos.

Na Figura 36 é apresentado o espectro harmoénico da forma de onda da tensao da
Figura 35 (azul) e 37 (amarela). Fica claro a redugao das componentes harmonicas nas
quais foram adicionados os controladores ressonantes e, portando, a reducao significa-
tiva do THD, indicador que mede a qualidade das tensoes geradas. As componentes
harmonicas de décima primeira e décima terceira ordem sao despreziveis e por isso nao

foi necessério incorporar médulos ressonantes nestas frequéncias.

5.7.2 CASO 2

Neste caso o conversor emulador de rede alimenta uma carga RL equilibrada. As
formas de onda das tensoes trifasicas no PAC e da corrente de uma das fases consumida

pela carga sao mostrados na Figura 38.
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Figura 38: Formas de onda das tensoes trifasicas no PAC e a corrente da carga na
“fase b” para uma carga RL equilibrada.

Na Figura 39 é apresentado o espectro harmonico da forma de onda da tensao em
uma das fases. Observe a boa qualidade da tensao de saida com baixo THD. Assim
como destacado anteriormente, mesmo conectado as cargas lineares e equilibradas o
CER tem que compensar os conteidos harmonicos gerados pelo dead-time (HWANG &

KIM, 2010).
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Figura 39: Espectro de frequéncia da tensao de uma das fases no PAC para uma carga
RL equilibrada, THD = 0,845%.

Na Figura 40 ¢ mostrado o comportamento das tensoes trifasicas no PAC frente a
variacao em degrau na carga do sistema. Diante deste resultado, é possivel analisar o

comportamento dinamico da estrutura de controle aplicada ao VSC.

O experimento se inicia quando nao ha carga conectada ao CER, apds algum tempo
uma carga RL trifasica e equilibrada é inserida abruptamente ao sistema. A conexao
da carga atua como um disturbio para o controlador proposto. Observando o compor-
tamento das tensoes da Figura 40, é possivel notar que o conversor emulador de rede

tem um comportamento razoavel a esta pertubacao, sem afundamentos significativos.
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@ 100V

2 20.0ms 500KS/s @ 5 ]
@ 100V @ 5004 100k poin  3.20 A -
@ Frequency 59.99 Hz
@ rRMS 1.565 A
@ RMS 71.52V

Figura 40: Forma de onda das tensoes trifasicas no PAC frente a degrau de carga.

5.7.3 CASO 3

Nas Figuras 41 e 42 sao mostradas as formas de onda das tensoes e corrente de
saida e o espectro harmonico da forma de onda da tensao em uma das fases para
uma carga resistiva, desequilibrada e conectada entre as fases “c” e “b”. Neste caso,
a fase “a” se encontra aberta. Vale a pena notar que mesmo no caso de uma fase
estar aberta, o THD da tensao de saida é baixo, mantendo uma boa qualidade de
energia. Entretanto, quando hé desequilibrio de carga, um harmonico de terceira ordem
aparecera inevitavelmente na tensao de saida devido a interagao das componentes de
sequéncia negativa e positiva (ALMEIDA et al., 2016), como pode ser visto claramente

na Figura 42. Embora o THD aumente devido a componente de terceira harmonica,

ele ainda é relativamente baixo.

Tek Stop

2 J 5 :
@ 5004 4.00ms 2.50M5/s @B S ]
4.00ms 100k poin 4.00 V

@ Frequency 59.98 Hz
@ rms 1.754 A

@ RMS 70.81V

Figura 41: Formas de onda das tensoes trifasicas no PAC e a corrente de saida para
uma carga resistiva desequilibrada conectada entre as fases “c” e “b”.
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Figura 42: Espectro de frequéncia da tensao de uma das fases no PAC para uma carga
resistiva desequilibrada, THD = 1,16%.

5.74 CASO 4

Apesar dos resultados anteriores apresentarem um baixo THD para cargas lineares
equilibradas e desequilibradas, um cenario mais exigente deve ser investigado. Neste
sentido, uma ponte de diodo trifasica é conectada nos terminais de saida do inversor.
A Figura 43 destaca a tensao de saida trifasica e a corrente de carga na fase “c”, res-
pectivamente. Observe que a tensao de saida é distorcida pelas correntes harmonicas
drenadas pela carga nao-linear. Isto acontece porque ha somente um controlador resso-
nante sintonizado na componente fundamental. Portanto, os componentes harmonicos
principais, 5° e 7°, como pode ser claramente visto no espectro harmonico mostrado na

Figura 45, distorcem a tensao de saida. Neste caso, o THD é 5,77%.

Tekstop

@ o0V 2 4.00ms 2.50M5/s @ 7
@ 100V @ 5004 100k poin 14.0V
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@ rms 3.237 A

@ RMS 72,96 V

Figura 43: Formas de onda da tensao de saida trifdsica e corrente de carga, sem com-
pensacao harmonica, para uma ponte retificadora a diodo usado como carga, THD =

5,77%.

A fim de melhorar a qualidade de energia, sao adicionados dois compensadores
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ressonantes sintonizados nas componentes harmonicas de 5° e 7°, como ilustrado na
Figura 26. A Figura 44 apresenta a tensao trifasica de saida e a corrente na carga da

fase “c”, respectivamente, apds a inclusao dos modos ressonantes mencionados acima.
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Figura 44: Formas de onda da tensao de saida trifasica e corrente de carga, com compen-
sacao harmonica, para uma ponte retificadora a diodo usado como carga, THD=1,60%.
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Figura 45: Espectro harmonico da tensao de saida para um retificador trifasico nao
controlado usado como carga.

E possivel notar, a partir Figura 44 e do espectro harmonico mostrado na Figura 45,
a melhora na qualidade da tensao de saida e a reducao do THD a valores razoaveis.
Vale destacar que ainda ha componentes de 11° e 13° harmonicos na tensao de saida,

no entanto, como THD é baixo, nao é necessario acrescentar modos ressonantes para

estas frequéncias.

5.7.5 CASO 5

Como tltimo experimento, o sistema de controle foi testado quando cargas linea-

res e nao-lineares sao conectadas em paralelo ao PAC, aumentando assim a poténcia
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drenada do conversor. As formas de onda e o espectro harmonico apds a compensacao
sao mostrados na Figura 46 e 47, respectivamente. Através da analise dos resultados
mostrados nestas figuras pode-se concluir que a estratégia de controle proposta rejeita
efetivamente as perturbacoes nas frequéncias onde os controladores ressonantes sao
ajustados. Por este motivo, a tensao de saida mantém uma boa qualidade de energia

para vérias condicoes de carga.

Tekstop

@ 100V

2 4.00ms 2.50Ms/s @ S ] :
@ 100V @ 1004 100k poin  14.0V
@ Frequency 60.03 Hz
@ RS 5.025 A
@ RMS 70,42V

Figura 46: Formas de onda das tensoes trifasicas no PAC e a corrente de saida para
uma carga resistiva equilibrada e uma ponte retificadora a diodos.
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Figura 47: Espectro harmoénico da tensao de saida de uma das fases para uma carga
resistiva equilibrada e uma ponte retificadora a diodos, THD = 2,14%.

5.8 CONCLUSOES PARCIAIS

O presente capitulo abordou a implementacao do protétipo de um conversor fonte
de tensao emulador de rede, utilizando um controle digital nas coordenadas a0 e
modulacao vetorial. Para isso, foram apresentados os materiais utilizados para a mon-

tagem em laboratério do prototipo em escala reduzida.
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O sistema foi operado com tensao reduzida devido as limitagoes dos componentes
e das instalagoes do laboratério. Entretanto, as formas de onda apresentadas podem

ser usadas para demonstrar o bom desempenho da estrutura de controle proposta.

Embora o CER esteja funcionando sem carga ou conectado a um perfil de carga
linear e equilibrada, os sinais de tensao medidos no PAC possuem componentes harmo-
nicas de 5° e 7° ordem. Por este motivo, a compensacao dos respectivos harmonicos é

necessaria mesmo alimentando cargas lineares.

O controle do conversor emulador de rede também foi testado em cendrios com
cargas nao-lineares. Contudo, em todos eles, o controlador permitiu a reducao da

distorcao harmonica total da tensao de saida.

O CER, embora seja parte do PHIL, foi testado separado. Em vez de um sistema
PV, cargas lineares, nao-lineares e desequilibrada foram conectadas no ponto de acopla-
mento comum do mesmo. Apesar disso, o projeto dos controladores foi proposto para
que no futuro, quando o CER for conectado ao sistema PV, os resultados experimentais

sejam similares aos deste trabalho.
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6 CONCLUSOES

O principal objetivo desse trabalho foi o desenvolvimento de uma estratégia de
controle alternativa para o conversor emulador de rede. A estrutura deste CER é
composta por um conversor estatico trifasico de um tnico estagio conectado a um filtro
LC. Posteriormente um prototipo de pequena escala foi implementado em laboratorio

a fim de validar os modelos matematicos e as estratégias de controle utilizadas.

Inicialmente, investigou-se alguns caminhos para controlar os conversores trifasicos
emuladores de rede. Neste estudo destacou-se: desempenho, custo e a capacidade pro-
tetiva dos controles frente a surtos de sobrecorrente. Analises no dominio da frequéncia

foram feitas para ilustrar as caracteristicas das diferentes estratégias de controle.

Em seguida passou-se entao para a etapa da modelagem do conversor emulador de
rede. Nesta modelagem foi utilizado o conceito de fasor espacial, também denominado
como vetor espacial. As grandezas elétricas referentes a este conversor estatico foram
representadas num sistema de coordenadas estacionéarias af. De posse das equacoes
diferencias, utilizou-se a representacao em espagos de estados para encontrar as fun-
coes de transferéncia que regem o comportamento do sistema no dominio do tempo
continuo. No entanto, foram mostradas limitacoes do projeto no tempo continuo e sua
posterior discretizacao. Baseado nesta andlise, os controladores foram projetados no
tempo discreto, sendo assim, foi utilizada a estratégia ZOH para discretizar as funcoes

de transferéncia do sistema.

Encontrados os modelos do conversor emulador de rede, pode-se passar para a
etapa de projeto dos controladores de tensao. Todos os controladores foram projetados
dentro de critérios para garantir que o CER fosse estdavel e que a qualidade de energia

gerada estivesse dentro de niveis aceitaveis.

Um dos pontos delicados para operacao segura do CER é mitigar os efeitos resso-
nantes causados pelos filtros LC. Por este motivo, este trabalho utilizou uma realimen-

tagao interna de tensao, composta por controladores de avanco de fase. Inicialmente,
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quando projetados no tempo continuo, esta estrutura se mostrou bastante eficiente
para atenuar a frequéncia de ressonancia. No entanto, quando o atraso foi considerado
na estrutura de controle, a estratégia de amortecimento nao foi capaz de reduzir o pico
ressonante. Desta forma, optou-se por realizar o projeto do compensador em avanco

de fase diretamente no tempo discreto.

Na malha externa, observou-se a necessidade de inclusao dos controladores resso-
nantes dedicados para compensacao de algumas componentes harmonicas de tensao.
Além disso, foi utilizado um integrador para limitar a largura de banda e rejeitar dis-
turbios em baixas frequéncias e um ganho k para ajustar a largura de banda de acordo

com a margem de fase desejada.

Foi entao montado um protétipo experimental de pequena escala para verificar a
validade dos modelos matematicos desenvolvidos. Para isso, o CER foi conectado a
quatro diferentes cargas. Além disso, vale destacar que a amplitude da tensao de saida

foi escolhida 100 V por conta de limitacoes de fisicas do laboratério.

Na exibicao dos resultados experimentais obtidos, optou-se por apresentar o con-
versor emulador de rede alimentando cinco cargas distintas, possibilitando a analise do

desempenho da estratégia de controle para cada um dos casos.

No primeiro caso estudado, analisou-se o comportamento das tensoes de saida do
CER, operando sem carga. Estas tensoes, antes da compensacao, apresentaram con-
tetidos harmonicos de quinta e sétima ordem devido ao efeito do dead-time. Contudo,
apos a compensacao, estas componentes foram atenuadas. Para o segundo caso de
estudo, as tensoes apresentaram baixa distor¢ao harmonica total e também um bom

comportamento dinamico frente a variagoes de carga.

Ja o terceiro caso estudado, onde a carga é resistiva, desequilibrada e conectada en-
tre as fases “c” e “b”, a malha de controle proposta foi capaz de manter um baixo THD
na tensao de saida, compensando as tensoes harmonicas satisfatoriamente. Esta estra-
tégia de controle nao ¢é capaz de compensar o harmonico de terceira ordem inerente a
cargas desequilibradas, contudo, de acordo com os resultados, o THD foi relativamente

baixo.

Nos ultimos casos estudados, o CER foi testado em cenarios mais exigentes. Em
ambos casos, pode-se notar uma qualidade da tensao de saida aceitavel com THD,

embora existam componentes harmonicos de décima primeira e décima terceira ordem.

Por fim, os resultados se mostraram congruentes com a modelagem matematica



95

e com os resultados experimentais, embora haja limitacoes no protétipo montado em

laboratério.

6.1 PRODUCAO CIENTIFICA RESULTANTE DESTA PESQUISA

Nesta secao estao listados de forma cronoldgica os artigos cientificos publicados,
aceitos para publicacao e em processo de revisao, resultantes direta ou indiretamente
das pesquisas conduzidas durante este trabalho de mestrado. Estes trabalhos represen-

tam uma parte importante dessa pesquisa.

[1] Igor D. N. de Souza, Pedro M. de Almeida, Pedro G. Barbosa, Carlos A. Duque,
Paulo F. Ribeiro. Digital Double Voltage Loop Control of a VSI with LC Output Filter.

Electric Power System Research. (Sob revisao).

2] Igor D. N. de Souza, Gabriel A. Fogli, Pedro G. Barbosa, Pedro M. de Almeida,
Janaina G. de Oliveira. Projeto de Controladores por Modos Deslizantes de um Con-
versor Fonte de Tensao Utilizado Para Conectar um Sistema de Geragao Fotovoltaico
a Rede Elétrica. Congresso Brasileiro de Automdtica (CBA), 2016, Vitdria, Espirito

Santo.
6.2 TRABALHOS FUTUROS
Sao sugeridos alguns temas para futuros desdobramentos deste trabalho:
e Implementar a estratégia proposta para niveis de tensao mais altos, cargas com
conteidos harmonicos mais altos e maior poténcia.
e Investigar o comportamento do sistema frente a variagoes bruscas de carga;

e Estudar e implementar outras estratégias de amortecimento ativo e compara-las;

e Estudar outras estratégias de controle lineares e nao-lineares e comparar os re-

sultados;
e Implementar o restante do PHIL;
e Conectar o CER com o restante da estrutura do PHIL;

e Testar todo o sistema PHIL;
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APENDICE A - CONDICIONAMENTO DOS SINAIS ANALOGICOS
E PWM

Os circuitos de condicionamento e protecao de sinais utilizados neste trabalho sao

apresentadas nas Figuras 48 e 49, e foram desenvolvidos em (GARCIA, 2010).
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