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RESUMO

A presente tese contribui para a analise, modelagem e projeto de controladores dis-
cretos de um sistema de geracao fotovoltaico de 30 kWp conectado a rede elétrica
sem filtros passivos. O conversor fonte de tensao (VSC) de interface é interligado a
rede elétrica usando somente as indutancias de dispersao de um banco de transfor-
madores monofédsicos como filtros harmonicos. Modelos discretos sao desenvolvidos
tanto para o lado CC quanto para o lado CA do conversor. A modelagem do lado
CA foi feita nos sistemas de coordenadas a0 e dg0. Ja a modelagem da dinamica
do lado CC foi feita no sistema de coordenadas dq de acordo com balanco de potén-
cia entre os terminais do VSC. Baseado nos modelos obtidos, duas estratégias basicas
foram investigadas e discutidas para projetar os compensadores discretos usados para
controlar as correntes sintetizadas por um sistema de geracao fotovoltaico no modo
de corrente. Resultados experimentais mostram que o uso apenas de controladores
lineares, proporcional-integral (PI) e proporcional-ressonante (PR), sintonizados na
componente fundamental nao é suficiente para manter a qualidade das correntes ger-
adas dentro dos padroes internacionais, devido a operacao nao linear do transformador
de conexao. Para contornar o problema anterior duas solugdes foram investigadas: (i)
inclusao de multiplos controladores ressonantes nas coordenadas af3; e (i) inclusao de
um controlador repetitivo em paralelo com o controlador PI nas coordenadas dq. Resul-
tados experimentais mostraram que ambas estratégias sao adequadas para compensar
as componentes harmonicas. Finalmente, foi proposta uma estratégia para controlar o
conversor durante faltas assimétricas (Fault-ride through) e eliminar as oscilagdes no
barramento CC durante condigoes de desbalango. O controlador proposto é composto
por uma parcela PI e duas parcelas ressonantes, as quais controlam as componentes
média e oscilante, através da injecao correntes de sequéncia positiva e negativa na rede,
respectivamente. Resultados de simulacao mostram que o controlador proposto é ade-
quado para eliminar as oscilagoes no barramento CC sem prejudicar as estabilidade do

sistema.

Palavras—chave: Energia solar fotovoltaica, controle digital, controle no modo de cor-
rente, controlador repetitivo, controlador ressonante, controle durante faltas assimétri-

cas



ABSTRACT

The current thesis contributes to the analysis, modelling and design of discrete time
controllers which aim is to control a 30 kI¥p photovoltaic dispersed generation system
connected to the electric grid without passive filters. In fact, the interface voltage—
sourced converter (VSC) is connected to the grid using only the leakage inductance of
a single—phase transformer bank as harmonic filters. Initially, discrete time models are
developed to the converter’s DC—side as well as to the AC—side. The AC—side mod-
elling is performed on a0 and dq0 coordinate systems. On the other hand, the DC-side
dynamics are modeled on the dg frame according to the power balance between the con-
verter’s terminals. Based on the models obtained, strategies to control the converter in
the current mode control on the a8 and dg are developed and a methodology to design
the controllers are addressed in details. Experimental results shown that only the use
of linear controllers, proportional-integral (PI) and proportional-resonant (PR), tuned
on the fundamental component are not sufficient to guarantee the quality of the gener-
ated currents according to international standards. This is due to the operation of the
connection transformer in a nonlinear region. In order to overcome this drawback, two
solutions are taken into account: (i) inclusion of several parallel resonant controller
in af frame; and (i) inclusion of a repetitive controller in parallel with the PI con-
troller in the dg frame. Experimental results shown that both strategies are suitable
to compensate the harmonic components on the output current. Finally, a strategy
is proposed to control the system under asymmetrical faults (fault-ride through) and
to mitigate the voltage oscillation on the DC-side during unbalance conditions. The
proposed controller is composed of a PI part and two resonant parts, which controls the
average and the oscillating voltage components, through the injection of positive and
negative sequence currents into the grid, respectively. Simulation results shown that
the proposed controller is suitable to mitigate the DC-side voltage oscillations without

jeopardizing the system stability.

Keywords: Solar photovoltaic energy, digital control, current-mode control, repetitive

controller, resonant controller, fault-ride through control
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poténcia reativa instantanea nos terminais CA do conversor
poténcia reativa instantanea no ponto de acoplamento comum
parcela da poténcia reativa instantanea que oscila com cosseno
parcela da poténcia reativa instantanea que oscila com seno
resisténcia propria do transformador referenciada ao primario
resisténcia de dispersao do primario do transformador
resisténcia paralela do lado CC

resisténcia de dispersao do secundario do transformador
resisténcia equivalente da rede

poténcia aparente instantanea no ponto de acoplamento comum
matriz de transformacgao de Clarke

matriz de transformagao de Park

tempo morto do sistema

periodo de amostragem

periodo do sinal

variavel de controle

tensao instantanea de fase

tensdo no barramento CC



V" tensdo nominal de fase de eixo d

Upae tensao no ponto de acoplamento

Vs tensao da rede elétrica

Vg tensao nos terminais do conversor

Yo  componente média da tensao CC ao quadrado

Y1 componente da tensao CC ao quadrado que oscila com cosseno

Yo componente da tensao CC ao quadrado que oscila com seno

Z,  impedancia equivalente da rede

Simbolos

r matriz de entrada no tempo discreto

A pequenas perturbagoes em torno do ponto de equilibrio

A'(z)  desvio em relagao a fungao de transferéncia de malha
fechada nominal da planta

Al desvio de médulo maximo

P matriz de estados no tempo discreto

U(t) funcao degrau unitério

Doz frequéncia na qual o maximo avanco de fase ocorre

) somatoério dos angulos relacionados ao projeto do controlador repetitivo

di(w)  funcdo impulso unitdrio na frequéncia

€ erro

¢ parametro do compensador com avanco de fase

n distancia minima até o ponto critico no diagrama de Nyquist

0, angulo de sincronismo no instante de tempo n

Op(w)  fase de Fy, em fungdo da frequéncia

Ops(w) fase de Cy,y em funcdo da frequéncia

0 ganho de tensao

l;, Ly coeficientes do filtro pass—baixas de média movel

Mmoo > =

constante de amortecimento do controlador repetitivo com feedforward
fluxo nos enrolamentos do transformador
deslocamento de fase

fator de amortecimento



Wo
Ws
Wn

Wnyq

We

_ 2T
variavel igual a e frCeq

angulo de sincronismo

parametro do compensador com avanco de fase
constante de tempo de malha fechada do controle de corrente
constante de tempo do controlador de corrente
constante de tempo do zero de G
deslocamento angular

avango maximo de fase

frequéncia angular

frequéncia angular de ressonancia ou sincrona
frequéncia angular da corrente de referéncia
frequéncia de corte ou da faixa de passagem
frequéncia de Nyquist

frequéncia relacionada a n

faixa de passagem da parcela ressonante



Funcoes de transferéncia

A,(z) fungao de transferéncia do filtro passa—tudo

Clos(s) funcao de transferéncia do controlador ressonante baseado
na fungao cosseno

Cap(2) funcao de transferéncia do controlador deadbeat

Cprr(z) funcao de transferéncia da transformada discreta de Fourier

Ci(2) fungao de transferéncia do controlador PI de corrente

C/"(2)  funcdo de transferéncia do controlador ressonante
discretizado pelo método FOH

Ce (2) fungao de transferéncia do controlador ressonante

discretizado pelo método FOH com conpesacao de atrasos

Ci(2) funcao de transferéncia do controlador com avanco de fase
p(2) funcao de transferéncia real da planta em malha fechada
C’pi(s) funcao de transferéncia do controlador PI
Cpr(s) funcao de transferéncia do controlador PR
pr(S) funcao de transferéncia do controlador PR baseado na
transformada de Laplace do seno
Cpr,,.(s) fungdo de transferéncia do controlador PR néao ideal
Cre(2) fungao de transferéncia do controlador repetitivo

C};Og(z) funcao de transferéncia do controlador de tensao
de eixo d de sequéncia negativa
C’};‘y’: (z)  funcao de transferéncia do controlador de tensao
de eixo ¢ de sequéncia negativa
Csen(s) funcao de transferéncia do controlador ressonante baseado

na funcao seno

Cy(2) funcao de transferéncia do controlador PI de tensao

D(z) disturbio que representa a operacao nao linear do transformador
F.(z) fungao de transferéncia do filtro anti-aliasing

Fop(2) fungao de transferéncia do filtro passa—baixas

G(z) funcao de transferéncia da planta

Glaelay(2) funcgéo de transferéncia da planta incluindo o atraso
Gms(z)  fungdo de transferéncia de malha fechada
Grq(2)  funcao de transferéncia Ayo(z)/Alf(2)

(2) funcao de transferéncia Ay, (z)/AI; (2)



G;q(z)

Hcl,v(z)
Hy (2)

funcao de transferéncia Ays(z)/Al; (2)

funcao de transferéncia de malha fechada do controle da tensao CC
funcao de transferéncia de malha aberta para o sistema de controle
da corrente deixo d de sequéncia negativa

funcao de transferéncia de malha aberta para o sistema de controle
da corrente de eixo d de sequéncia negativa com o compensador com
avanco de fase

funcao de transferéncia de malha aberta para o sistema de controle
da corrente deixo ¢ de sequéncia negativa

funcao de transferéncia de malha aberta para o sistema de controle
da corrente de eixo ¢ de sequéncia negativa com o compensador com
avanco de fase

denominador da funcao de sensibilidade

funcao de sensibilidade
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1 INTRODUCAO

A integracao de sistemas de geracao distribuidos (SGD) & rede elétrica de dis-
tribuicao tem sido um tema muito pesquisado e debatido ultimamente para atender
a crescente demanda de energia elétrica dos paises industrializados e em desenvolvi-
mento ao redor do mundo. A conexao dessas fontes, principalmente aquelas baseadas
em energias renovaveis, além de reduzir o consumo de combustiveis fosseis, apresenta
um grande apelo ambiental devido ao fato de nao serem agressivas ao meio ambiente

(EPIA, 2013).

Assim, os SGD baseados em fontes renovaveis, juntamente com os sistemas de ar-
mazenamento de energia (e.g. flywheels, baterias, supercapacitores, Superconducting
Magnetic Energy Storage (SMES), entre outros) e os sistemas de medigao e de gerenci-
amento da demanda em tempo real sao protagonistas de dois conceitos complementares

denominados redes inteligentes (Smartgrids) e microrredes (Microgrids).

Neste novo cenario, o uso extensivo de sistemas eletronicos de automacao, controle,
comunicagao, telemetria e processamento de energia sao responsaveis por transformar
as atuais redes de distribuicao de energia elétrica em “redes ativas” onde consumidores

podem atuar também como produtores de energia.
1.1 IDEN TIFICACAO DO PROBLEMA

Dentre os diversos tipos de fontes de energia renovavel, os sistemas fotovoltaicos ap-
resentaram um crescimento exponencial nas tltimas duas décadas (EPIA, 2013), sendo
a tecnologia com maior indice de crescimento, préximo de 60% na Europa (O-CADAVAL
et al., 2013). Esse crescimento é explicado por fatores como a reducao dos custos de
producao (de US$1,14/W em 2009 para US$0,41/W em 2013 (PARKINSON, 2012)),
o aumento da eficiéncia da célula fotovoltaica (Photovoltaic cell) (PV) a niveis de
44,7% (FRAUNHOFER-INSTITUT FUR SOLARE ENERGIESYSTEME, 2013) e a aprovacio
de politicas de incentivos por governos de diversos paises (EUROPEAN COMMISSION,
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2012).

Aliados aos fatores citados anteriormente, os sistemas fotovoltaicos apresentam
caracteristicas interessantes, dentre as quais podem-se citar: (i) modularidade, que
facilita a expansao da poténcia instalada; (ii) a possibilidade de instalacdo préxima
aos centros de carga, que evita a construcao de linhas de transmissao e distribuicao de
energia; (74) auséncia de partes méveis, que reduz o processo de manutengiao; (iv) o
baixo impacto ambiental, ja que os painéis PV podem ser instalados nos telhados de
residéncias e galpoes industriais, bem como em fachadas de prédios comerciais; e por

fim (v) a ndo emissao de gases responsaveis pela criacao do efeito estufa.

Apesar dos pontos positivos enumerados e, considerando os niveis de irradiagao e a
existéncia de areas para instalacao de sistemas PV no territério nacional, a utilizacao de
sistemas fotovoltaicos no Brasil para a geracao comercial de energia elétrica ainda € in-
cipiente. Os poucos sistemas conectados a rede elétrica estao em fase experimental. Em
2009 havia apenas 29 sistemas nao comerciais em operacao, totalizando uma poténcia
instalada de 153 kWp (JANNUZZI; VARELLA; GOMES, 2009). No dia 3 de julho de 2011,
foi inaugurada a primeira usina solar de geracao de energia elétrica em escala comercial,
a MPX Taud. Localizada no municipio de mesmo nome, no sertao do Ceard, a usina

tem uma capacidade instalada inicial de 1 MWp (http://www.mpx.com.br, 2012).

E importante deixar registrado aqui a participacao da Universidade Federal de Juiz
de Fora (UFJF) com a usina de maior capacidade instalada em uma institui¢ao de en-
sino brasileira e dedicada totalmente a pesquisa (31,68 kIiWp). O sistema de geracao
fotovoltaico da UFJF é formado por 264 painéis PV, modelo BP SX 120, agrupados em
onze arranjos de aproximadamente 3 kI¥p cada. Trés conversores comerciais monofasi-
cos, modelo Sunny Boy 5000US (SMA, 2011), operam injetando na rede elétrica interna
do campus a energia convertida por seis arranjos fotovoltaicos, dois arranjos por con-
versor. Os cinco arranjos PV restantes, totalizando aproximadamente 15 kWp, sao
conectados a um conversor experimental, projetado na UFJF e usado para testes e
pesquisas (http://www.ufjf.br/labsolar). Na Figura 1 é mostrada uma fotografia
onde tem-se a visao parcial dos painéis fotovoltaicos na usina solar fotovoltaica da

UFJF.
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Figura 1: Foto dos arranjos fotovoltaicos da usina solar da UFJF.

1.2 TOPOLOGIAS DE CONVERSORES ELETRONICOS PARA SIS-
TEMAS PV

Pesquisas recentes indicam indices de eficiéncia da ordem de 90% a 98% para os
conversores eletronicos de poténcia utilizados no processamento e condicionamento de
energia (TEODORESCU; LISERRE; RODRIGUEZ, 2011), (CUK, 2010). Alguns exemplos
de aplicagbes de conversores estdticos nos sistemas elétricos de poténcia (SEP) sao:
os sistemas de transmissdo em corrente continua em alta tensdo (High Voltage Di-
rect Current (HVDC)), os compensadores estaticos de poténcia reativa (Static VAR
Compensator (SVC)), os controladores usados nos sistemas flexiveis de transmissao
em corrente alternada (Flexible AC' Transmission System (FACTS)), os filtros ativos
de poténcia (Active Power Filter (APF)), as fontes ininterruptas de energia ( Uninter-
ruptible Power Supply (UPS)), os acionamentos com velocidade variavel aplicados aos
processos industriais (Adjustable Speed Drive (ASD)) e mais recentemente o aproveita-

mento de fontes de energia renovaveis (BOSE, 2010).

Devido a natureza unidirecional da energia gerada nos painéis solares fotovoltaicos,
é necessario utilizar estagios de conversao para processar e condicionar a energia antes

da mesma ser usada para alimentar cargas residenciais, comerciais e industriais em CA.

As topologias de conversores utilizadas para o condicionamento da energia oriunda
dos painéis podem ser classificadas quanto ao nimero de estagios de processamento,
como sendo de um ou dois estagios. Nos processos com dupla conversao, o primeiro
estagio é formado por conversores CC—CC enquanto que o segundo estagio é composto
por um conversor CC-CA, usualmente chamado de inversor. Ja nos processos de condi-
cionamento de estdgio uinico é empregado somente um conversor CC-CA (ALMEIDA,
2011).

Outra classificacao utilizada leva em consideragao o arranjo e a conexao dos painéis
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PV. Esta classificacao é interessante pois as topologias sao agrupadas em funcao da
poténcia gerada (SCHIMPF; SCHIMPF, 2008), (TEODORESCU; LISERRE; RODRIGUEZ,
2011) e (O-CADAVAL et al., 2013):

i. Médulos de inversores integrados: tipicamente na faixa de poténcia de 50 a 400 W

para plantas PV muito pequenas (um painel);

i1. Inversores em string: tipicamente na faixa de 0,4 a 2 kW para pequenas plantas

em telhados em que os painéis sao configurados em uma string;

i11. Inversores em multistring: tipicamente na faixa de 1,5 a 6 kW para plantas de

porte médio em telhados em que os painéis sao conectados em uma ou duas

strings;

. Pequenos inversores centrais: tipicamente utilizado em poténcias superiores a

6 kW com topologia trifasica e projeto modular, para plantas de grande porte
em telhados ou pequenas plantas de poténcia na faixa de 100 kW. Usualmente
com unidades de 6, 8, 10 e 15 kW;

v. Inversores centrais: tipicamente na faixa de poténcia de 100 a 1000 kW com

topologia trifdsica e projeto modular, para grandes plantas de poténcia na faixa
de dezenas de MW. Usualmente com unidades de 100, 150, 250, 500 e 1000 kW.

Uma terceira classificagao divide os conversores nas seguintes categorias: (i) topolo-
gias sem transformadores (transformerless); (i) topologias com transformadores de

alta frequéncia; e (i17) topologias com transformadores de baixa frequéncia.

Para sistemas de baixa poténcia, o conversor CC-CA pode ser ligado diretamente
a rede sem a utilizacao de um transformador. As configuracoes transformerless ap-
resentam uma maior eficiéncia além de tamanho e custo reduzidos. Por outro lado
elas apresentam problemas com correntes de fuga para terra (ground current leakage)

e injecao de correntes CC na rede bésica.

J& quando os procedimentos de rede exigem a isolacao galvanica deve-se optar
pelas topologias com transformadores para a conexao do sistema fotovoltaico a rede
basica. Apesar da isolagao em alta frequéncia reduzir os problemas com as correntes
de fuga, ela nao previne a injecao de componentes continuas na rede. Por outro lado,
as topologias que usam transformadores que operam na frequéncia da rede aliam a

prevencao da injecao de correntes CC a isolagao galvanica, além da possibilidade de
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ajuste do nivel de tensao. Em contrapartida, adicionam volume e custo a instalacao

(FRANCESCHINT; LORENZANT; BUTICCHI, 2012).

Na Figura 2 sao mostrados trés diagramas esquematicos das topologias mais em-
pregadas para poténcias mais elevadas (dezenas a centenas de quilowatts). Devido a
quantidade da poténcia gerada, normalmente, esses sistemas sao conectados em um
barramento de média ou alta tensao. Nestes casos, os transformadores, além de garan-
tirem a isolacao galvanica dos dois sistemas, sao fundamentais para adequar os niveis
das tensoes de saida dos conversores aos niveis das tensoes dos pontos de acoplamento
comum (PAC).

A topologia centralizada, ilustrada na Figura 2(a), utiliza apenas um inversor e foi
a topologia mais empregada no passado devido a sua simplicidade. O algoritmo de
seguidor do ponto de maxima poténcia (Mazimum Power Point Tracking) (MPPT) é
feito de maneira centralizada pelo tnico conversor presente no sistema. Os maddulos
PV sao conectados em combinagoes de configuragoes série e paralelo, normalmente
atingindo uma tensao CC méaxima de 1000 V (VDE V 0126-1-1, 2006). Dependendo do
nivel de tensao da rede CA a qual o sistema fotovoltaico sera conectado, o transformador
de interface devera ter caracteristica elevadora ou abaixadora. Uma das vantagens desse
sistema ¢ o custo reduzido por empregar apenas um conversor. Entretanto, a reduzida
eficiéncia do sistema de MPPT centralizado e menor confiabilidade, pois uma falha no
inversor interrompe toda a conversao de energia, sao desvantagens que tém tornado as

outras configuragoes mais atraentes.

As topologias multistring possuem as vantagens da modularidade e de um algoritmo
de MPPT descentralizado para cada grupo de painéis, o que torna o sistema mais
eficiente principalmente em situacoes de sombreamento. Outra vantagem é que se
algum tipo de problema ocorrer no sistema de um conversor os outros nao sao afetados,
dando continuidade a conversao de energia e facilitando a manutencao modular. Uma
desvantagem desse sistema sao as perdas mais elevadas devido ao maior nimero de

conversores estaticos.

Na configuragdo multistring de dois estagios, mostrada na Figura 2(b), os painéis
fotovoltaicos sao conectados a conversores CC-CC, normalmente elevadores, que por
sua vez sao conectados em paralelo em um tinico barramento CC o qual é a entrada de

um inversor centralizado.

Por fim, na topologia multistring de tnico estagio, mostrada na Figura 2(c), a

conversao e a injecao de poténcia na rede elétrica é feita por varios inversores conectados
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Conversor trifasico

Rede CA

Transformador
de conexao

(a) Topologia centralizada.

Barramento CC

Conversor trifasico

Rede CA

Transformador
de conexao

(b) Topologia Multistring de dois estégios.

Conversor trifasico

Rede CA

Transformador
: de conexéo
Conversor trifasico

(c) Topologia Multistring de estagio tnico.

Figura 2: Diagramas esquemadticos de trés topologias de sistemas de geragao foto-
voltaica.
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em paralelo pelo barramento CA. Essa configuracao possui a vantagem sobre a de
dois estagios pois se ocorrer uma problema em um dos inversores o sistema continua
injetando energia na rede através dos outros inversores. O que nao ocorre caso aconteca

um problema no unico inversor do sistema de dois estagios.

Independente da topologia adotada, filtros passa—baixas, de caracteristica predom-
inantemente indutiva, devem ser conectados aos terminais de saida dos conversores
fonte de tensdo VSC. No caso da utilizagao de conversores fonte de corrente (Current
Source Converter (CSC)), os filtros passivos devem ser projetado com uma caracteris-
tica predominantemente capacitiva. Esses filtros tém a funcao de eliminar os harmoni-
cos de chaveamento gerados pela operacao dos conversores, evitando que esses sinais de
alta frequéncia sejam injetados na rede elétrica (ROCKHILL et al., 2011). Desta forma,
garantindo que a instalacao atenda os requisitos estabelecidos por normas, padroes e

codigos de rede (IEEE, 2000), (IEC 61727, 2004).

Normalmente sao empregados filtros de primeira, segunda e terceira ordem, for-
mados por um indutor (filtro tipo L), um indutor e um capacitor (filtro tipo LC) ou
um indutor um capacitor e outro indutor (filtro tipo LCL), respectivamente. De uma
maneira geral, quanto maior a ordem, melhor a caracteristica de filtragem (TEODOR-

ESCU; LISERRE; RODRIGUEZ, 2011).

No caso do sistema fotovoltaico em estudo neste trabalho, devido a poténcia de
15 kW p disponivel para pesquisas e testes, a topologia trifasica de pequenos inversores
centrais de unico estagio foi escolhida para investigacao. Levando em consideracao que
as normas e recomendagoes internacionais como a (IEC 61727, 2004) e a (IEEE 1547, 2003)
estabelecem limites para a quantidade méxima de corrente CC que pode ser injetada na
rede elétrica, a solugao cléssica que emprega um transformador de baixa frequéncia sera
adotada. Propoe—se ainda nessa tese, a utilizacao apenas do transformador de conexao
como circuito de interface entre o conversor estatico e a rede elétrica, eliminando assim
os filtros passa—baixas de saida. Na verdade serao usadas somente as indutancias de

dispersao dos transformadores de conexao como filtros de primeira ordem.
1.3 MOTIVACAO DESTA PESQUISA

Com o aumento do nimero de conversores estaticos conectados a rede elétrica,
o desenvolvimento de estratégias de controle eficientes é fundamental para garantir a
operagao estavel dos novos SEP. Nesse sentido, as pesquisas envolvendo o projeto e

implementacao de reguladores robustos tém recebido muita atencao dos pesquisadores
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nos ultimos anos.

De uma forma geral, hda uma busca por controladores de simples implementacao e
que apresentem desempenho dinamico elevado e erros de regime permanente nulos. Na
maioria das aplicagoes, esses controladores sao projetados com uma malha interna de
corrente para garantir uma maior robustez ao sistema de controle (KAZMIERKOWSKI;

MALESANI, 1998).

Dos diversos controladores empregados se podem citar as versoes lineares PI e PR.
Apesar de alguns deles ja terem sido bastante estudados e desenvolvidos na literatura,
uma investigacao mais detalhada deve ser feita para explorar seu potencial e aumentar
seu desempenho nesse nicho especifico de aplicagoes no qual o conversor é conectado
diretamente a rede elétrica. Uma outra vertente interessante envolve as combinagoes
de dois ou mais controladores com objetivo de agregar boas caracteristica de cada

estratégia de controle.

Uma segunda linha das pesquisas associadas a conexao de sistemas de geragao es-
taticos a rede elétrica envolve o desenvolvimento de topologias de conversores com o
intuito de gerar tensoes de saida com multiplos niveis e elevados indices de qualidade
(RODRIGUEZ et al., 2002). Apesar desse topico nao ser o foco principal desse trabalho,
a utilizacao de conversores multiniveis permite reduzir o estresse sobre os semicondu-
tores e o volume dos filtros passivos de saida, os quais podem se transformar em pontos
criticos dessas instalacoes devido as perdas e problemas relacionados a ressonancias
harmonicas. O uso de dispositivos de amplo bandgap (high—bandgap), principalmente
carbeto de silicio (Silicon Carbide — SiC) e nitreto de gélio (Gallium Nitride — GaN)
(HUDGINS et al., 2003), também é uma area de pesquisa bastante ativa cujo objetivo
principal é melhorar a eficiéncia dos conversores (BIELA et al., 2011). Entretanto, os
custos destes dispositivos ainda sao elevados se comparados aos semicondutores con-

vencionais.

1.4 CONTROLE DIGITAL

A utilizacdo de plataformas como processadores digitais de sinais (Digital Signal
Processor (DSP)) ou dispositivos légicos programéveis (Field-Programmable Gate Ar-
ray (FPGA)) para implementar controladores discretos em sistema envolvendo conver-
sores estdticos de poténcia tornou-se muito comum nos ultimos anos (MAKSIMOVIC;
ZANE; ERICKSON, 2004). Uma das grandes vantagens da utilizacao dessas plataformas

digitais, de uso geral ou dedicadas, é a possibilidade da implementacao de leis de cont-
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role sofisticadas, que levam em consideragao nao-linearidades, variacoes de parametros,
estratégias de auto-andlise e auto-sintonia, o que é muito dificil ou impossivel de im-

plementar analogicamente (BUSO; MATTAVELLI, 2006).

Outra caracteristica importante é a flexibilidade inerente dos controladores digitais,
que permite ao projetista modificar ou até reprogramar totalmente a estratégia de
controle sem modificagdes na instalagao fisica (hardware). Além da alta tolerancia

frente a ruidos e a efeitos de envelhecimento (KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998).

Contudo, em grande parte desses sistemas, os projetistas usam modelos matemati-
cos descritos no dominio do tempo continuo para ajustar os parametros dos contro-
ladores para uma posterior implementacao digital. Entretanto, as observacoes e con-
clusoes obtidas para o tempo continuo nao podem ser diretamente aplicadas aos con-
troladores digitais, que trabalham no dominio de tempo discreto, e portanto, os efeitos

ou a influéncia do processo de digitalizagao nao devem ser ignorados.
1.5 PRINCIPAIS CONTRIBUICOES DESTA PESQUISA
As principais contribuicoes desta tese de doutorado sao:

1. Desenvolvimento de uma metodologia para a conexao de sistemas de geragao
fotovoltaico a rede elétrica sem a utilizagao de filtros passivos nos terminais de
saida do conversor estatico. De fato, sao utilizadas somente as indutancias de
dispersao dos transformadores de conexao como interface entre a rede elétrica e

o conversor fonte de tensao;

1. Desenvolvimento de modelos matematicos discretos de grandes sinais para o lado
CA do conversor nas coordenadas a0 e dq0 e a comparagao entre os modelos no

dominio de tempo continuo e discreto;

117. Obtengao de um modelo matematico discreto de pequenos sinais para o lado
CC do conversor nas coordenadas dg0. O modelo leva em consideracao sistemas
desequilibrados assim como a influéncia da indutancia e da resisténcia do lado
CA na dinamica do lado CC. Fungoes de transferéncia que relacionam tanto a
parcela média quanto as parcelas oscilantes da tensao no barramento CC com as
correntes de sequéncia positiva e negativa foram obtidas, possibilitando o projeto

de controladores para que ambas as parcelas sejam controladas;

1. Projeto de controladores ressonantes discretos de corrente nas coordenadas a30.
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Projeto e utilizacao de multiplos controladores ressonantes para reduzir o con-
teido harmonico das correntes injetadas na rede devido a operacao do transfor-

mador de conexao em uma regiao nao linear;

v. Projeto de controladores PI discretos de corrente nas coordenadas dq0. Proposta
de um controlador repetitivo recursivo digital para ser conectado em paralelo com
o controlador PI com o intuito de reduzir o conteido harmonico das correntes
injetadas na rede, devido a operacao do transformador de conexao em uma regiao
nao linear. Desenvolvimento da metodologia de projeto do controlador repetitivo

baseado na estabilidade do sistema;

vi. Projeto de um controlador PI discreto para controlar a parcela média da tensao

no barramento CC;

vii. Proposta e projeto de um controlador discreto para controlar o conversor du-
rante faltas assimétricas (fault-ride through) e eliminar as oscilagoes de segunda
harmonica no barramento CC. Assim como evitar a geracao de correntes com
componentes de terceira harmonica de sequéncia positiva durante os momentos

de falta.
1.6 ORGANIZACAO DA TESE
O restante desta tese estd organizada da seguinte forma:

e No Capitulo 2 ¢ apresentado uma revisao dos controladores de corrente mais

utilizados no controle de conversores fonte de tensdo no modo de corrente.

e No Capitulo 3 ¢ feita a modelagem matematica no dominio de tempo discreto
para os lados CC e CA do sistema de geragao disperso fotovoltaico. Os modelos

desenvolvidos serao usados para projetar os controladores do SGD fotovolaico.

e No Capitulo 4 sao apresentadas as estratégias usadas neste trabalho para con-
trolar o conversor VSC no modo de corrente. Metodologias de projeto no dominio

de tempo discreto sao detalhadas para o controle nos sistemas de coordenadas

ap0 e dq0.

e No Capitulo 5 é abordado o projeto do controle da componentes média e os-
cilantes da tensao no barramento CC, durante condigoes normais de operacao

assim como durante faltas assimétricas.



39

e Finalmente, no Capitulo 6, sao apresentadas as conclusoes finais e consideragoes

gerais sobre essa tese assim como propostas para trabalhos futuros.

e No Apéndice A ¢é apresentado de maneira sucinta a representacao de grandezas
trifasicas como fasores espaciais, e sua representagao nos sistemas de coordenadas
af e dgq.

e No Apéndice B é apresentado a modelagem do lado CA do conversor no tempo
continuo, assim como a teoria das poténcias instantaneas para condicoes bal-

anceadas e desbalanceadas.
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2 CONTROLADORES DE CORRENTE PARA CONVERSORES
ESTATICOS CONECTADOS A REDE ELETRICA: UMA REVISAO

2.1 INTRODUCAO

Existem duas estratégias basicas para controlar os VSC conectados a rede elétrica.
A primeira é conhecida como controle no modo de tensdo (voltage—mode control)
(VMC) e domina as aplicagdes em altas poténcias como os controladores de FACTS.
Nesta estratégia a injecao de poténcia é controlada variando—se o angulo de fase e a
amplitude das tensoes de saida do VSC em relacao as tensoes no ponto de acoplamento
comum (PAC). Apesar de simples e empregar poucas malhas de controle, deve—se pre-
ver uma estratégia auxiliar para proteger o conversor contra sobrecorrentes ou correntes

de curto—circuito (YAZDANI; IRAVANI, 2010).

A segunda estratégia é denominada controle no modo de corrente (current—mode
control) (CMC). Nesta estratégia, as correntes sintetizadas pelo conversor sao contro-
ladas diretamente por um compensador dedicado. Desse modo, as poténcias injetadas
na rede elétrica sao controladas pela amplitude e fase das correntes em relacao a tensao
no PAC. Neste caso, além do VSC estar protegido contra sobrecorrentes, ele terd uma
caracteristica robusta contra variagoes nos parametros do sistema e apresentara um de-
sempenho dinamico superior e preciso (KAZMIERKOWSKI; MALESANT, 1998). Devido as
vantagens mencionadas acima, aliada a outras vantagens como melhor protecao, mel-
hor estabilidade e resposta mais rdpida (KAZMIERKOWSKI; KRISHMAN; BLAABJERG,

2002), o CMC sera a estratégia de controle investigada e adotada nesse trabalho.
2.2 CONTROLE NO MODO DE CORRENTE

As estratégias usadas para controlar os conversores eletronicos no modo de cor-
rente podem ser divididas em duas grandes categorias: (i) controladores lineares e (ii)

controladores nao-lineares.

Essas duas categorias podem ser subdivididas em diversas subcategorias. Na Figura
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3 é mostrada uma arvore com a classificacao de algumas das diversas estratégias em-
pregadas na literatura, dentre elas estao os controladores deadbeat (DB), proporcional—
integral (PI), proporcional-ressonante (PR), controlador repetitivo (controlador repe-
titivo (repetitive controller) (RC)), histerese, controle por modos deslizantes (sliding
mode control) (SMC), controlador nebuloso (Fuzzy), controlador preditivo, entre out-

Ios.

[Controle de corrente]

[ DIB ][ Ill ][ PIR ][ RIC ] [Hist;rese][Sl\lﬂc][Fulzy]( Predlitivo ](Ou:ros]

Figura 3: Classificacao dos controladores de corrente.

Nas proximas secoes uma revisao do estado da arte das principais técnicas sera

feita.
2.3 CONTROLE POR HISTERESE

O controle por histerese é uma estratégia antiga e largamente utilizada para con-
trolar os conversores eletronicos no modo de corrente. E uma abordagem que apresenta
uma boa performance, utilizando como critérios de performance o erro de corrente e
a distor¢ao harmonica total (Total Harmonic Distortion) (THD) (BUSO; MALESANTI;
MATTAVELLI, 1998) e (TILLL; TONIELL, 1998). Essa boa resposta se deve ao fato da
auséncia de um modulador, pois os estados das chaves sao obtidos diretamente do erro
de corrente, o que resulta na resposta mais rapida possivel do VSC (BORLE; NAYAR,
1995), (BUSO; MATTAVELLI, 2006).

A idéia basica por tras do controlador de corrente por histerese é obter os sinais
de comutacao dos interruptores a partir da comparacao do erro de corrente atual com
uma banda de histerese fixa, como ilustrado na Figura 4. Apesar de simples e extrema-
mente robusta, esta técnica apresenta varias e conhecidas caracteristicas insatisfatorias
(BROD; NOVOTNY, 1985) e (PAN; CHANG, 1994). Dentre elas, pode-se destacar o fato
de que o controle por histerese produz uma frequéncia de modulacao variante no tempo.
Fato que, em geral, é responsavel por diversos problemas que vao desde a dificuldade

no projeto do filtro de saida a excitacao de ressonancias indesejadas no SEP. Outro
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aspecto negativo, é que a performance do controle basico por histerese com banda fixa
é afetada negativamente pela interacao das correntes de cada fase em um sistema com o
neutro isolado. Somados a dificuldade na protecao do conversor devido a caracteristica
randomica dos ciclos de trabalho, aumento das perdas e estresse dos semicondutores
quando altas frequéncias de comutacao sao requeridas. Além da ondulagao de corrente
significativa quando o conversor opera em baixas frequéncias (BUSO; MALESANT; MAT-
TAVELLI, 1998), (KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998) e (MALESANI; TENTI, 1990). O
espalhamento de frequéncia ainda pode causar torques indesejados e aquecimento das

maquinas elétricas (BOSE, 1990).

Figura 4: Diagrama de blocos do controle de corrente por histerese monofasico.

Apesar das inumeras desvantagens citadas anteriormente, ainda hoje o controle
de corrente por histerese continua sendo utilizado no controle de conversores estaticos
(GUPTA, 2012), (YAO; XIAO, 2012) e (MAO et al., 2012). A longa vida desta técnica é
devida as continuas melhorias como a eliminagao do acoplamento entre as fases (YAO;
XIAO, 1990) e (MOHSENI; ISLAM, 2010), o emprego de histerese com banda varidvel,
em que a flutuagao da frequéncia de chaveamento fica limitada ou fixada em um pré-
determinado valor e, desta forma, o espectro harmonico fica concentrado nas altas
frequéncias, tendo uma caracteristica que se assemelha a modulagaio PWM (RAHMAN

et al., 1997), (BUSO et al., 2000) e (GEORGE; MISHRA, 2009).

Outras estratégias de controle tém sido agregadas ao controle de corrente por his-
terese com intuito de acompanhar os progressos tecnoldgicos dos conversores eletronicos
conectados a rede. Dentre elas se podem destacar: o controle da tensao do ponto cen-
tral de retificadores trifasicos de trés niveis (DALESSANDRO; ROUND; KOLAR, 2008);
desenvolvimento de varios niveis de banda de histerese para reduzir as componentes
harmonicas e a frequéncia de chaveamento (PAN; HUANG; LI, 2004); aplicagao a conver-
sores multiniveis (SRIKANTHAN; MISHRA; RAO, 2009) e (SHUKLA; GHOSH; JOSHI, 2011);

aplicacao do controle de corrente por histerese melhorado no controle de turbinas e6li-
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cas com gerador de indugao duplamente alimentado (Doubly—Fed Induction Genera-
tors) (DFIG) (MOHSENT; ISLAM; MASOUM, 2011); controle no modo de corrente por
histerese no sistema de coordenadas sincrono baseado no vetor espacial (SUUL et al.,
2011).

Apesar do controle por histerese ser essencialmente analégico em sua origem, avangos
nos processadores digitais possibilitaram a implementagao desse tipo de controle de

forma totalmente digital (STEFANUTTIL MATTAVELLIL, 2006).

2.4 CONTROLADOR DEADBEAT

O controlador deadbeat pertence a familia de controladores preditivos (TIMBUS et
al., 2009), sendo exclusivamente digital (MOUDGALYA, 2007). Este compensador calcula
a variavel de controle para periodos posteriores ao atual, de forma que o erro entre o

sinal de referéncia e a saida da planta seja eliminado apds um numero fixo de amostras.

A funcao de transferéncia de malha fechada de uma planta com um controlador

deadbeat pode ser escrita como:

Gmf(z) B Cdb(Z)G(Z)

1+ Ca(2)G(2)’ 2

em que Cg(z) é a fungdo de transferéncia do controlador deadbeat e G(z) é a fungao

de transferéncia da planta no tempo discreto.

Nas aplicagoes de controladores deadbeat no controle de conversores estaticos, o
tempo necessario para eliminar o erro depende dos atrasos intrinsecos da planta que
sao os: tempo de processamento, o tempo de modulacao e tempo morto no disparo dos
interruptores semicondutores (MOUDGALYA, 2007) e (MATTAVELLI, 2005). Pode-se

entao reescrever a funcao de transferéncia de malha fechada como:

Gg(z) = 27", (2.2)

em que k > 1 ek =T,/T;, sendo T, o tempo morto do sistema e T o periodo de
amostragem. Substituindo (2.2) em (2.1) pode-se reescrever a funcao de transferéncia
do controlador deadbeat como:

Z—k

Caol2) = T H a0

(2.3)
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A analise de (2.3) mostra que apds z~* atrasos o controlador deadbeat apresenta um
modelo inverso da planta, isto é, reduzindo (2.1) para G,y (2) = 1. Essa caracteristica
garante uma resposta dinamica extremamente rapida para a planta com o controlador
deadbeat, sendo possivel rastrear sinais senoidais com uma boa precisao. Consequente-
mente o seu uso nas aplicagoes de conversores conectados a rede elétrica CA se torna
vantajoso. Contudo, eles possuem a desvantagem de serem muito sensiveis a incertezas
nao modeladas, as variagoes paramétricas da planta e aos ruidos de medi¢ao (EMADI

et al., 2009), (MALESANT; MATTAVELLI; BUSO, 1999) e (TIMBUS et al., 2009).

Diversas melhorias ja foram propostas com o objetivo de suprimir ou diminuir os
efeitos dessas limitacoes. A maioria delas é baseada na adicao de observadores ou
estimadores para compensar os atrasos computacionais, nao—linearidades da planta,
melhorar a rejeicao de disturbios ou reduzir a sensibilidade devido a incertezas na
planta (YOKOYAMA; KAWAMURA, 1994), (G.K.HUNG; C.C.CHANG; C.L.CHEN, 2001),
(MATTAVELLI, 2005), (MOHAMED; EL-SAADANY, 2007), (MORENO et al., 2009), (WEST;
LORENZ, 2009), (HUERTA et al., 2010) e (LEE et al., 2011).

2.5 CONTROLADOR PROPORCIONAL-INTEGRAL

O controlador PI é uma das técnicas de controle mais estudadas, conhecidas e bem
estabelecidas na literatura, possuindo uma ampla aplicacao pratica. Ele normalmente é
utilizado para rastrear sinais estacionarios ou que variam lentamente no tempo (OGATA,
1995). Desta maneira, o controlador PI quando utilizado para rastrear sinais senoidais,
como a corrente saida de um inversor, implicard em erros de fase e de amplitude que

podem ser explicados pelo principio do modelo interno (MOUDGALYA, 2007).

Yazdani e Iravani (2010) mostram que o erro de regime de um controlador PI, cuja

funcao de transferéncia é dada por

ki

Cpi(S) = k?p -+ E (24)

quando empregado para controlar um VSC no modo de corrente, depende da faixa de

passagem do sistema de malha fechada. Assumindo a seguinte corrente de referéncia

i*(t) = I cos(wit + ¢)U(2), (2.5)

em que [ e ¢ sao a amplitude e o angulo de fase inicial da corrente de referéncia,
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respectivamente; w; é a frequéncia do sinal e U(t) é a fungdo degrau unitério. A
corrente sintetizada pelo conversor possuira a seguinte forma
, I
i(t) = ——=cos (Wit + ¢ + \;), (2.6)
1+ (Tu}i>2

em que o deslocamento de fase é dado por

N\ = —tan"t (Tw;), (2.7)

sendo 1/7 a faixa de passagem do sistema em malha fechada.

As equagoes (2.6) e (2.7) sugerem que se um controlador PI é empregado para
seguir um sinal senoidal, a corrente i(t) segue a referéncia i*(¢f) com erros tanto de

amplitude quanto de fase.

Com base na analise anterior, um sinal de comando senoidal poderia ser sintetizado
com atenuacao e atraso de fase despreziveis, se a constante de tempo 7 for suficiente-
mente pequena. Entretanto, a escolha do valor de 7 muito pequeno, ou seja, fazer com
que o sistema de malha fechada possua uma constante de tempo consideravelmente

pequena, pode nao ser possivel devido a limitagoes praticas (YAZDANT; IRAVANI, 2010).

Por exemplo, um controlador de corrente com uma constante de tempo de malha
fechada 7 = 2 ms é considerada répida o suficiente para controlar grande parte dos
conversores eletronicos de alta poténcia conectados a rede. Na Figura 5 é mostrado o
resultado de simulagao da corrente sintetizada por um conversor com um controlador
PI com essas caracteristicas. O conversor rastreia um sinal de referéncia de corrente
senoidal de 60 Hz com uma atenuacao de amplitude de 20% e um atraso de fase de
37°.

Corrente [A]
o

— i)
—i'®

T
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08
Tempo [s]

Figura 5: Erro de fase e amplitude em estado permanente quando um controlador PI
é empregado para seguir sinais senoidais.
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Para contornar o problema descrito no paragrafo anterior, se pode usar a transfor-
magao de Park (PARK, 1929) (Apéndice A) para referenciar as tensoes e correntes num
sistema de coordenadas girante, também denominado sistema de coordenadas sincrono
ou simplesmente sistema dq0 (SCHAUDER; CADDY, 1982), (ROWAN; J.KERKMAN, 1986)
e (LEHN; IRAVANI, 1998). Essa transformagcao garante um comportamento estaciondrio
para os sinais de tensao e corrente do conversor, possibilitando projetar os controladores
PI para obter um ganho unitario para sinais senoidais, garantindo assim um erro de

estado estaciondario nulo em malha fechada.

A frequéncia sincrona wy utilizada na transformacao de Park deve ser ajustada para
ser igual a frequéncia da rede elétrica, ou da componente harmonica h, que se deseja
controlar. Ou seja, wyg = hwi, onde w; = 27 f;, sendo f; a frequéncia fundamental
da rede. Essa frequéncia deve ser estimada, juntamente com angulo de fase 6; das
tensoes do ponto de conex@o do conversor, por um circuito de sincronismo (Phase—
Locked Loop (PLL)) que pode ser implementado digitalmente em um DSP (CHUNG,
2000) e (ROLIM; COSTA; AREDES, 2006). Para componentes de sequéncia negativa
deve-se utilizar wy = —hw; (YAZDANI; IRAVANI, 2006).

Apesar da utilizacao da transformacao de Park ser benéfica no que diz respeito a
simplicidade do controlador que pode ser empregado, ela introduz acoplamentos entre
as correntes e tensoes de eixo direto (d) e em quadratura (¢) quando existem indutores
e capacitores no circuito (KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF, 2002). Esses acoplamentos
devem ser compensados para evitar uma reducao do desempenho e o comprometimento

da resposta transitéria do conversor (BRIZ; DEGNER; LORENZ, 2000).

A Figura 6 mostra um diagrama de blocos simplificado do controle de corrente
nas coordenadas dgq de um conversor trifasico, fonte de tensao com filtro de saida de
primeira ordem, em que L e R sao a indutancia e a resisténcia série do filtro de saida.
Nota-se que além do controlador PI, representado pela fungao de transferéncia Cp;(s),
é feito um desacoplamento entre os eixos direto e em quadratura. Maiores detalhes

sobre a obtengao desse diagrama de blocos sao apresentados em (ALMEIDA, 2011).

Pesquisas recentes, baseadas no controle de conversores nas coordenadas sincronas,
tém investido na melhoria do desacoplamento entre os eixos (KHAJEHODDIN et al., 2011)
e (REYES et al., 2012), na rejeigao de disturbios (BAHRANT; KENZELMANN; RUFER, 2011)

e no incremento da estabilidade em sistema em malha fechada (BAHRANI et al., 2013).
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Figura 6: Diagrama de blocos simplificado do controle de corrente nas coordenadas dgq.

2.6 CONSIDERACOES SOBRE A IMPLEMENTACAO DIGITAL DO
CONTROLADOR PI

Na implementacao digital pode-se usar diferentes métodos para discretizar a fungao
de transferéncia do controlador PI (KOWALCZUK, 1993). Na Tabela 1 estdo mostrados
as relagoes entre as frequéncias complexas, no tempo continuo e no tempo discreto,

para os principais métodos de discretizacao ou integragao discreta (EMADI et al., 2009).

Para o caso do controlador PI, os métodos de discretizagao nao apresentam uma
grande diferenga em termos de resposta dinamica e estabilidade se a frequéncia de
amostragem for grande o suficiente. De uma maneira geral, para um limite de 3% de
distorcao em relacao a resposta no dominio de tempo continuo, tem—se que a razao
fs/ [ entre a frequéncia de amostragem (f;) e a frequéncia de interesse (f) deve ser
maior que 20 para os métodos de Euler e maior que 10 para o método de Tustin (BUSO;
MATTAVELLI, 2006). Como consequéncia, o método bilinear, também denominado
método de integracao trapezoidal é o mais empregado na implementacao digital de
controladores do tipo PI devido ao erro de fase nulo apresentado, independente da

frequéncia de amostragem.

Um outro ponto importante na implementacao digital dos controladores PI é a
utilizagao de técnicas anti-reset windup para evitar que a parcela integral continue
acumulando erro durante os periodos em que a saida do controlador atinja os limites
de saturacdo. Maiores detalhes sobre essa técnica sao apresentados em (MOUDGALYA,

2007) e (OGATA, 1995).
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Tabela 1: Principais métodos de discretizagao.

Método ‘ Equivaléncia
Zero—pole matching 2y = 515
11—271
Eul i S
uler progressivo s T
1 — —1
Euler regressivo S = “
T
2\ 1—z1
Bilinear (Tustin) s = (i) T z—l
P 0 Bili hw 1— 271
rewarping Bilinear s =
g tan (20) | 14271
X
Zero—order hold Xz)=01-zhHZ {gl {ﬁ} }
S =k,
1 — —1\2 X
First—order hold X(2) = &ff ot ﬁ
21T, 52 -
Invariancia ao impulso X(2)=T,Z{L"[X (s)] |t:kTs}

2.7 CONTROLADOR PROPORCIONAL-RESSONANTE

O controlador PR foi inicialmente proposto como um regulador de sinais senoidais
(ZMOOD; HOLMES; BODE, 2001). Ele introduz um ganho infinito na frequéncia de
ressonancia selecionada de maneira a eliminar o erro de regime permanente do sinal

rastreado nesta frequeéncia.

Portanto esse controlador é conceitualmente similar a um integrador que possui um
ganho muito grande em corrente continua (CC) e garante um erro de regime perma-
nente nulo para sinais nesta frequéncia (TEODORESCU et al., 2006). Assim, a parcela
ressonante do controlador PR pode ser vista como um integrador generalizado de sinais
CA (YUAN et al., 2002). A fungao de transferéncia no dominio da frequéncia complexa

do controlador PR é dada por:

Crn(s) = hy + s (—) | (23)

$2 4w

em que k,, k;, e wp sao os ganhos proporcional, integral e a frequéncia de ressonancia
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(frequéncia do sinal a ser seguido) do controlador, respectivamente.

Como o valor da constante k, afeta igualmente os sinais em todo o espectro de
frequéncia ela normalmente é projetada da mesma forma que em um controlador PI.
A mesma basicamente determina a dinamica do sistema em termos da faixa de pas-
sagem, margem de fase e ganho. Na Figura 7 é mostrada a resposta em frequéncia do
controlador ressonante descrito por (2.8). Nota—se que o controlador proporciona um

ganho infinito e deslocamento de fase nulo na frequéncia de ressonancia.
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Figura 7: Resposta em frequéncia do controlador ressonante ideal.

O controlador ressonante ¢ equivalente a implementacao de dois controladores PI
em dois sistemas de coordenadas sincronos, um de sequéncia positiva e um de sequéncia
negativa (MATTAVELLI, 2001a) e (TEODORESCU et al., 2006). Consequentemente, o
controlador PR ¢é capaz de seguir referéncias senoidais de uma frequéncia especifica,
tanto de sequéncia positiva quanto negativa, com erro de estado estacionario nulo.
Outra vantagem desse controlador sobre o PI nas coordenadas sincronas é que nao
existe acoplamento cruzado entre as variaveis de controle, se implementado no sistema

de coordenadas estacionério.

Para evitar problemas relacionados com o ganho infinito na frequéncia de ressonan-
cia do controlador PR, pode-se modificar (2.8) reescrevendo a funcao de transferéncia

do controlador conforme mostrado a seguir:

2w,
Cpr..(s) =k, + ki, = , 2.9
prn(5) = byt b () (29)

em que w, é a faixa de passagem da parcela ressonante. Essa nova fungao de trans-

feréncia possui um ganho finito, como ilustrado na Figura 8, entretanto relativamente
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elevado para garantir um erro de regime desprezivel na frequéncia de ressonancia.
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Figura 8: Resposta em frequéncia do controlador ressonante modificado (nao ideal)
para diferentes valores de w..

Uma das vantagens do controlador PR modificado sobre o ideal é que a faixa de
passagem da parcela ressonante pode ser aumentada conforme ilustrado na Figura 8.
Assim, escolhendo w, de forma apropriada pode—se reduzir a sensibilidade do contro-
lador frente a pequenas variagoes na frequéncia de um SEP tipico, sem a necessidade

de tornar o controlador adaptativo em frequéncia.

Uma terceira formulagao do controlador PR baseada no principio do modelo in-

terno, é baseada na transformada de Laplace do seno, como mostrada a seguir:

ki,r

s2 4w’

Cpr(s) =k, + (2.10)

A fungao de transferéncia dada por (2.10) ndo é muito empregada pois ndo possui
um zero em s = (. Essa caracteristica resulta em uma resposta dinamica relativamente

mais lenta para o sistema compensado (FUKUDA; YODA, 2001).

Como a parcela ressonante possui um alto ganho na frequéncia central de ressonan-
cia e praticamente nao tem influéncia nas outras frequéncias, essa caracteristica torna
possivel a operagao de multiplos controladores ressonantes juntos, normalmente orga-
nizados paralelamente, sem reduzir a margem de fase do sistema, o que poderia causar

instabilidades.

A Figura 9 mostra a resposta em frequéncia de multiplos controladores ressonantes

em paralelo. Pode ser observado na mesma que cada controlador proporciona um alto



51

ganho na frequéncia de ressonancia, mantendo um angulo de fase zero nas frequéncias

de ressonancia de cada controlador e nas altas frequéncias.
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Figura 9: Resposta em frequéncia de multiplos controladores ressonantes nao—ideais
sintonizados para compensar as 1°, 3°, 5°, e 7° componentes harmonicas, sendo w; =

37Trad/s.

2.8 CONTROLADOR RESSONANTE NO SISTEMA DE COORDE-
NADAS SINCRONO

Os controladores ressonantes, projetados no sistema de coordenadas estacionario,
podem ser usados para garantir que uma determinada componente harmoénica de ordem
h, de sequéncia positiva ou negativa, seja rastreada com um erro nulo de regime perma-
nente com objetivos de compensar um desbalanco da rede elétrica (ZMOOD; HOLMES;

BODE, 2001).

Entretanto, quando esse controlador é implementado no sistema de coordenadas
sincrono, os integradores generalizados podem ser ainda mais eficientes, compensando
duas componentes harmoénicas simultaneamente (NEWMAN; ZMOOD; HOLMES, 2002),
(ZMOOD; HOLMES, 2003), (BOJOI et al., 2005) e (LISERRE; TEODORESCU; BLAABJERG,
2006).

Um filtro ativo de poténcia (APF) é um bom exemplo da aplicacao desta estraté-
gia, em que o mesmo ¢ utilizado para compensar alguns harmonicos gerados por um
retificador de seis pulsos. Esse tipo de equipamento eletronico consome uma corrente
com elevado conteido harmonico, sendo o 5° e o 7° os harmonicos caracteristicos mais
significativos. Uma possibilidade de se compensar essas componentes é empregar dois

controladores ressonantes (para cada eixo) no sistema de coordenadas estaciondrio,
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cujas frequéncias centrais sao 5wy e Tw;. Outra possibilidade é utilizar dois compen-
sadores do tipo PI em dois sistemas de coordenadas sincronos cujas frequéncias de
rotacao sao —bw; e 7wy, sabendo que a quinta harmoénica é de sequéncia negativa e a
sétima € de sequéncia positiva. As duas estratégias mencionadas anteriormente necessi-
tam de dois controladores para que a compensacao seja eficiente, ou seja, um para cada
harmonica. Uma terceira opcao, ¢ implementar um controlador ressonante sintonizado
em 6w, no sistema de coordenas sincrono que gira com uma frequéncia w;. Isto é pos-
sivel pois o quinto harmonico de sequéncia negativa e o sétimo harmonico de sequéncia
positiva se transformam no sexto harmonico no sistema de coordenas sincrono, pois
—bwi — w1 = —bw; e Tw; —w; = 6w;. Desta forma, apenas um controlador ressonante
é capaz de compensar as duas componentes harmonicas ao mesmo tempo (BOJOI et al.,

2005) e (LISERRE; TEODORESCU; BLAABJERG, 2006).

De uma maneira geral, controladores ressonantes implementados em um sistema
de coordenadas sincrono que gira em sincronismo com a componente fundamental de
sequéncia positiva das tensoes da rede (w;), quando sintonizados nas frequéncias 6kwy,
em que (k = 1,2,3...), sdo capazes de compensar as componentes harménicas (6k 4 1)w;

(BOJOI et al., 2005).

2.9 CONSIDERACOES SOBRE A IMPLEMENTACAO DIGITAL DO
CONTROLADOR PR

Um ponto critico da implementacao digital dos controladores ressonantes é o método
de discretizacao adotado devido a existéncia do par de polos sobre o eixo imaginario.
Neste caso as regras estabelecidas anteriormente para os controladores PI nao sao
aplicdveis, pois os métodos de baixa ordem (i.e. Euler e Tustin) ndo apresentam re-
spostas satisfatorias devido ao deslocamento do par de polos complexos e consequente-

mente dos picos de ressonancia (YEPES et al., 2010).

Devido a sua banda estreita e ao ganho muito elevado na frequéncia de ressonancia,
os PR sao muito sensiveis ao processo de discretizacao. Um pequeno deslocamento
na posicao dos polos ressonantes provoca uma reducgao significativa na capacidade do
controlador. Ou seja, um deslocamento na frequéncia de ressonancia do controlador
torna efeito a parcela ressonante desprezivel, fazendo que o controlador PR se comporte

apenas como um controlador proporcional (YUAN et al., 2002).

Yepes et al. (2010) mostraram que alguns métodos de discretizagdo causam um

deslocamento dos polos, resultando em um desvio na frequéncia em que o ganho infinito
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ocorre com relacao a frequéncia de ressonancia do projeto no tempo continuo. Esses
erros se tornam mais significantes quando a frequéncia de ressonancia aumenta. Na
pratica, pode—se dizer que a maioria dos métodos de discretizacao resultam em uma
resposta satisfatoria quando o objetivo é rastrear sinais com componentes harmonicas

de baixa frequéncia (YEPES et al., 2010).

A discretizagao também tem efeito sobre a alocagao dos zeros do controlador, mod-
ificando a sua distribuicao em relagao a funcao de transferéncia no tempo continuo.
Essas discrepancias nao devem ser ignoradas pois elas tem uma relacao direta com
a estabilidade do controlador. Conforme mencionado anteriormente, os controladores
ressonantes sao baseados na transformada de Laplace da fungao cosseno devido ao fato
que a presenga do zero melhora a estabilidade do controlador (FUKUDA; YODA, 2001).
De uma forma similar, os zeros mapeados por cada técnica de discretizacao afetaram
a estabilidade de uma maneira distinta sendo sempre muito importante empregar o

método mais adequado pelos critérios de estabilidade e desempenho.

Outro ponto importante no projeto dos controladores ressonantes é que o atraso
computacional devido ao tempo de processamento do algoritmo do controlador afeta
significativamente o desempenho do PR para altas frequéncias de ressonancia, podendo
causar instabilidades. Portanto, para seguir componentes harmonicas de ordem mais
elevada, uma estratégia que compense os atrasos deve ser incorporada ao algoritmo do

controlador (YUAN et al., 2002) e (BOJOI et al., 2005).

Em (YEPES et al., 2010) é feita uma exaustiva anélise sobre os efeitos dos métodos
de discretizacao, resumidos na Tabela 1, na implementacao do controlador ressonante

ideal. Algumas conclusoes obtidas nesse estudo sao resumidas a seguir:

i. Os métodos de Euler progressivo e regressivo nao sao apropriados para discretizar
controladores ressonantes ideais, pois eles nao mapeam os polos sobre o circulo
unitdario. Ou seja, sao incapazes de proporcionar ganhos infinitos. Os outros
métodos por sua vez sao eficazes no que diz respeito a obter ganhos infinitos nas

frequéncias de ressonancia.

it. A implementacao discreta baseada na transformagao Tustin da origem a um erro
de estado estacionario significativo devido ao deslocamento dos polos. Esse erro
aumenta com o aumento da ordem do harmonico. Portanto, eles nao sao recomen-
dados para seguir sinais com alta frequéncia. Entretanto, esses desvios podem
ser negligenciados quando aplicados a componente fundamental e harmonicos de

baixa ordem.
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i113. Implementacgoes baseadas nos métodos de discretizacao Zero—order hold, First—
order holder (FOH), impulse invariant, Tustin with prewarping e Zero—pole match-
ing proporcionam uma localizacao precisa dos picos de ressonancia, mesmo para
frequéncias de amostragem reduzidas e para altas frequéncias de ressonancia.
Consequentemente, eles sao mais apropriados para se obter erros de estado esta-

cionario nulos.

w. Os métodos que fornecem uma implementacao discreta efetiva para a compen-
sacao de atrasos sao FOH, Tustin with prewarping e Impulse invariant. As outras
técnicas podem facilmente levar o sistema a instabilidade devido a grande dife-

renca que elas produzem na resposta em frequéncia perto dos picos de ressonancia.

2.10 CONTROLADOR REPETITIVO

O controle repetitivo é baseado no principio do modelo interno (FRANCIS; SEBAKHY;
WONHAM, 1974). Este principio diz que, para garantir um erro de regime permanente
nulo para um dado sinal de referéncia, deve-se ter uma cépia do sinal a ser seguido
incluido na fungao de transferéncia em malha fechada da planta (FRANCIS; WONHAM,
1976) e (LANGARI, 1997). Assim, o controlador repetitivo é basicamente um gerador
de sinais periddicos, que pode ser tanto recursivo (ZHOU; WANG, 2003) quanto baseado
na Transformada Discreta de Fourier (DFT) (MATTAVELLI, 2001b) e (MATTAVELLI;
MARAFAO, 2004).

2.10.1 CONTROLADOR REPETITIVO RECURSIVO

O controlador repetitivo recursivo é composto por uma malha de realimentacao
positiva formada por atrasos temporais, que adiciona ao sinal de erro atual os erros de
periodos anteriores, como ilustrado na Figura 10 (MICHELS; PINHEIRO; GRUNDLING,
2004), (MICHELS; GRUNDLING, 2005), (WU; PANDA; XU, 2010), (GHETTI et al., 2010) e
(WU; ZHOU; SHE, 2011).

€ > U

A

—sTp

Figura 10: Estrutura béasica de uma malha repetitiva no tempo continuo.
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Basicamente, um sinal periédico com um periodo 7}, pode ser decomposto na série

de Fourier como

oo

)= S ape T (2.11)

h=—00
em que ay, sao os coeficientes da série (COSTA-CASTELLO; NEBOT; GRINO, 2005).

Portanto, baseado no principio do modelo interno, a seguinte funcao de transferén-

cia deve ser incluida na malha de controle

Y(s) = §H<T_— (2.12)

Yi(s) =2 — . (2.13)

Como o termo Tj, - e~ Tr%/2

¢ um atraso com ganho 7T}, é suficiente incluir o termo
1/(1 — e~ ™) no interior da malha de controle (COSTA-CASTELLO; NEBOT; GRINO,
2005). Essa funcao de transferéncia pode ser implementada através de uma malha de

—Tps

realimentacao positiva com e na realimentagao, como mostrado na Figura 10.

Do ponto de vista da frequéncia, a fungao de transferéncia (2.13) possui ganhos
infinitos nas frequéncias (k/7,), V k € Z. Essa propriedade assegura um erro nulo em

estado permanente nestas frequéncias em malha fechada.

A implementacao de atrasos no tempo continuo é uma tarefa complicada. Fe-
lizmente, a implementacao de atrasos temporais no tempo discreto é relativamente
simples. Desta forma, a funcao de transferéncia que deve ser incluida na malha de

controle no sistema discreto é

2N 1

Crc(z) = krcl — Z_N == kcmN _ 17

(2.14)

em que N =T,/T; € N, Ty é o periodo de amostragem e k,. ¢ um ganho que define a
largura dos picos de ressonancia em malha aberta em torno de cada frequéncia multipla
de 1/(NTy), e portanto, a resposta transitéria e as margens de estabilidade. Deve—se ter

em mente que, teoricamente, apenas os harmonicos abaixo na frequéncia de Nyquist



o6

(Wnyq/2 = m/T,) podem ser compensados. Na Figura 11 é mostrado o diagrama de
blocos da implementacao da malha repetitiva no tempo discreto. Ja na Figura 12 ¢é

ilustrada a resposta em frequéncia do controlador repetitivo no tempo discreto.
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Figura 12: Resposta em frequéncia da malha repetitiva no tempo discreto, f; = 60Hz
para Ty = 1/12000, N =200 e k,. = 1.

Alternativamente, o controlador repetitivo pode ser visto como um gerador de
infinitas senoides com um periodo de NT§ e todos os seus multiplos inteiros, em que
N é o ntimero de atrasos introduzidos. Isto é devido a localizagao dos pélos de (2.14)

sobre o circulo unitario, como ilustrado na Figura 13.

Usualmente, a implementagao de (2.14) na sua forma bésica leva a instabilidade,
devido ao fato de que o controlador amplifica sinais de alta frequéncia presentes no
sinal de entrada. Frequéncias nas quais existe um grande atraso de fase, normalmente
introduzido pela planta e estao presentes incertezas e nao linearidades nao modeladas.
Para assegurar as margens de estabilidade, um filtro com avanco de fase de m amostras
e os filtros Fp1(2) € Fope(2) podem ser introduzidos (ZHANG et al., 2008), dando origem

a seguinte fungao de transferéncia para o controlador
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Im

Figura 13: Mapa de polos e zeros da funcao de transferéncia (2.14) para N = 24.

Z7N+m

/ _
Crc(z) - k"”cFPbl (Z) 1 — pr2<z)Z—N ’

(2.15)

As funcoes Fjp1(2) e Fype(2) sao filtros passa—baixa utilizados para atenuar os gan-
hos introduzidos pelo controlador com o aumento da frequéncia, garantindo assim,
a estabilidade do sistema (BUSO; MATTAVELLI, 2006). Na realidade, com a inclusao
do filtro Fja(2) os polos de alta frequéncia sao deslocados para o interior do circulo
unitario conforme ilustrado na Figura 14. Essa modificacao provoca uma atenuacao
dos picos do controlador repetitivo nas frequéncias de ressonancia. Os zeros e os polos

a mais em relagao a Figura 13 foram introduzidos pelo filtro passa—baixas.

Figura 14: Mapa de polos e zeros do controlador repetitivo, para N = 24 e com a
inclusao de filtro passa—baixas Fpu(z) do tipo f;z + by + ;271

Em algumas aplicacoes, como em conversores com filtro de saida LC'L, F,; pode ser
projetado com caracteristica rejeita—faixa (notch) para evitar ressonancias introduzidas

pela planta (ZHANG et al., 2003). Na maioria das vezes, apenas um dos dois filtros passa—
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baixas ¢ implementado Fj;(2) (ZHOU; WANG, 2001), (ZHOU; WANG, 2002b), (ZHOU;
WANG, 2003), (WU; PANDA; XU, 2008) e (WU; PANDA; XU, 2010) ou Fjpa(z) (WEISS et
al,, 2004), (ESCOBAR et al., 2006) ¢ (BOLOGNANTI et al., 2008). Em outros trabalhos,
uma combinagdo dos dois filtros ¢é utilizada para uma sintonia mais precisa (TZOU et
al., 1997), (TZOU; JUNG; YEH, 1999), (YE et al., 2006), (GARCIA-CERRADA et al., 2007)
e (DELGHAVT; YAZDANTI, 2011).

Na Figura 15 é mostrado o diagrama de blocos da implementacao do controlador

repetitivo com a inclusao dos filtros passa—baixas.

€ ? , u
prl(z) + ZﬁN . prQ(Z) > krc A e
+

Figura 15: Diagrama de blocos do controlador repetitivo com a inclusao dos filtros
passa—baixa.

Tipicamente, em aplicagoes onde apenas harmonicos impares estao presentes, um
atraso de apenas N/2 amostras pode ser utilizado (BOTTERON, 2005) e (COSTA-CASTELLO
et al., 2009). Neste caso a realimentagao deve ser negativa conforme ilustrado no di-
agrama de blocos da Figura 16. Essa mudanca gera picos de ganho apenas nas har-
monicas impares, conforme pode ser observado na Figura 18, devido a localizacao dos
seus polos diferentemente do controlador original onde os picos aparecem em todos
as frequéncias multiplas da fundamental. Seguindo metodologias semelhantes out-
ras alteracoes ja foram propostas com objetivo de compensar apenas as componentes
harmonicas de ordem par, diminuir o nimero de polos, retirar polos especificos etc..

(BOTTERON; PINHEIRO, 2007).

€ U
—>| Fp(2) T»?—V Z—N/2~pr2(z) k. R N

Figura 16: Diagrama de blocos do controlador repetitivo com picos de ressonancia
apenas na harmonicas impares.

Para melhorar a resposta transitéria, um controlador PI ou proporcional-derivativo
(PD) pode ser implementado em paralelo com o controlador repetitivo (BUSO; MAT-
TAVELLI, 2006). Normalmente, apenas um ganho unitério é utilizado (GRINO et al.,
2007). A inclus@o da malha em paralelo torna o controlador repetitivo mais estdvel no
que diz respeito a margem de fase, como ilustrado na Figura 19, se comparado com a

resposta em frequéncia do controlador repetitivo original mostrado na Figura 12.
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Figura 17: Mapa de polos e zeros para o controlador com picos de ressonancia apenas
nas harmonicas impares, para N = 12.

Bul

_90 70 L T
10 10

150

Ay

o

o
T

Magnitude (dB)
[6)]
o

o
T

-50
90

451

Fase (deg)
o

Frequéncia (Hz)

Figura 18: Resposta em frequéncia da malha repetitiva no tempo discreto, com picos
ressonantes apenas nas harmonicas impares, para f; = 60Hz, T, = 1/12000, N = 100
e k,.=1.

Escobar et al. (2005) propos a inclusao de uma malha de feedforward na estrutura
original do controlador repetitivo conforme ilustrado na Figura 20. Nessa figura a
constante £ € (0,1] introduz um amortecimento no controlador, movendo os polos e
zeros para o interior do circulo unitario. A grande diferenca introduzida por essa nova
malha é que além do controlador proporcionar altos ganhos nas frequéncias multiplas de
1/(NTy), ou seja, k/NT; V k € N ele produz atenuagoes do tipo notch nas frequéncias
intermediarias 0.5(2k+1)/(NTs) V k € N, através da introdugao de zeros entre os polos
do controlador repetitivo original, com ilustrado no mapa de polos e zeros da Figura
21. Na Figura 22 ¢é mostrada a resposta em frequéncia do controlador repetitivo com

a malha de feedforward. Essa estratégia tem a vantagem de fazer a compensacao mais
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Figura 19: Resposta em frequéncia da malha repetitiva no tempo discreto em paralelo
com um ganho unitdrio, para Ty = 1/12000, N = 200 e k,. = 1.

seletiva, devido ao fato de que a sobreposicao ou a interacao entre picos de ressonancia
consecutivos sao removido pelos notches. Isto, teoricamente, permite a utilizagao de
altos ganhos e uma faixa de passagem um pouco mais larga, sem excitar as componentes

harménicas entre dois picos de ressonancia consecutivos (ESCOBAR et al., 2005).

+
g . tr‘:' I: U

Figura 20: Diagrama de blocos do controlador repetitivo com malha de feedforward em
que notches sao inseridos entre picos consecutivos de ressonancia.

Novamente Escobar et al. (2008) propuseram uma nova mudanga com base na sua
proposta anterior com intuito de alocar polos apenas nas componentes harmonicas 6k +
1, k € N da componente fundamental, que sao os harmonicos comumente encontrados
no SEP. Essa modificacao além de apresentar as vantagens citadas em (ESCOBAR et

al., 2005) requer o armazenamento de apenas N/3 amostras.
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Im

Figura 21: Mapa de pdlos e zeros do controlador repetitivo com a inclusao da malha
de feedforward para N=12.
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Figura 22: Resposta em frequéncia do controlador repetitivo com notches entre picos
de ressonancia.

2.10.2 CONTROLADOR REPETITIVO BASEADO NA TRANSFOR-
MADA DISCRETA DE FOURIER

Uma forma alternativa do controlador repetitivo é baseada em um filtro de resposta
finita ao impulso (finite impulse response) (FIR) que implementa uma transformada
discreta de Fourier (discrete Fourier transform) (DFT) cuja largura da janela tem o

seguinte periodo fundamental

Cprr(z) = % 2 { Z Ccos [% (k+ Na)] } 27k (2.16)

em que N}, sdo as componentes harmonicas a serem compensadas (MATTAVELLI, 2001b)



62

e (MATTAVELLL; MARAFAO, 2004). Esse filtro também é comumente chamado de trans-
formada discreta de cosseno (discrete cosine transform) (DCT). As mesmas caracteris-
ticas podem ser obtidas através de uma implementacao alternativa, em que o niimero

de amostras é reduzido a metade (BOJOI et al., 2011).

A implementacao desse controlador é feita através da realimentacao positiva da
saida da transformada de Fourier, em que na malha de realimentacao as amostras sao
atrasadas de N, amostras para se obter ganhos infinitos nas frequéncias de interesse,

como ilustrado na Figura 23.

CDFT(Z)

Figura 23: Controlador repetitivo baseado na DFT.

A grande diferenca entre o controlador repetitivo recursivo e o baseado na DFT
é que o ultimo proporciona picos de ressonancia apenas nas frequéncias harmonicas
selecionadas. Desta forma, os filtros passa—baixas utilizados na versao recursiva nao
sao necessarios e o processo de sintonizacao se torna mais simples. Outro ponto im-
portante é que a compensacao de mais harmonicos nao resulta em um esforco com-
putacional maior, uma vez que os coeficientes do filtro permanecem constantes (BUSO;

MATTAVELLI, 2006).

Na Figura 24 é mostrada a resposta em frequéncia do filtro DCT. Nota-se que
0 mesmo proporciona um ganho préximo a unidade apenas nas frequéncias de inte-
resse, nesse caso a fundamental a 5* e a 7* harmonicas, enquanto zera todas as outras

componentes harmonicas.

2.11 CONCLUSOES PARCIAIS

Neste capitulo foi feita uma revisao sobre os principais e mais utilizados compen-
sadores para controlar o conversor VSC no modo de corrente. A teoria por tras dos
controladores por histerese, deadbeat, proporcional-integral, proporcional-ressonante e
repetitivo foi apresentada. As vantagens e as desvantagens especificas de cada contro-
lador foram apontadas. Consideragoes sobre a implementacao digital assim como sobre

os métodos de discretizacao foram feitas para os controladores de origem analdgica.
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Figura 24: Resposta em frequéncia do filtro DCT para N, = 1,5,7e N, = 0.

O proximo capitulo aborda o desenvolvimento para se obter modelos matematicos

que descrevem a dinamica do lado CC e CA do sistema de geracao.
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3 MODELAGEM MATEMATICA DO CONVERSOR DE
INTERFACE

3.1 INTRODUCAO

Na Figura 25 ¢ ilustrado o diagrama unifilar de um SGD fotovoltaico composto por
um grupo de painéis PV ligados aos terminais de entrada de um conversor fonte de
tensao, trifasico de dois niveis com seu sistema de controle, aquisi¢ao, sensores e sinais
de disparo dos semicondutores. O conversor foi conectado a rede elétrica de distribuicao
através de apenas um transformador, cujas indutancia de dispersao e a resisténcia série
do enrolamento de cada fase sao representadas por R e L, respectivamente. Ja a rede,
por simplicidade, foi modelada por um circuito equivalente formado pela fonte de tensao
v, em série com a impedancia equivalente ZS = Ry + jw1Ls, por fase, sendo wy = 27 f;
a frequéncia angular fundamental. O capacitor CC do VSC tem uma resisténcia R,

conectada em paralelo para modelar as perdas CC do sistema.

PAC
| Sistema do VSC —>:<— Sistema CA
I | I
| p ‘ |
H:) - t !
ce qt ‘ ppac ‘

Painel —>:<— Barramento
PV | cc

, |
|
: l | & M“
| | |
I I _| : Transformador !
! ! | ; de conexdo
:éRP Ceqll ! > R L vpac RS L, Us
3 <V WM
[
|
|
|
|

Figura 25: Diagrama esquematico simplificado do sistema de geracao fotovoltaico
conectado a rede elétrica de distribuicao.

Os painéis fotovoltaicos sao conectados em série para se obter uma tensao no lado
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CC do conversor que possibilite o fluxo de poténcia ativa dos painéis para a rede sem que
a modulagao saia da regiao linear de operagao (HOLMES; LIPO, 2003). Por sua vez, os
arranjos série sao conectados em paralelo para aumentar a poténcia gerada pelo SGD.
Deve-se também conectar diodos de poténcia (D; a D,) em série com cada arranjo
fotovoltaico, como ilustrado na Figura 25, para evitar a circulacao de corrente reversa
pelos painéis PV no caso de sombreamento parcial de alguns médulos (O-CADAVAL et

al., 2013), (MAKI; VALKEALAHTI, 2012).

Na Figura 26 é mostrada a topologia basica de um VSC trifasico de dois niveis,
composto por seis interruptores semicondutores do tipo Transistor Bipolar com Gatilho
Isolado (Insulated Gate Bipolar Transistor) (IGBT), com seis diodos conectados em
antiparalelo (YAZDANT; IRAVANI, 2010). Este tipo de conversor é muito usado em
aplicagoes industriais como ASD, APF entre outras (BOSE, 2002), (AKAGI; WATANABE;
AREDES, 2007). Normalmente, o capacitor CC é grande o suficiente para garantir uma
tensao CC sem ondulagao (ripple) nos terminais de entrada do conversor. Apesar de
terem sido usados IGBTs na topologia do VSC da Figura 26, poderia ser utilizado outro
tipo de interruptor semicondutor autocomutado como, por exemplo, o Transistor de
Efeito de Campo de Oxido Metalico Semicondutor (Metal Ozide Semiconductor Field
Effect Transistor) (MOSFET) (MOHAN; UNDELAND; ROBBINS, 2002).

leg,

1g —»

@ o /Ut,a
1 ip—>

Vee —— : o Uty
Le—w

Ceq c o Vg,

- Qi| &Dz Q6—| &DG Q4_| &D4

Figura 26: Conversor trifasico fonte de tensao de dois niveis.

Os interruptores de um mesmo braco sao controlados de maneira complementar, de
modo que quando o interruptor superior estd conduzindo o inferior esta cortado e vice-
versa. Na pratica porém existe um pequeno intervalo de tempo, denominado tempo
morto (dead time), em que os dois interruptores de um mesmo brago ficam cortados.
Esse procedimento tem o objetivo de evitar um possivel curto circuito do capacitor CC
quando um dos interruptores demorar mais para comutar que o complementar para

entrar em conducao.
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Existem diferentes estratégias de chaveamento propostas na literatura para contro-
lar a amplitude, frequéncia e fase das tensoes e correntes geradas nos terminais CA dos
conversores VSC (HOLMES; LIPO, 2003). Independente de qual estratégia seja usada,
devido a operacao discreta dos interruptores de cada braco do VSC, harmonicos de

tensao e de corrente sao gerados nos terminais de saida do mesmo.

3.2 MODELAGEM DO TRANSFORMADOR DE CONEXAO

Na Figura 27 ¢ ilustrado o circuito equivalente de um transformador trifasico com
conexao A-A. Aplicando as leis de Kirchhoff podem-—se escrever as seguintes relagoes

para os circuitos formados pelos enrolamentos primario e secundario do transformador:

a,p ©

v
c,p O

Figura 27: Modelo equivalente para o transformador de conexao.

. dap,
Vabp = Tp * labp T g1
. dXpe,
Ubep = Tp * hep T =g (3.1)
dap

Veap = Tp * leap T ¢

. dgp,
Vab,s = T's * lab,s + ;t =
_ . d/\bc,s (3 2)
Ube,s = T's * Upe,s + dt ) .

_ - d>\ca,5
Vea,s = T's * Lea,s + dt

sendo as expressoes dos fluxos enlacados pelos enrolamentos primario e secundarios

escritas como se seguem

. . NS .
Aabp = Ly Gabp + Limp (Zabvp + Fplabﬁ)
Moep = Loy ivep + Linp e + N (3.3)
be,p p be,p m,p be,p Np be,s : :

)\C(va - Lp ’ anvp + Lmvp <an7p + F;ZCG,,S
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>\ab,s = Ls *lab,s + Lm,s <2ab,s + Fzzab,s>

. . N, .
)\bc,s = Ls * Ube,s + Lm,s (Zbc,s + F:Zbc,s> s (34)
/\ca,s - Ls *lea,s + Lm,s (an,s + FZ%&,S)

onde 7, e L, sao a resisténcia e a indutancia de dispersao no primaério; ry e Ly sao a
resisténcia e a indutancia de dispersao no secundario; L,,, e L, s sao as indutancias
de magnetizagao do primadrio e secunddrio, respectivamente; NV, e Ny sao o numero de

espiras do primério e secundario, respectivamente; e A representa o fluxo.

Com base nas equagoes anteriores trés circuitos equivalentes T, similares ao da
Figura 28, podem ser obtidos se as grandezas do secundéario forem referenciadas ao

primdrio (KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF, 2002).

Figura 28: Modelo equivalente T para um dos enrolamentos.

7

Em que 72 é a resisténcia do enrolamento secundario refletida ao primario; L? é a

indutancia de dispersdo do enrolamento do secundario refletida ao primdrio; v*, . ¢ a
tensao sobre a bobina secundéria refletida ao primdrio; e ¥, . é a corrente na bobina
do secundario refletida ao priméario. Essas novas grandezas estao relacionadas com as

grandezas do secundario através das seguintes relacoes:

2 2
rP = Ny r LP = Ny L PP = —Nsi e vh, = Ny v
s 89 s = S ab,s N ab,s) ab,s — N ab,s-
D s

O circuito da Figura 28 ainda pode ser representado em termos das grandezas de

fase como ilustrado na Figura 29.

Considerando que os enrolamentos do transformador sao idénticos para se efetuar
a transformacao de A para Y basta dividir os valores das indutancias e resisténcias

por trés. Como, a indutancia de magnetizacao ¢ muito maior que as indutancias de
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Figura 29: Modelo equivalente T para um dos enrolamentos em termos das grandezas
de fase.

dispersao, a corrente que flui pelo ramo magnetizante ¢ muito pequena e pode ser

desprezada.

Assim, pelas hipdtese anteriores, pode-se obter um circuito mais simplificado de-
sprezando a indutancia de magnetizacao. Desta forma, as resisténcias dos dois enrola-
mentos podem ser representadas como apenas um resistor Ra = r, + r?, assim como
as indutancias de dispersao pode ser escritas como Ln = L, + L, para o circuito
equivalente em A. Com base no mesmo raciocinio, pode-se escrever R = r,/3 +r?/3

e L=L,/3+ LP/3 para o circuito equivalente em Y.

3.3 MODELAGEM MATEMATICA DAS GRANDEZAS CA DO CON-
VERSOR

Pelo exposto, desprezando os harmonicos gerados pelo conversor de interface e
assumindo que os enrolamentos do transformador de conexao sao ligados em A-A,
pode-se escrever as seguintes relacoes das grandezas de fase para os terminais CA do

SGD da Figura 25 (MOHAN; UNDELAND; ROBBINS, 2002)

((die _ (R\. | (Vi — Vapac)
At (E) T
diy _ (RY. | (0, — hpuc)
dat (Z) brT— (3:5)
dZ'C o R . (Ut,c - Uc,pac)
(dt (Z) et

onde L e R sao a resisténcia e a indutancia do circuito equivalente em Y do trans-
formador; i,, 7, 7. sao as correntes de linha sintetizadas nos terminais do conversor;
Ua = (Utaa _Uaapac)7 Ub - (vtyb _Ubvpac)7 UC - (Utyc _vcypac)’ Sendo Ut7a7 /Utyb € vtvc as

tensoes instantaneas nos terminais do conversor € Va,,., Vb, .. € Ve, as tensoes instan-

ypac
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taneas no ponto de acoplamento comum referenciadas ao priméario do transformador,

respectivamente.

Os valores de L e R em (3.5) sdo formados pelas resisténcias préprias e indutan-
cias de dispersao das bobinas primarias e secundarias do transformador de conexao
e, portanto, seus valores dependem do tipo de conexao e da relagao de espiras entre
essas bobinas. Assim, se o transformador tem suas bobinas conectadas em Y-Y os val-
ores de L e R sao as proprias resisténcias e indutancias de dispersao, refletidas para
o enrolamento priméario. Ja se as bobinas do transformador forem ligadas em A-A
essas indutancias serao reduzidas de um fator de 1/3 (se¢ao 3.2). Ainda sobre o mod-
elo simplificado apresentado em (3.5), nao foi considerado o efeito da indutancia de

magnetizagao dos transformadores sobre as correntes de linha.

No caso das bobinas do transformador serem ligadas em A-Y nao sé os valores de L
e R sofrem alteracoes mas também as relagoes entre as tensoes terminais e as do PAC.
Em (PINHEIRO et al., 2004) e (BOTTERON; PINHEIRO, 2007) sdo apresentados modelos
mais detalhados para o transformador de interface, onde além do tipo de ligacao en-
tre as bobinas primérias e secundéarias e da inclusao da indutancia de magnetizacao,
sao propostas solugoes para evitar a magnetizagao assimétrica do transformador em
consequéncia da geragao de nivel CC nas tensoes de saida dos conversores estaticos

resultantes de erros no padrao de chaveamento.

O sistema (3.5) pode ser representado na forma de espago de estados @ (t) = Ax(t)+
Bu(t)

p ia(t) —% 0 iq(t) % 0 0 Utm(t)—va’pac(t)
o B | =] 0 =% 0 w(t) |10 £ 0 Ut (1) = Vb, (1)
io(t) o o -=& io(t) 0 0 1 Vte(t) — Ve (1)

(3.6)

Como o indice de modulacao do conversor PWM é mantido constante durante um
periodo de amostragem, o conversor estatico pode ser visto como um circuito Zero—order
holder (ZOH) (YEPES et al., 2010), (BUSO; MATTAVELLI, 2006). Portanto, utilizando
uma estratégia ZOH (OGATA, 1995) e (MOUDGALYA, 2007) para discretizar o sistema

dado em (3.6), pode-se escrever
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io(n+1) ia(n) Ut (1) = Va . (n)
ip(n+1) | =@ | iy(n) | +T| v, (n) = vp,.(n) | (3.7)
io(n+1) ic(n) Vte(n) = Ve e (1)

que representa o mesmo no espago de estados no dominio de tempo discreto; (n 4 1) e
(n) representam os tempos discretos t,41 = t(n +1) = (n+1)Ts e t, = t(n) = nTy,
respectivamente, sendo n um nimero inteiro positivo que representa o instante atual e

T, o periodo de amostragem em segundos. Em que

RTs
() 0 0
® = AT e*(%) 0 ) (3.8)
0 e_( RLTS)
e?
_( RTs
t 1—e }(% L ) 0 0
n+1 RTs
I = / Al =T Bdr = 0 # 0 . (3.9)
tn ) 7( RLTS)
0 0 =

O sistema dado por (3.7) representa a dinamica das correntes do lado CA do con-

versor no sistema de coordenadas naturais (abc) no dominio do tempo discreto.

3.3.1 MODELO NO SISTEMA DE COORDENADAS a30

O sistema dado em (3.7) pode ser referenciado em um novo sistema de coordenadas
estacionario, normalmente denominado a0, utilizando-se a transformada de Clarke

(CLARKE, 1943), como mostrado a seguir

foz,BO (n) = TCk : fabc (n> 3 (310)
em que
o
TCk :g 0 _\/73 —\/7§ ) (3.11)
1 1 1
2 2 2

¢ denominada matriz de transformacao de Clarke.
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A transformacao inversa é dada por

fabc (n) = T;,j : fa,BO (n) 5 (312)
em que
1 0 1
-1
TCk _% \/Tg L (3-13)
_1 _ V3 1
2 2

onde fue(n) = [fu(n) fo(n) fe(n)]', faso(n) = [fa(n) fa(n) fo(n)]" e’ " representa

o operador de transposi¢ao de matrizes.

Aplicando as transformagoes (3.11) e (3.13) em (3.7) pode—se representar a dinamica

das correntes do lado CA do conversor no sistema de coordenadas a0 como se segue,

i (n+1) Qo (n) Vo (1)
iﬁ (n+ 1) :GCk 7;/3 (n) +H0k vg (n) , (3.14)
ip (n+1) ip (n) v (n)

em que os subindices «, e 0 sao usados para identificar as correntes e tensoes no novo
sistema de coordenadas; v, (n) = [vy, (1) = Va,.. ()], v () = [vr, (n) — V3. (n)],

vo (1) = v, () = 0,5, ()]

As matrizes G, e H,, sao invariantes no tempo e dadas por

a 0 0
G, =T, [(I)]T;: = 0 a 0 ) (3.15)
0 a
e7
b 0 0
H,=T,[T, =] 0o b 0 |, (3.16)
0 0

_(RTs

em que a = e ( L)eb:(l—a)/R.

Comparando as matrizes ® e G, , assim como I' e H_, conclui-se que, apesar
da mudanca de coordenadas, o modelo mateméatico da planta nao sofre alteracoes.

Entretanto, essa transformacao é vantajosa para sistemas trifdsicos a trés fios, uma vez
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que nao ha circulacao de corrente de sequéncia zero. Desta forma as linhas e colunas
correspondentes a essas varidveis podem ser eliminadas (AKAGI; WATANABE; AREDES,
2007). Reduzindo, portanto, o nimero de variaveis a serem controladas de trés para
duas (YAZDANT; IRAVANI, 2010). Com relagao a presenca de componentes de sequéncia

negativa, o modelo permanece o mesmo (YUAN et al., 2002).

3.3.2 MODELO NO SISTEMA DE COORDENADAS DQO

A transformacao das tensoes e correntes, no tempo discreto, das coordenadas (abc)
para as coordenadas sincronas (dq0) e vice versa sao dadas por (KRAUSE; WASYNCZUK;
SUDHOFF, 2002)

fago (n) =T, (n) fape (), (3.17)

Jabe (n) = T;l (n) quO (n> ) (318)

sendo a matriz de Park T ,(n) dada por

sen(6,) sen(6, — %”) sen(6, — 4?”)
2

T, (n) = 3 cos(0,) cos(0, —2) cos(f, — ) | (3.19)

1 1 1

2 2 2

e7
sen(f,) cos(,) 1

T '(n) = | sen(d, — Z) cos(f,— %) 1|, (3.20)

onde fae(n) = [fa(n) fo(n) fe()]', fan(n) = [fa(n) fo(n) fo(n)] e 0, = O(n) =
w(n)t(n).

Do mesmo modo como na segao anterior, aplicando (3.19) e (3.20) em (3.7) resulta

na seguinte equagao a diferengas para a dinamica das correntes do lado CA do conversor,

iqg (n+1) iqg(n) vg (n)
ig(n41) | =Gp(n) | ig(n) | +H,(n) | vg(n) |, (3.21)
ip (n+1) ip (n) v (n)

em que os subindices d, g e 0 sdo usados para identificar as correntes e tensoes no novo

sistema de coordenadas; vg(n) = [vs, (n) — Va,.. (n)], vq(n) = [vr, (n) = Vg,.. (n)],
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vo () = v, () = 0,5, ()]

Das metodologias propostas na literatura para transformar um sistema de tensoes
e correntes nas coordenadas abc para um sistema de coordenadas sincrono, nenhuma
é destinada para sistemas nos quais as varidveis sao definidas apenas em instantes
discretos do tempo (LEHN; IRAVANI, 1999), (KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF, 2002)
¢ (YAZDANT et al., 2011). Portanto, tendo em mente as transformagcoes lineares dadas

em (3.19) e (3.20) podem-se calcular as matrizes G, (n) e H,, (n) como mostrado a

seguir:
G,,(n) = T,(n+1)[®T,"(n)
+acos(0p,11 —0,) +asen(0p1—0,) 0
= —asen(bpy1 —0,) +acos(pyr —0,) 0 |, (3.22)
0 0 +a
e7

H, (n) = T,(n+1)[TT," (n)

P

+bcos(0pi1 —0,) +bsen(bpy1 —6,) O
= —bsen(0,41 —6,) +bcos(@pi1 —6,) 0 |, (3.23)

0 0 +b

em que 0,11 = w(n+ Dt(n+1), 0, = w(n)t(n), a = ef(Ts) eb=(1—a)/R. Note

que as matrizes anteriores sao variantes no tempo.

O angulo 6,41 usado em (3.22) e (3.23) pode ser estimado integrando numerica-

mente df/dt = w sobre um periodo de amostragem Ty, ou seja,

Orir = 0, + w(n)Ts, (3.24)

onde w(n) é a frequéncia angular do sistema, no tempo t(n), detectada por um cir-
cuito de sincronismo (PLL-Phase Locked-Loop) implementado em processador digital

de sinais (DSP) (RODRIGUEZ et al., 2006).
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Assumindo que T seja muito menor que o periodo da componente fundamental

(T}), pode-se substituir (3.24) em (3.22) e (3.23) fazendo as seguintes aproximagoes

{ co8(nt1 — b)) = cos(w(n)Ty) ~ 1, (3.25)

sen(6,11 — 0,) = sen(w(n)Ty) (n)Ts.

Q
&

A titulo de exemplo, se f, > 50f; tem—se que o erro de aproximacao sera menor
que 1 % para as aproximacoes feitas em (3.25). Contudo, se houver necessidade de
aumentar o tempo de amostragem devido ao periodo necessario para o processamento
dos sinais de controle e dos algoritmos de supervisao, essa simplificacao tem que ser

reconsiderada para nao comprometer a precisao da modelagem.

Assumindo que a aproximagao em (3.25) é valida para o caso em questdo, pode—se

reescrever as matrizes G, (n) e H,, (n) como mostrado a seguir

a aw(n)Ty 0
G,.(n) = | —aw(n)T, a 0|, (3.26)
0 0 a

H,(n)=| —bwn)T, b 0]. (3.27)

Um ponto importante que deve ser destacado é que o acoplamento entre as correntes
de eixo direto e eixo em quadratura do sistema (3.21) é multiplicado por aw(n)Ts ao
invés de wL, como no caso do sistema no tempo continuo (ver Apéndice B) (KRAUSE;
WASYNCZUK; SUDHOFF, 2002). J4 a analise da matriz H, (n), mostra que no sistema
em tempo discreto surgem acoplamentos entre as tensoes de eixos dg, o que nao é

observado quando a transformacao de coordenadas é realizada no tempo continuo.

No caso em que ha componentes de sequéncia negativa no circuito, quando a trans-
formacao anterior ¢é efetuada, as varidveis em eixos dq apresentarao nao apenas a com-
ponente continua (devido as componentes de sequéncia positiva) mas também uma
oscilacao com duas vezes a frequéncia fundamental do sistema que é devida as com-

ponentes de sequéncia negativa. Nesta situacao, podem—se criar dois sub—sistemas de
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coordenadas sincronas, um para a sequéncia positiva e outro para a sequéncia negativa.
No caso da sequéncia negativa, deve-se utilizar (—6,) nas matrizes de transformagao
T, (n) (YAZDANT; IRAVANT, 2006). Separando as componentes de sequéncia, as varidveis
serao sinais continuos em seus respectivos eixos de sequéncia. Entretanto, as oscilacoes
cruzadas entre as componentes de sequéncia continuarao existindo (ver Apéndice B.2).
Consequentemente, uma estratégia de filtragem (ALMEIDA, 2011) ou estratégias mais
complexas (REYES et al., 2012) devem ser utilizadas para eliminar essas oscilagoes e

controlar o conversor de forma correta e precisa em situacoes de desbalanco.

A principal diferenca entre os sub—sistemas de sequéncia positiva e negativa nas

coordenadas dg é que os sinais dos acoplamentos sao invertidos.

3.4 MODELAGEM MATEMATICA DAS GRANDEZAS CC DO CON-
VERSOR

Para completar o modelo matematico do SGD deve-se incluir o efeito dinamico da
tensao nos terminais CC do conversor, o qual, de acordo com a Figura 25, pode ser

representado pela seguinte equacao diferencial

1, dV§
50@&

_ ppy = Yo _p (3.28)
dt — 1L pv Rp cC, .

em que Cg, é a capacitancia equivalente; Voo € a tensao sobre o banco de capacitores;
Ppy ¢é a poteéncia ativa convertida pelos painéis; I, ¢ uma resisténcia que representa

as perdas do lado C'C e Pg¢ é a poténcia ativa no lado CC do conversor.

Como as perdas do conversor podem ser modeladas por resisténcias tanto do lado
CA como do lado CC, a seguinte equagao do balango de poténcias pode ser escrita para

ui conversor sem perdas

FPee = pr, (3.29)

em que p; é a poténcia ativa instantanea nos terminais AC do conversor, a qual é dada

por

Pt = Dpac + Pr + DL, (3.30)

onde ppqc, Pr € pr, a0 as poténcias ativas instantaneas no ponto de acoplamento comum,
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a poténcia ativa instantanea dissipada na resisténcia R e a poténcia ativa instantanea
absorvida pelo banco de indutores, respectivamente. Como desenvolvido no Apéndice B
as expressoes para as poténcias anteriormente citadas sao dadas por (B.37), (B.53) e

(B.51), respectivamente.

Portanto, baseado em (3.30), (B.37), (B.51) e (B.53), a poténcia ativa instantanea
nos terminais CA do conversor pode ser reescrita em termos das parcelas média p; e
oscilante p; (SUH; LIPO, 2006b), (HU; HE, 2008)

P =Dt + D =pr + Pecos(2wit) + Pssen(2wit). (3.31)

A parcela média é dada por

_l’_

3L (dit? &t @i di
-+ + 4+ - - - - d q d q
Vdpactd F Vgpacta T Vapocta T Vg >+T< at o ar T ar T ar

S

~

|
w Nl w
o —

IS

(z’ﬁ +il iy o+ iq_2> , (3.32)

onde i e z‘j{ sao as correntes de eixos d e ¢ de sequéncia positiva, respectivamente; ¢, e

i, » da mesma forma, sao as correntes de eixos d e ¢ de sequéncia negativa no primario do

transformador, respectivamente; w; ¢é a frequéncia angular da componente fundamental

de sequéncia positiva das tensoes da rede no PAC; v e vl as componentes de
) dvpac 4;pac

sequencia positiva e Vgopae € Vg,ae &S COMpONENtes de sequencia negativa de eixo d e g,

referenciadas ao primério do transformador, respectivamente.

As parcelas oscilantes devido as interacoes entre as componentes de sequéncia pos-

itiva e negativa sao dadas por

Po = S{(vdia i 4 va 05 )
+ 2w L (ifiy —itiy) + 2R (ijiy +ifi))}, (3.33)
e
P, = §{<v it =, i =l i 4ol i’)
) $pac”d d,pac”q @pac’d dypac”q
— 2w L (ifig +ilig) 4+ 2R (ifi; —ifiy)}. (3.34)

Substituindo (3.31) em (3.28) tem-se
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2
Vo — o (pr + P.cos(2wit) + Pssen(2wqt)).  (3.35)
eq

dVZ, 2 2
dt — C, 7V R,

Finalmente, expressando V2. como ¥y, + 2y; cos(2w:t) + 2ys sen (2w t) pode-se escr-

ever o seguinte sistema (YAZDANT; IRAVANTI, 2006)

dyo __ 2 2 2 =
%= (&) P (g8 w - (&)

d

Wo—— (g )m+ 2o — ()P, (3.36)
d _ 2 1

G = \mog )2+ (g ) B

o qual representa a dinamica do lado CC do conversor.

Devido ao fato do sistema dado por (3.36) ser ndo-linear, para projetar uma malha
de controle linear realimentada, deve—se primeiramente linearizar o sistema em torno

de um ponto de operacao.

3.4.1 LINEARIZACAO DA COMPONENTE MEDIA

Baseado em (3.36), a dindmica da parcela média de V3, é dada por

dyo _ 2 2 2[3<+,+

+ .+ — .— - p—
= —Ipyr——=Yo— = |= |V 1, + v 1, +U 1, +v 2)
dt Ceq RyCeq™”  Cuq |2\ Hrec’d  Twactd = Fdpactd T Tdipactd

42 42 2 2
. 3L (dzj +dzj di, +dzq ) 3R<,+2

D .+2 2 2
a\ e T T T e ) T e Tl T H‘I) -(3.37)

Linearizando (3.37) em torno de um ponto de equilibrio, representando as varidveis
de estado como x = x4, + Az, em que A representa pequenas pertubagdes em torno
do ponto de equilibrio e o subindice (,5) representa os valores das varidveis em estado

permanente, pode-se escrever
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4 (oo + Ato) = & (Prv,, + APpy) = 75 (Yo, + Do)
2 3o+ A0f) G+ 2800) + (v, +A0p,) (i, + A7)

4dspac,ss 4d;pac

Vi, + B0z, ) (i, 80) + (v, + A0y ) (i, + A5

9spac,ss qspac
d (:+

(G + ) g G+ ) (i, + A7)+ 4 (i, + A7)

A+

dt

S (i, + A0 (i, + A+ (7, + 80) " + (i, +A¢)’]

o

(3.38)
Efetuando os produtos de (3.38), duas equagoes podem ser escritas. Uma para as

variaveis em estado permanente e outra para as pequenas pertubacoes. A parcela de
estado permanente é dada por

2

d _ 2
Eyovss - C_Eqppvass - Rpc’eqy()ass

_2 3 (7t + + = = - -~
Ceq { 2 /Udvpac,sS Zd,ss + v‘]ypaa,ss Zsts + Ud,pac,ss Zd,ss + U‘Lpaa,ss Zsts
+ 4 (dt (Zd,ss) + dt (quss) + dt <Zd7ss) + dt (/L(Lss) ) + 2 (Zd7SS + Z‘Lss + Zd,ss + Z‘Lss :

(3.39)

em que %yo =0.

188

A parcela devido as pequenas pertubacoes pode ser escrita como

d _ 2 2

E(AQO) = Coq (APPV) = RpCeq Ay,

2 J3 (. + -+ + ot
Ceq { 2 <’Ud7pac,ss AZd _I_ Avdapaczd:ss

+ Uy,

+Avg Aig v, i A By Nig
o i D i Avy Nig g, N+ Au i+ Ao A )

— {2 4 (20, A+ A7)+ 4 (200,00 + Aif?)

+4 <2¢;SSAZ‘; + Az‘f) + 4 (20 Air + Az;z)] }

— {2 [(20g, a0 + A7) + (200,000 + A7)

+ (20, Ag +Ai”) + (20,85 + A5 2)] ]

(3.40)
Negligenciando o produto entre varidveis com pequenas perturbagoes e considerando
que o PLL esta sincronizado com o eixo d de sequéncia positiva, o que resulta em

Vg ... = 0 (YAZDANI; IRAVANI, 2010), a equagdo (3.40) pode ser reescrita como
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2 3R

4 (Ayo} = (APPV) R,C qu
-& {3 ( o NI A+ A
+v dw JAig +Avg g +U;WSSA + Av ;pacz‘;ss>} (3.41)
—an U [ (200, i) + 3§ (200, Ad7) + § (2g,,045) + § (20,,,00,)] }
[

(244, 8i7) + (%ﬁssm) (2Zd,SSAZE) (24,,..86;)] } -

Aplicando a transformada de Laplace a equagao (3.41) resulta em

) = 6 APpv(5) — e Avo(s)

~ 28 (vd AT () + A0 (9)ig, + Ao, ()i,
tug Aig(s )+Avd (Vi v Dy () + A ()i, ) b

o {3L [s (204, Aig (s)) + 5 (20 Aif(s)) + 5 (2ig,, Aig (s)) + s (20, Ai ()] }
—on 1% (204,800 () + (2 Aif (5)) + (21,004 (5)) + (21g,,8ig (5))] }
(3.42)

ypac,s

que apos algumas manipulagoes matematicas pode ser reescrita como

Bn(s) (s + ) = ZAPe(s) — & {Ru,. b s (20],) + % (20),) } A9
S

2 “d,pac,ss
Ceq { < Udp

zjl"s +Avy (s)ig, +vg . Aig(s)
A (i, N7 () + A (977, ) |

q;pac q;ss

cw{rL[ (QZJSSA“ ))+8(22d Aig () + 5 (20, Aig ()] }
TR[ —|—2@d Azd()—i—Zz Az()}}

(3.43)

De (3.43) tem-se que a funcdo de transferéncia que relaciona o valor médio da

tensao do lado CC ao quadrado com a corrente de eixo direto de sequéncia positiva é

Bp(s) _ 7 { B, % (I 5 (00} an
Ait(s) <s+ 2 ' '

ou,

+ Ayo<5) 3 (Uipac,ss + 2Rzzss> 1+ 7,s
G (s) = 228) _ | (3.45)
Aij(s) Ceq <s 4 #)
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em que

Lis (3.46)
7_ — 9SS .
! vy +2Riy )
é equivalente a constante de tempo de um sistema de primeira ordem.

A equagao (3.46) indica que 7, estd diretamente relacionada com iy . Do ponto

de vista de controle, o pior caso aparece quando o zero de (3.45) estd na origem, uma
vez que o sistema nao opera consumindo poténcia ativa da rede. Em outras palavras,
isto ocorre quando a poténcia injetada na rede é nula. Portanto, para propdsitos de

controle, de agora em diante, a planta sera representada por

AyO(5> 31}3_ 1
Gl (s)=— = — ket : (3.47)
d Aif(s) o <s—|— 2 )

RpCeq

Baseado em (3.47), conclui-se que é possivel controlar a parcela média da tensao
do barramento CC através da corrente de eixo direto de sequéncia positiva, apesar da

influéncia das outras varidveis.

3.4.2 LINEARIZACAODEY; EY»

O mesmo procedimento efetuado anteriormente para linearizar g, pode ser aplicado
a y; e yo. Desta forma, a funcao de transferéncia que relaciona y; com a componente

de sequencia negativa de eixo d é dada por

Aps) 3 (Vh —2iLif + 2RI )
G_ pu— = — Pacss = *° . 3-48
() Aig (5) 2C,, (S 2 ) (3.48)

De maneira similar, pode—se relacionar y, com a componente de sequéncia negativa

de eixo ¢

_ AyQ(S) 3 <vIpac,ss - 2&.71[12-;:55 + 2Rzzss> 1
wa(8) = = 50 : (3.49)
iq () 4 (s+725)

Analisando (3.48) e (3.49) é possivel concluir que as parcelas 2y, cos(2w;t) e 2y, sen(2w;t)
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em (3.36) podem ser diretamente controladas pelas correntes de sequéncia negativa de
eixos d e ¢, respectivamente, apesar da influéncia das outras varidveis presentes no

sistema.

3.4.3 DISCRETIZACAO

Discretizando (3.47) pelo método ZOH (BUSO; MATTAVELLI, 2006), a funcao de

transferéncia da planta no dominio z pode ser escrita como

Gll)=Q1-2z"Z {31 {%} t:kT} : (3.50)
Gy, (2) = —3vad%“‘“ ) (i — Z) , (3.51)

2T

em que p = 6_ RpCEq e ‘/Cl—j;)ﬂ‘C,SS

(z) é a transformada z de v:[pac .
) »8S

Da mesma forma, discretizando (3.48) e (3.49) pelo método ZOH, tém-se

. 3R, (Vi (2) = 2 LI} () + 2RIf () 71—,
G’U,d (Z) - - 4 :—p 5 (352)
e?
. 3R, (Vi (2) = 2 LI} () +2RIT () 71—,
G,,(2) = . (Z — p) , (3.53)

em que IF (2) e I] (z)sao as transformadas z de i} e} respectivamente.
q,ss 358 q,ss 388

3.5 CONCLUSOES PARCIAIS

Neste capitulo foi apresentada a modelagem de sistema de geragao fotovoltaico
conectado a rede elétrica através apenas de transformador de interface. Equacoes
diferenciais que regem a dinamica do conversor fonte de tensao foram obtidas tanto para

o lado CC quanto para o lado CA. A modelagem do lado CA foi feita primeiramente nas
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coordenadas abc e posteriormente o modelo foi discretizado e referenciado nos sistemas
de coordenadas a0 e dq0. Ja a modelagem da dinamica do lado CC foi feita no sistema
de coordenadas dg baseada no balango de poténcia entre os terminais CC e CA do
conversor, para um sistema desbalanceado e, portanto, levando em consideracao tanto
as componentes de sequéncia positiva quanto negativa. O modelo nao—linear obtido foi
primeiramente linearizado e posteriormente discretizado. Fungoes de transferéncia que
relacionam tanto a parcela média quanto as parcelas oscilantes da tensao no barramento

CC com as respectivas variaveis de controle foram obtidas.

No proximo capitulo o sistema de controle do conversor sera projetado baseado nos

modelos obtidos nesse capitulo.



83

4 ESTRATEGIA DE CONTROLE DO CONVERSOR DE
INTERFACE

4.1 INTRODUCAO

Apesar de aumentar a oferta de energia elétrica, o crescimento do nimero de SGD

estaticos conectados a rede elétrica pode provocar instabilidades se os conversores de

interface nao forem controlados corretamente. As normas internacionais relacionadas

a interconexao de SGD tém alertado para a importancia da continuidade da operacao

desses sistemas mesmo durante situagoes de distirbios na rede (BDEW, 2008), (BRASIL

et al., 2013). Desse modo, os algoritmos de sincronizacao e controle dos conversores

eletronicos tem um papel fundamental neste cenario.

Os sistemas de controle dos conversores fonte de tensao conectados a rede elétrica

podem ter seus objetivos divididos em dois grupos (BLAABJERG et al., 2006)

i. Controle das grandezas CC (terminais de entrada):

Extracao da méxima poténcia ativa da fonte primaria de energia (e.g painéis

fotovoltaicos);

Protecao contra falhas CC.

#i. Controle das grandezas CA (terminais de saida):

Sincronizacao;
Controle da poténcia ativa injetada no sistema CA;
Controle do fluxo de poténcia reativa entre o conversor e a rede elétrica;

Controle da tensao do barramento CC (através do controle da poténcia ativa

injetada na rede);

Reducao da distorcao harmonica das tensoes e correntes sintetizadas nos

terminais CA;

Protecao contra falhas CA.
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Na Figura 30 sao ilustradas as principais funcionalidades que um sistema de controle

de um SGD fotovoltaico conectados a rede deve possuir.
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Figura 30: Sistema de controle genérico para plantas PV de tnico estagio.

Os itens listados anteriormente, juntamente com a protegao anti-ilhamento sao
considerados exigéncias minimas que o conversor de um SGD deve atender para poder
ser conectado a uma rede elétrica basica (IEEE 1547, 2003), (VDE V 0126-1-1, 2006). Adi-
cionalmente, estratégias de controle durante faltas (Fault-ride through (FRT)), servigos
auxiliares de suporte a rede como regulagao local de frequéncia e do nivel de tensao,
compensac¢ao de harmoénicos ou filtragem ativa podem ser incorporados ao sistema de

controle.

4.2 ESTRUTURAS DOS CONTROLADORES DOS CONVERSORES
ESTATICOS

Varias estruturas de controle para sistemas conectados a rede ja foram propostas e
amplamente estudadas. Alguns resultados desses estudos sao apresentados em (TIMBUS
et al., 2009), (KATIRAEI et al., 2008), (KAZMIERKOWSKI; KRISHMAN; BLAABJERG, 2002).

Uma das estruturas mais consagradas consiste em utilizar duas malhas em cascata. A
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malha interna, mais rdpida, regula a corrente injetada na rede. Enquanto que a malha
externa, mais lenta, controla a tensdo no barramento CC do conversor estético (e
consequentemente o fluxo da poténcia ativa) e o fluxo da poténcia reativa injetada no

sistema elétrico (KATIRAEI et al., 2008), (YAZDANI; IRAVANI, 2010).

A malha de corrente é responsavel pela qualidade da energia fornecida pelo SGD e
pela protecao contra curto—circuito. Portanto, a compensacao de harmonicos e a rapida
resposta dinamica sao propriedades importantes no controlador de corrente. Por outro
lado, o controlador da tensao no barramento CC e da poténcia reativa sao projetados
para balancear o fluxo de poténcia entre o SGD e a rede CA. Assim, usualmente, o
projeto desse compensador tem como foco a estabilidade do sistema, possuindo uma
dinamica relativamente mais lenta quando comparado com o controlador de corrente

(BLAABJERG et al., 2006).
4.3 ESTRATEGIA DE CONTROLE NAS COORDENADAS of

O controle nas coordenadas estaciondrias faz uso da transformada de Clarke (CLARKE,
1943) para referenciar as correntes trifasicas de saida do conversor num sistema esta-
cionario denominado «af0. Na auséncia da sequéncia zero ocorre uma redugao no
nimero de varidveis a serem controladas de trés (44,14, € i.) para duas (i, € ig). Como
as variaveis de controle continuam sendo senoidais, o uso de controladores PI conven-
cionais nao evita os erros de amplitude e fase das correntes de saida do conversor (ver

segdo 2.5) (YAZDANI; IRAVANI, 2010).

Neste caso, controladores como proporcional-ressonante (PR), proporcional-integral
complexo (PCI) e vetor complexo PI (complex vector PI) (CVPI) podem ser implemen-
tados para minimizar os erros de regime das grandezas CA (ZMOOD; HOLMES; BODE,
2001), (zZMOOD; HOLMES, 2003), (GUO; WU, 2010), (BLANCO; DEGNER; LORENZ, 1999)
e (BRIZ; DEGNER; LORENZ, 2000).

Na Figura 31 é mostrada a estratégia de controle do conversor nas coordenadas af3.
O sistema de controle é baseado em duas malhas de controle em cascata. A malha mais
externa é composta por um algoritmo MPPT, o qual é baseado no processamento das
variaveis medidas, tensao Voo e corrente Ipy sobre o arranjo de painéis. Além disso,
calcula um valor de tensao de referéncia V., que teoricamente é o ponto de operacao
em que a maxima poténcia ¢é extraida dos painéis para uma dada condi¢ao atmosférica
(irradiagao e temperatura) (ALMEIDA, 2011). O algoritmo de MPPT empregado neste
trabalho estd descrito em (KADRI; GAUBERT; CHAMPENOIS, 2011) e néo serd abordado
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em detalhes no decorrer deste texto. A tensao de referéncia é comparada com o valor
de tensao atual medido e o erro resultante processado por um controlador, gerando
assim uma corrente de eixo direto de referéncia 7. Essa corrente juntamente com
a corrente de referéncia iy S0 responsaveis por controlar a poténcia ativa e reativa,
respectivamente (ver Apéndice B). As mesmas sao referenciadas no sistema de coor-
denadas estaciondrias através da transformagao dq/af, gerando assim as correntes de
referéncia i;, e i5. A transformagao de coordenadas dgq /af é auxiliada por um circuito
de sincronismo PLL que estima a frequéncia e angulo da componente fundamental de
sequéncia positiva das tensoes da rede. O algoritmo empregado é denominado circuito
de sincronismo com duplo integrador generalizado de segunda ordem (Double Second
Order Generalized Integrator PLL) (DSOGI-PLL) sendo apresentado em (RODRIGUEZ
et al., 2006). A implementagao deste algoritmo de sincronizacao esta apresentada em

detalhes em (ALMEIDA, 2011) e nao serd abordada no decorrer deste documento.
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Figura 31: Diagrama esquematico do sistema de geracao fotovoltaico com controle nas
coordenadas af3.

A malha interna é composta por controladores de corrente, os quais processam o
erro entre as corrente de referéncia 7, e i3 e as correntes atuais que fluem no circuito,
referenciadas no sistema de coordenadas «f3. Desta forma, sao gerados os indices de
modulagao ms, 0s quais por sua vez sao utilizados pela modulagao vetorial (Space Vec-
tor Modulation) (SVM) (HOLMES; LIPO, 2003) para sintetizacao dos pulsos de disparo

dos interruptores do conversor.

Baseado no modelo discreto desenvolvido na segdo 3.3.1, tem-se que de (3.14),
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(3.15), (3.16) e introduzindo novas varidveis de controle u,(n) e ug(n), pode-se escrever

as seguintes relagoes para as tensoes terminais do conversor

Vo (n+ 1) = ug(n) + va,,,.(n), (4.1)

vy, (n+1) = ug(n) +vg,,..(n). (4.2)

A inclusao de v,,,,.(n) € vg,,,.(n) tem uma acao feedforward reduzindo o impacto
das tensoes no PAC, as quais podem ser vistas como perturbacoes, sobre o controle de

corrente, e consequentemente, simplificando o projeto dos controladores.

As linhas e colunas referentes as correntes e tensoes de sequéncia zero do sistema

(3.14) foram desprezadas pois o conversor do SGD fotovoltaico é trifasico a trés fios.

Substituindo (4.1) e (4.2) em (3.14), tem—se que o comportamento dinamico das

correntes i, (n + 1) e ig(n + 1) passa a ser descrito por

ia(n+1) = aig(n) + bug(n)
, (4.3)
’iﬁ(ﬂ + 1) = az’g(n) + buﬁ(n)
em que as correntes de cada eixo podem ser controladas separadamente através das

varidveis de controle u,(n) e ug(n).

Desprezando os harmonicos gerados pelo chaveamento do conversor de interface, e
assumindo que seja usada uma estratégia de modulagao vetorial (BUSO; MATTAVELLI,
2006) e (ZHOU; WANG, 2002a) pode—se escrever as seguintes expressoes para as tensoes

sintetizadas nos terminais do SGD

_ 2 (Vee(n) _@ cm(n
i) = 2 (Y25 Y o) = el o)

V() = \% <Vcc2(n)> mg(n) = V34 . |

em que mq(n) e mg(n) sdo os indices ou fatores de modulagao das tensoes do conversor,

(4.4)

nas coordenadas alfa e beta, respectivamente, para o tempo discreto.

Das relacoes anteriores é possivel construir os diagramas de blocos para os diagra-

mas mostrados nas Figuras 32 e 33, para os controladores de corrente dos eixos « e
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3, respectivamente. Nestas figuras os fatores de modulacao m,(n) e mg(n) sdo usados
para controlar as correntes sintetizadas pelo conversor de interface. Os blocos F,(z)
sao filtros anti-aliasing analégicos representados no tempo discreto. Os blocos C; ,-(z)

sao as transformadas z dos controladores de corrente.

VsC s planta

feed — forward

Vg pae (1)
|
m,, (n) R Ve (72 %' b1 (1)

m, (n+1)

i, (n) &, (n)

Cz',r (Z) >
- \TI zZ—a
V3 Vee(n) V3 Vee ()
3 iz P 3
£, ()]

Figura 32: Diagrama de blocos do controle de corrente para o eixo a.

VSC vﬁ,parr (n) planta

|
o vt,ﬂ(ri)%- 7 is(n)

feed — forward

ip(n) £4(n) C.) 'LT_I .
Z—a
3 Vee(n) V3 Vee(n)
‘ F@)le——

Figura 33: Diagrama de blocos do controle de corrente para o eixo f3.

Observe também nas Figuras 32 e 33 que os indices m,(n) e mg(n) foram divididos
por \/§Vcc(n) /3. Esse procedimento, além de normalizar os indices de modulagao, tem
uma acao preditiva (feed-forward) atenuando o efeito das oscilagdes em Ve nas var-
idveis de saida do controlador. O atraso z~! foi introduzido nesta figura para modelar

o tempo de processamento.
4.4 PROJETO DO CONTROLADOR PR

Considerando o comportamento oscilatério de i,(n) e ig(n) e baseado no principio
do modelo interno, duas malhas de realimentacao com controladores PR podem ser
projetadas para garantir que a corrente gerada rastreie o sinal de referéncia sem erro

de estado estaciondrio (ZMOOD; HOLMES, 2003).

O controlador ressonante é uma boa alternativa para aplicacao no controle de con-

versores conectados a rede elétrica no modo de corrente. Eles podem apresentar a
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mesma resposta transitoria e em estado permanente que os controladores PI imple-
mentados no sistema de coordenadas sincronas, além de evitarem a transformacao de

Park (VIDAL et al., 2013).

A fungao de transferéncia do controlador PR no dominio do tempo continuo é dada
por (2.8)

S
OPR(S) = k?p + kzm (45)

A implementacao digital deste controlador pode ser feita discretizando (4.5) uti-
lizando algum dos métodos mostrados na Tabela 1. Entretanto, alguns dos métodos
nao apresentam uma resposta satisfatoria, podendo em alguns casos apresentar desvio e
redugao do pico de ressonancia e a nao compensagao efetiva dos atrasos, como discutido

na segao 2.6.

Os autores Yepes et al. (2010) fazem uma comparacao e classificacao dos métodos
de discretizagao aplicados ao controlador PR. De acordo com os autores, o métodos
que possuem melhor resposta levando em consideracao os parametros de performance
como ganho infinito na frequéncia de ressonancia, desvio do pico de ressonancia, efeito
nos zeros do controlador e compensacao de atrasos, sao os métodos First—order hold,

Tustin with pre—warping e Impulse invariant.

Portanto, baseado no que foi dito anteriormente, foi escolhido o método FOH para
discretizar o controlador PR dado em (4.5), resultando na seguinte funcao de transfe-

réncia no tempo discreto (YEPES et al., 2010)

1 — cos(w,T%) 1—272
CrM ) =k, + ki, o> : 4.6
LT (2) pr 5 ( w2Ty ) {1 — 2cos(woTs)z~! + 272 (4.6)

onde k,, e k;, sao os ganhos proporcional e integral do controlador, respectivamente;

sendo w, a frequéncia angular de ressonancia.

Existem diversas metodologias para projetar os ganhos do controlador ressonante.
Elas geralmente sdo baseadas nas curvas de resposta em frequéncia (diagramas de
Bode) com as quais pode-se obter as margens de fase e ganho além da frequéncia da
banda de passagem (ZMOOD; HOLMES, 2003), (YEPES et al., 2010) e (ZMOOD; HOLMES;
BODE, 2001). Pode-se também usar técnicas modernas de otimizagao baseadas por
exemplo em algoritmos genéticos para o mesmo fim (LENWARI; SUMNER; ZANCHETTA,

2009). Entretanto, métodos baseados no diagrama de Bode nao sdo adequados para
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analise de estabilidade em sistema mais complexos em que as curvas de ganho e fase
cruzam 0 dB ou 180° diversas vezes (FRANKLIN; POWELL; EMAMI-NAEINI, 2009). Desta
forma, com o intuito de contornar essas limitagoes, recentemente, Yepes et al. (2011a)
propuseram uma metodologia de projeto através do diagrama de Nyquist e da funcao de
sensibilidade. Metodologia de projeto a qual serda adotado neste trabalho para projetar

os controladores PR de corrente.

O primeiro passo para o projeto do controlador é achar a funcao de transferéncia

da planta. Portanto, baseado em (4.3) a planta pode ser modelada como

. . =) -
Cuanf() = 2D Bl 22 1m0 by

Ua(2) ug(z) R 1—az! 1—az"V

em que o atraso de processamento z ! foi incluido na funcao de transferéncia da planta.

A rejeicao do erro de um sistema em malha fechada pode ser quantificada através

da funcgao de sensibilidade

1
— 1 + Gdelay(z) . Cfoh(z)’

i,r

S(z)

(4.8)

em que o maximo valor de |S(z)| é denominado pico de sensibilidade 1/7, sendo um

indicador compacto da sensibilidade relativa do sistema (OGATA, 1995). A fungao

L(2) = 14 Geray(2) - CL7(2), (4.9)

@,

denominador de (4.8) representa a distancia da fungao de transferéncia de malha aberta

ao ponto critico (—1,07) para cada frequéncia w (z = ¢*7*) no diagrama de Nyquist.

Baseado em (4.8) e (4.9), pode-se concluir que o erro de estado estaciondrio é
inversamente proporcional a L(z). Isto corresponde ao fato bastante conhecido de que
um valor infinito de L(z) nas frequéncias de interesse garantird um erro de regime nulo

nas mesmas.

Em sistemas simples em que a resposta em frequéncia de malha aberta decai mono-
tonicamente e nao apresenta mudangas abruptas, as margens de fase e ganho fornecem
informacoes suficientes sobre estabilidade. Entretanto, em sistemas com trajetorias
mais complexas (como no caso de controladores PR), estes indicadores nao fornecem
uma informagao confidvel. Desta forma, a distancia minima 1 do ponto critico pode

ser utilizada como um indicador confiavel e compacto para quantificar a proximidade
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da instabilidade (FADALI; VISIOLI, 2009), (MOUDGALYA, 2007).

4.4.1 RELAQAO ENTRE O GANHO PROPORCIONAL E O PICO DA
FUNCAO DE SENSIBILIDADE

Devido ao fato de que a parcela ressonante do controlador apenas afeta uma pe-
quena faixa de frequéncias em torno da frequéncia de ressonancia (a nao ser que um
ganho integral muito elevado seja utilizado), o ganho proporcional pode ser calculado
separadamente baseado no pico da funcao de sensibilidade e, posteriormente, a parcela
ressonante deve ser incluida e seus efeitos analisados para que o valor de k;, possa ser

determinado.

Para obter a expressao que relaciona o ganho k,, com o pico da funcao de sensi-
bilidade 1/7, da fungdo de transferéncia da planta em malha aberta (k,, - Ggeiay(2)),
deve-se encontrar primeiro a frequéncia w, na qual |L(z)| possui o minimo global 7,.

Considerando que w,, deve satisfazer as seguintes condicoes:

O|L (™) _
0 = 0, (4.10)
e7
0? |L (erT+)
e ainda, sabendo que
L (™) =1+ ky, - Gaetay(e7). (4.12)

Fazendo z = T+ em (4.7) pode-se escrever:

Cltetay(€T7) = (1]—;) { e } . (4.13)

1 —ae=wTs

Reescrevendo (4.13) porém separando as parcelas real e imaginaria tem-se:

1—a) {[cos(szs>—acos(wTs)] H[asen(wT — sen(2wT) ]}

Gletay(e™7°) =
del y(e ) ( R 1+ a2 — 2a COS(CUTS) 1+ a? 2a COS CUT
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Substituindo (4.14) em (4.12) tem-se:

) =1 4k (L) [T oo

R 1+ a? — 2a cos(wTy)

- a) {a sen(wT,) — sen(2wTs)} _ (4.15)

Kp,r
TIFp, < R 1+ a? — 2a cos(wTy)

e aplicando as restrigoes (4.10) e (4.11) na ex-

Finalmente, calculando ‘L (eﬂ“’TS)

pressao resultante, obtém-se frequéncia para a qual 7, serd minimo:

R*(=2+3a®> — a*) + 2RM (1 + a*) + k, . R (a® — a?)
R(1+a?)—-M ’

wy, = T; " arctan [ (4.16)

em que

M =\/R(1-a)(kya? + R(1+a)). (4.17)

A substitui¢do de w, em (4.15) resulta em L (e*™+) =, e, finalmente, k,, pode

ser isolado desta equagao e reescrito como (YEPES et al., 2011a)

R -1 27" 4a73 J
b = 11—t (B (BB ) 2

1—a 3 J\12 3 3 12
2
3[1
—1-]\1/—2_ {j (a —8a~ ' + 16a 3) — Ja} } ) (4.18)
em que
J = (14 (54 —12)a > + 48" — 64a "

1/3

- 66L_177p\/ 3+ (8107 — 36) a=2 + 14da~* — 192a‘6) : (4.19)

A expressao (4.18) relaciona o ganho proporcional a distancia minima da trajetéria

de Nyquist ao ponto critico, sendo o valor de 7, um parametro de projeto.

O valor de 7, nao deve ser escolhido muito pequeno para garantir uma boa margem
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de estabilidade, além de uma atenuacao satisfatéria da frequéncia de chaveamento e
altas frequéncias, uma vez que o valor de 7, é inversamente proporcional a k,,, que
por sua vez ¢ diretamente proporcional a faixa de passagem. Portanto, escolhendo—
se 1, = 0,7, e considerando os dados da planta mostrados nas Tabela 2 e 3, pode-se
substituir os parametros anteriores em (4.19) e o resultado em (4.18). A tltima equagao
resulta no valor de k,, = 2,66 V/(A-s).

O diagrama de Nyquist para Ggeiay(2) € kpy - Gaelay(2) ¢ mostrado na Figura 34,
onde fica evidenciado que a distancia minima da trajetoria para o sistema projetado é

exatamente 7, = 0,7.

Tabela 2: Dados do transformador de conexao.

Descricao \ Valor
Poténcia aparente 32 kVA
Tensao primaério 440 V
Tensao secundério 220V
Indutancia de dispersao | 2,49 mH
Resisténcia série 1,11 Q
Tipo de conexao A-A

Tabela 3: Parametros do sistema.

Descricao \ Valor
Frequéncia chaveamento ( fg,) 20 kHz
Frequéncia de amostragem (f5) 12 kH~z
Frequéncia fundamental (f,) 60 Hz
Tensao eficaz de fase da rede (V) 127V
Induténcia de dispersao referenciada ao primério (L) | 0,83 mH
Resisténcia série referenciada ao primario (R) 0,37 Q
Capacitancia CC (Cy,) 4700 pF

A frequéncia de chaveamento do conversor foi escolhida a maior possivel para
reduzir a ondulagdo (ripple) das correntes sintetizadas. O valor da frequéncia de
amostragem foi limitado em 12 kH z devido ao tempo de processamento do algoritmo
de controle e supervisao. A escolha dessa frequéncia, multipla inteira da frequéncia
fundamental, sera importante no projeto do controlador repetitivo que sera abordado

posteriormente nessa tese.
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Diagrama de Nyquist
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Figura 34: Diagrama de Nyquist de Geiay(2) € kp, - Gaetay(2), para n, = 0,7 e ky,, =
2,66.

4.4.2 INFLUENCIA DA PARCELA RESSONANTE NA ESTABILI-
DADE DO SISTEMA

Com dito anteriormente, a parcela ressonante do controlador PR apenas afeta a
resposta em frequéncia em uma estreita faixa préxima a frequéncia de ressonancia.
Portanto, a nao ser que um ganho integral muito grande seja utilizado, a sua influéncia
na estabilidade é bem menor que a do ganho proporcional. Desta forma, apds calcular
o valor de k,, pela metodologia mostrada da secao anterior, a parcela ressonante do
controlador deve ser incluida e a influéncia de £;, na estabilidade do sistema deve ser

estudada.

Na Figura 35 é mostrado o diagrama de Nyquist da funcao de transferéncia de

malha aberta CY Oh(z) - Ggelay(2) para diferentes valores de k; ;.

i

Como pode ser visto, o aumento do ganho integral reduz a margem de estabilidade
do sistema. Para k;, = 5000 o valor de n foi reduzido de 0,7 para 0,619, o que nao
representa uma grande reducao na margem estabilidade do sistema. Portanto, como
dito anteriormente, para ganhos integrais nao muito elevados, por exemplo, menores

que 5000 para o caso estudado, a metodologia de projeto se mostra adequada.

De acordo com Yepes et al. (2011a) a escolha de k;,, = 1000 apresenta um bom

compromisso entre resposta transitéria e filtragem seletiva.
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Diagrama de Nyquist

Eixo imaginario

Eixo real

Figura 35: Diagrama de Nyquist de C’i’f ;’h(z) - Gaelay(2) para diferentes valores de k; ,
em que k,, = 2,66 e wy = wy = 27 x 60 rad/s.

4.4.3 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

O sistema de controle ilustrado na Figura 31 foi testado no protétipo experimental
no Laboratorio Solar da UFJF. Os controladores de corrente mostrados nas Figuras 32
e 33 foram implementados digitalmente utilizando um DSP TMS320F2812 ( Digital Sig-
nal Processor - DSP) da Texas Instruments. Nas Figuras 36, 37 e 38 sdo mostradas a
bancada experimental, o conversor estatico e os transformadores de conexao, respecti-

vamente.

Figura 36: Imagem da bancada experimental.

Na Tabela 4 sao mostrados os valores dos ganhos do controlador PR assim como
os parametros de projeto de acordo com a estratégia descrita anteriormente. Os con-
troladores de eixo « e § foram projetados com parametros idénticos para garantir um

comportamento dinamico semelhante para as correntes nas duas coordenadas.
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Figura 38: Detalhe do banco de transformadores de conexao.

Tabela 4: Parametros do controlador PR de corrente.

Descricao | Valor
Pico da func@o de sensibilidade (1/n,) | 1/0,7
Frequéncia de ressonancia (wy) 2 x 60 rad/s
Ganho proporcional (k) 2,66 V/A
Ganho integral (k; ) 1000 V/(A - s)

Na Figura 39 sao mostradas as correntes trifasicas instantaneas no primaério do
transformador. O sinal de referéncia i%(n) foi gerado pelo bloco MPPT e Controlador
de Tensé&o da Figura 31. O objetivo deste bloco é regular a tensao CC quando esta
tende a crescer ou decrescer em consequéncia da variacao da poténcia ativa gerada
pelos painéis PV. Ja o sinal de referéncia para a corrente i,(n) foi ajustado em 0 A.

Essas correntes sao referenciadas no sistema de coordenadas a3, como mostrado na



Figura 31, e posteriormente controladas nas coordenas af3.
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Figura 39: Correntes trifasicas no priméario do transformador [22 A/div].
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O espectro harmonico da corrente de uma das fases ¢ ilustrado na Figura 40. Ob-

serve que o quinto e o sétimo harmoénicos sao os que apresentam maior amplitude,

estando acima dos limites estabelecidos em (IEEE, 2000). A distor¢ao harménica total

(THD) desta corrente é 8,5 %, valor que também estd acima dos limites recomendados

pelos padroes internacionais (IEEE, 2000).

Amplitude

3.5

Limite das correntes harmonicas

0 10 20 30 40 50
Ordem

Figura 40: Espectro harmonico da corrente da fase “a”, THD = 8,5 %. Limites de
acordo com IEEE 929-2000.

Conforme explicado anteriormente, o sistema fotovoltaico da Figura 31 emprega

uma topologia de tinico estagio. Portanto, para garantir que o conversor seja capaz de

injetar poténcia ativa na rede, varios painéis PV sao conectados em série, de maneira

que o valor da tensao CC do conversor seja superior a valor de pico da tensao da rede

elétrica CA.
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Devido ao fato do conversor de interface ser conectado diretamente ao transfor-
mador tém—se tensoes chaveadas de amplitude V¢ e com elevado contetido harmonico
aplicadas a cada enrolamento do mesmo. Consequentemente, como este equipamento
nao foi projetado para operar com tensoes desse tipo, ele passa a operar numa regiao

nao linear, distorcendo as correntes de linha.

Como uma primeira opgao para resolver esse problema pode-se sobredimensionar
o transformador de conexao para operar nas condicoes anteriores, ou projetar filtros
passivos para serem conectados nos terminais do conversor de interface. Nos dois casos
tem-se um aumento de volume e de custo da instalagao. Uma segunda opgao que evita
mudangas na instalagao fisica é a utilizacao de varios controladores ressonantes em

paralelo. Estratégia a qual é discutida na préxima secao.
4.5 PROJETO DE MULTIPLOS CONTROLADORES RESSONANTES

Para contornar o problema da distor¢ao na corrente gerada pelo SGD, pode—se uti-
lizar multiplos controladores ressonantes sintonizados nas frequéncias das componentes

harmonicas a serem compensadas.

Como a parcela ressonante possui um alto ganho na frequéncia central de ressonan-
cia e praticamente nao tem influéncia nas outras frequéncias, essa caracteristica torna
possivel a operagao de multiplos controladores ressonante juntos, normalmente organi-
zados em paralelo. A funcao de transferéncia do controlador resultante da associagao

de diversos controladores ressonantes em paralelo é dada por

Nh
iy (2) = kipr + Y Cpr, (2), (4.20)
h

em que h é a ordem do harmonico e nj é o harmonico de mais alta frequéncia.

Devido ao fato de que k,, ¢ independente da frequéncia, o mesmo afeta todo o
espectro de frequéncia igualmente. Portanto, apenas um ganho proporcional pode ser

usado e, desta forma, o projeto do mesmo pode ser feito como descrito na Secao 4.4.1.

A frequéncia wy de cada parcela ressonante em (4.6) deve ser sintonizada de acordo

com a frequéncia da componente harmoénica a ser compensada.

Na Figura 41 é mostrado o diagrama de Nyquist para controladores ressonantes
sintonizados nas frequéncias da componente fundamental, 5%, 7¢, 11* e 13® harmonicas,

para planta dada por (4.7) e k,, = 2,66 calculado na segdo 4.4.1. De acordo com a
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figura, para frequéncias harmonicas mais altas, como a 7%, 11¢ e 13%, a andlise do
diagrama de Nyquist se torna um pouco mais complexa pois as trajetérias relacionadas
a essas harmonicas cruzam mais de uma vez o circulo de 0 dB assim como —180°. Desta
forma, o sistema apresenta ambas margem de fase positiva quanto negativa, como pode
ser visto na Figura 41 para h = 11 e h = 13. Isto nao implica em instabilidade, pois
como se pode constatar, o sistema continua sendo estavel devido ao fato de que o
ponto (—1, 70) nao é englobado a direita pela trajetéria de acordo com o aumento da
frequéncia. Além disso, o sistema pode apresentar reducao da margem de ganho ou
até margem de ganho negativa, o que nao implica na instabilidade do sistema (YEPES
et al., 2011a).

Diagrama de Nyquist

Eixo imaginario

5
-1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 15
Eixo real

Figura 41: Diagrama de Nyquist para controladores ressonantes sintonizados em difer-
entes frequéncias para k;, = 1000 e k,, = 2,66.

De uma maneira geral, de acordo com Yepes et al. (2011a), na anélise da estabili-

dade de sistemas com controladores PR deve—se ter em mente:

e A margem de ganho maior que zero nao é uma condigao suficiente ou mesmo
necessaria para garantir a estabilidade. Isto significa que em alguns casos o
sistema pode ser estavel apresentando margem de ganho negativa ou o sistema

pode ser instavel apresentando uma margem de ganho positiva.

e Para cada controlador ressonante sempre existe tanto uma margem de fase posi-

tiva quanto negativa.

Como conclusao, os fatos citados anteriormente corroboram para estabelecer que as

regras gerais para analise de estabilidade em sistemas simples, usualmente empregadas
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para controladores do tipo proporcional-integral derivativo (PID), em que o fato da
margem de ganho e de fase serem positivas sao condigbes necessarias e suficientes para
a estabilidade, nao devem ser assumidas como apropriadas quando controladores resso-
nantes estao presentes no sistema. Por outro lado, o pico da funcao de sensibilidade,
como ja dito anteriormente, deve ser utilizado como um indicador compacto e confidvel
para analise da estabilidade, pois o0 mesmo indica a distancia minima do ponto critico

para todas os possiveis frequéncias.

Apesar do sistema projetado com muiltiplos controladores ressonantes ser estavel,
para grandes valores da frequéncia de ressonancia wy, o atraso causado pelo tempo
de amostragem e processamento pode afetar a performance e até levar o sistema a
instabilidade (YUAN et al., 2002). Por esse motivo, foi proposto por Bojoi et al. (2005)

a seguinte compensagao no zero da parcela ressonante de (4.5)

s cos(kwoTy) — wo sen(kwoTs)
s2 4w

CL(s) = kpy + ki , (4.21)

em que k é o nimero de periodos de amostragem a serem compensados. De acordo
com Limongi et al. (2009), kK = 2 é o valor 6timo para a compensac¢ao. Em (YEPES et
al., 2011a) uma nova estratégia é proposta na qual a escolha do argumento em (4.21) é

baseada na minimizacao da funcao de sensibilidade.

Como a compensagao de atrasos proposta nao altera os polos do controlador, o
mesmo continua garantindo um erro de estado estaciondrio nulo nas frequéncias de

ressonancia.

Utilizando o método FOH para discretizar (4.21), tem-se (YEPES et al., 2010)

(1 — 271 [cos(kwoTs) + sen(kwoTs)woTs — cos((k — 1)woTs)]
WaTs (1 — 2271 cos(woTs) + 272)
227 sen(kwoT) [sen(woTy) — cos(woTy)]
wWaTs (1 — 2271 cos(woTs) + 272) }

CL(s) = kpy + kiy {

(4.22)

Na Figura 42 ¢é mostrado o diagrama de Nyquist para o sistema com contro-
ladores ressonantes com compensagao do atraso. Fica nitido quando comparada com
a Figura 41 que o sistema com a compensacao de atrasos possui uma margem de

estabilidade maior.
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Diagrama de Nyquist
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Figura 42: Diagrama de Nyquist para controladores ressonantes sintonizados em difer-
entes frequéncias com compensagao do atraso para k;, = 1000 e k,, = 2,66.

Os controladores da componente fundamental e da quinta harmonica nao necessi-

tam de compensacao do atraso.

4.5.1 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Para compensar as distor¢oes harmonicas nas correntes mostradas na Figura 40
foram incluidos quatro controladores ressonantes em paralelo com o controlador PR
sintonizado na componente fundamental, para cada eixo e e 5. Os controladores adi-
cionais foram sintonizados na 5%, 7%, 11* e 13* harmonicas, com k, , = 2,66 e k; , = 1000
para cada componente harmonica. Sendo que para as componentes de 7%, 11¢ e 13¢
harmonicas a estratégia de compensacao de atrasos descrita na secao anterior é empre-

gada.

Na Figura 43 sao mostradas as correntes trifasicas no primério do transformador,
enquanto que na Figura 44 sao mostradas a corrente e tensao no PAC para umas das

fases.

O espectro harmonico da corrente injetada na rede ¢ ilustrado na Figura 45. Com-
parando a mesma com a Figura 40 é visivel a reducao das componentes harmonicas nas
quais os controladores ressonantes foram incluidos, resultando em uma corrente com
baixo THD, em torno de 2,14 %, e desta forma estando de acordo com os requisitos
recomendados por IEEE (2000).

No caso em que o sistema elétrico de poténcia apresenta variagoes de frequén-
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Figura 43: Correntes trifdsicas no primario do transformador, com a inclusao de multi-
plos controladores ressonantes [22 A/div].
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Figura 44: Tensao [25 V/div] e corrente [11 A/div] no PAC com a inclusao de multiplos
controladores ressonantes
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Figura 45: Espectro harmonico da corrente da fase “a”, com a inclusao de multiplos
controladores repetitivos, THD = 2,14 %. Limites de acordo com IEEE 929-2000.

cia, a eficacia dos controladores ressonantes pode ser reduzida (TIMBUS et al., 2006).

Como solucao, pode—se tornar o controlador ressonante adaptativo em frequéncia se
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a frequéncia das tensoes da rede elétrica estimadas pelo PLL forem realimentadas em
(4.22). Entretanto, o célculo das fungdes trigonométricas presentes em (4.22) de forma
on-line, pode requerer um tempo de processamento precioso. Portanto, alternativas
como a implementacao de controladores ressonantes através de dois integradores em
que a as fungoes trigonométricas sao aproximadas pela série de Taylor (YEPES et al.,

2011Db) se torna atraente.
4.6 ESTRATEGIA DE CONTROLE NAS COORDENADAS DQ

A estratégia de controle no sistema de coordenadas sincrono, também chamado de
controle dg, utiliza da transformada de Park (PARK, 1929) para referenciar as formas
de onda senoidais de tensao e corrente num sistema de coordenas ortogonais dq0, que
gira em sincronismo com o vetor espacial das tensoes trifdasicas da rede CA. Neste
sistema de coordenadas, as grandezas alternadas e as variaveis de controle possuem
um comportamento estacionario, facilitando a implementacao dos filtros e o projeto
de controlares (KAZMIERKOWSKI; KRISHMAN; BLAABJERG, 2002). Nessa estratégia,

controladores PI apresentam respostas dinamicas satisfatorias.

Na Figura 46 é mostrada a estratégia de controle do conversor nas coordenadas
dg. O sistema de controle é baseado em duas malhas de controle em cascata em que
a malha mais externa funciona da mesma forma que no controle nas coordenadas a3,
como explicado na segao 4.3. A tnica diferenga com relagao ao controle nas coordenadas

af é que a regulacao das correntes iy e i; € feita diretamente nas coordenada dg.

Baseado no modelo discreto desenvolvido na segao 3.3.2, tem-se que de (3.21),
(3.26), (3.27) e introduzindo novas variavéis de controle uq(n) e u,(n), pode-se escrever

as seguintes relacoes para as tensoes terminais do conversor

v+ 1) = = [ ) 4 wg(n) — )T 0 0) + v, (). (429
v, (n+1) = + _““<Z)TS_ ia(n) + ug(n) + W) T va(n) + v, (). (4.24)

A inclusao de vq,,.(n) € v,,,.(n) tem uma acao feedforward reduzindo o impacto

das tensoes no PAC sobre o controle de corrente.
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Figura 46: Diagrama esquematico do sistema de geracao fotovoltaico com controle nas
coordenadas dgq.

Conforme mencionado anteriormente, as linhas e colunas referentes as correntes e
tensoes de sequéncia zero do sistema (3.21) foram desprezadas pois o conversor do SGD

fotovoltaico é trifasico a trés fios.

Substituindo (4.23) e (4.24) em (3.21) tem-se que o comportamento dinamico das

correntes iq4(n + 1) e ig(n + 1) passa a ser descrito por

z'd(n + 1) = aid(n) + bud(n)
(4.25)
iq(n+1) = aiy(n) + buy(n)

Neste novo sistema o comportamento dinamico das correntes ig(n + 1) e i,(n + 1)

esta desacoplado e pode ser controlado por ug(n) e u,(n), respectivamente.

Considerando o comportamento estaciondrio de i4 e iy, pode-se completar as re-
lagoes anteriores definido-se duas malhas de realimentagao com controladores PI (SCHAUDER;
METHA, 1993) para garantir que a corrente do conversor rastreie um sinal de referén-
cia desejado com erro de regime nulo. Assim, as expressoes no tempo discreto destes

controladores sao dadas por

-~ 6d(h) + €d(h — 1)

. , (4.26)

uq(n) = ky |ea(n) +

SHPs

h=1
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e
T, — £4(h h—1
ug(n) = ky [g(m) + 22 30 S (4.27)
Ti =
em que g4(n) = [i5(n) —ig(n)] e g,(n) = [zZ(n) —ig(n)] sdo os erros entre os sinas

de referéncia de corrente ij(n) e i7(n) e as correntes sintetizadas pelo conversor nas
coordenadas d e ¢, respectivamente; k, ¢ o ganho proporcional e 7; ¢ a constante de

tempo do controlador, respectivamente.

Desprezando os harmonicos gerados pelo chaveamento dos interruptores do con-
versor de interface, e assumindo que seja usada uma estratégia de modulacao vetorial
(BUSO; MATTAVELLI, 2006), pode-se escrever as seguintes expressoes para as tensoes

sintetizadas nos terminais do SGD

() = = <VCC2<”)> ma(n) = LV (n) - ma(n)

ony ) = = (Vo5 ) gt = By (m)-mg(n)

em que mg(n) e my(n) sdo os indices ou fatores de modulagao nas coordenadas direta

(4.28)

e em quadratura, no tempo discreto, respectivamente.

Das relacoes anteriores pode-se construir o diagrama de blocos completo do controle
de corrente do SGD fotovoltaico como mostrado na Figura 47. Nesta figura os fatores
de modulacao mg4(n) e my(n) sdo usados para controlar as correntes sintetizadas pelo
conversor de interface. Os blocos Fy(z) sao filtros anti-aliasing anal6gicos representados
no tempo discreto e os blocos C;(z) sao as transformadas z dos controladores de corrente

cujas relagoes no tempo discreto foram dadas em (4.26) e (4.27).

Observe também na Figura 47 que os indices mg4(n) e my(n) foram divididos por
V3Voe(n) /3. Esse procedimento, além de normalizar os indices de modulacio, tem
uma agao preditiva (feed-forward) atenuando o efeito das oscilagdes em Ve nas var-
idveis de saida do controlador. Os acoplamentos associados as variaveis vg(n) e v,(n),
dados em (4.23) e (4.24), foram desprezados pelo fato destas varidveis estarem multi-
plicadas pelo fator w(n)T, que foi considerado pequeno. O atraso z~! foi introduzido

nesta figura para modelar o tempo de processamento.
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Figura 47: Diagrama de blocos do controle de corrente nas coordenadas dg.

4.7 PROJETO DO CONTROLADOR PI NO SISTEMA DE COORDE-
NADAS DQ

Devido a estratégia de desacoplamento aplicada as correntes i4(n) e i,(n), dadas por
(4.23) e (4.24), o diagrama de blocos da Figura 47 pode ser reduzido a dois diagramas

simplificados, um de eixo direto e outro em quadratura, idénticos ao da Figura 48.

i) 4 _ &) Uy (n) AL

O(Z) > z_l > o

i

F ()|

Figura 48: Diagrama de blocos do controle de corrente na coordenada d.

O controlador de corrente C;(z), cuja equagao a diferencas é dada em (4.26), tem

a seguinte funcao de transferéncia no dominio z, utilizando-se a transformagao bilinear

L (a4 1)} . (4.29)

Cl<2) = kp,i |i1 + 2—7_1(2 — 1)

Como a planta G(z) = b/(z — a) possui somente um pdlo, localizado dentro do
circulo unitéario, e nenhum zero, diferentes técnicas podem ser empregadas para escolher
com seguranca os ganhos do controlador digital C;(z) (OGATA, 1995) e (MOUDGALYA,
2007), baseado nos parametros da planta que se encontram resumidos na Tabela 2 e

Tabela 3.

Assumindo que o filtro F,(z) tem ganho unitdrio de deslocamento de fase de-

sprezivel na faixa de operacao do controlador de corrente, pode-se escolher o ganho
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k, e a constante de tempo 7; para que o zero do controlador cancele o polo da planta.
Desse modo o sistema realimentado continua tendo uma dinamica de primeira ordem.
Além disso, a escolha dos parametros do controlador deve garantir uma constante de
tempo para o sistema em malha fechada 7 de 0,5 ms a 5 ms para que o SGD tenha uma
resposta transitéria satisfatéria (YAZDANI; IRAVANI, 2010) e (ALMEIDA, 2011). Com

base nessa estratégia, os parametros do PI podem ser calculados através das seguintes

relacoes
T, (1+a)
=2 L 4.30
T o0 —a) (4.30)
e
1 — e—TS/T

kpi = (4.31)

TN

b-(1+ a)
1+a

Na Tabela 5 sao mostrados os valores dos ganhos do controlador assim como

parametros de projeto de acordo com a estratégia descrita anteriormente.

Tabela 5: Parametros do controlador de corrente.

Descricao ‘ Valor
Ganho proporcional (k, ;) 0,7964 V/A
Constante de tempo do controlador (7;) 2,2 ms
Constante de tempo de malha fechada (1) 1 ms

A Figura 49 mostra a resposta em frequéncia da planta em malha fechada com o
controlador PI projetado. Ja na Figura 50 é ilustrado o diagrama de Nyquist para o
sistema de malha aberta com o PI projetado, observa—se que o sistema possui uma
margem de estabilidade grande, o que resulta em um sistema assintoticamente estavel
em malha fechada. Os controladores de eixo d e ¢ foram projetados com parametros
idénticos para garantir um comportamento dinamico semelhante para as correntes nos

dois eixos.

4.7.1 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

O sistema de controle ilustrado na Figura 46 foi implementado no prototipo ex-
perimental no Laboratério Solar da UFJF. Na Figura 51 sao mostradas as correntes
trifasicas instantaneas no primério do transformador para o controle de corrente nas
coordenadas dq desenvolvido na se¢@o anterior. O sinal de referéncia i}(n) foi gerado

pelo bloco MPPT e Controlador de Tensdo da Figura 46. Ja o sinal de referéncia
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Figura 49: Resposta em frequéncia do sistema em malha fechada.
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Figura 50: Diagrama de Nyquist para G(2)C;i(z).

da corrente 7;(n) foi ajustado em 0 A. Observe que as correntes possuem a mesma
forma das correntes ilustradas na Figura 39, as quais sao controladas no sistema de

coordenadas af3.

Stop E 1

\

350mv & J4.00ms 25.0MS/s Line £ ] .

W-+v0.00000s 1M points 0.00 V

@D Peak—Peak 1.778 V

Frequency  60.18 Hz

Figura 51: Correntes trifisicas no primério do transformador [16 A/div].

A tensao e a corrente de uma das fases no PAC sao mostradas na Figura 52,
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enquanto que na Figura 53 é mostrado o espectro harmonico desta corrente. Observe
que o quinto e o sétimo harmonicos sao os que apresentam maior amplitude, estando
acima dos limites estabelecidos em (IEEE, 2000). O THD desta corrente é 9,13 %,
que também estd acima dos limites recomendados pelos padrdes internacionais (IEEE,

2000).

stop I
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@ 625V 10.0ms 10.0MS7s Line &
[+¥0.000005 1M points 0.00 vV

{9 RMS 127.7V

Figura 52: Tensao e corrente no ponto de acoplamento comum.
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Figura 53: Espectro harmonico da corrente da fase “a”, THD = 9,13 %. Limites de
acordo com IEEE 929-2000.

Conforme explicado anteriormente, as distor¢oes nas correntes geradas pelo SGD é

resultado da operacao saturada do transformador de interface.

Como discutido na Se¢ao 4.4.3 uma primeira opgao para resolver esse problema é
sobredimensionar o transformador de conexao para operar nas condigoes anteriores ou
projetar filtros passivos para serem conectados nos terminais do conversor de interface.
Nos dois casos tem—se um aumento de volume e de custo da instalacao. Outras opcoes
que nao necessitam a modificagao da estrutura fisica do SGD estao ligados diretamente
com o controle de corrente do conversor. Dentre elas pode—se citar controladores PI
em multiplos sistemas de coordenadas sincronos, multiplos controladores ressonantes

no sistema de coordenadas sincrono (LIMONGI et al., 2009), (LISERRE; TEODORESCU;
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BLAABJERG, 2006) ou uma terceira opcao é a utilizagdo de apenas um controlador

repetitivo para cada eixo.

Na préxima secao sera feito o projeto de um controlador repetitivo para ser utilizado

em paralelo com controlador proporcional-integral projetado nesta secao.

4.8 PROJETO DO CONTROLADOR REPETITIVO

O controlador repetitivo recursivo é composto por uma malha de realimentacao
positiva formada por atrasos temporais que adiciona ao sinal de erro atual os erros de
periodos anteriores (MICHELS; PINHEIRO; GRUNDLING, 2004), (MICHELS; GRUNDLING,
2005), (WU; PANDA; XU, 2010), (GHETTI et al., 2010) e (WU; ZHOU; SHE, 2011). Desse
modo o controlador repetitivo vai “aprendendo” periodo apds periodo, e através de
compensagoes sucessivas, reduz gradualmente o erro entre o sinal de referéncia e o
medido. Consequentemente, pode—se projetar um controlador repetitivo para o SGD
fotovoltaico para eliminar a distor¢ao harmonica observada nas correntes mostradas na

Figura 51.

Na Figura 54 é mostrado o diagrama de blocos do controlador repetitivo conectado
em paralelo com o controlador de corrente projetado anteriormente. Nesta figura [};(z)
e I4(z) sao as transformadas z das correntes de referéncia e de saida de eixo direto,
respectivamente; E4(2) é a transformada z do sinal do erro; C;(z2) é a funcao de trans-
feréncia do controlador de corrente de eixo direto; D(z) é a transformada z de um
sinal de disturbio, que representa aqui o comportamento nao—linear do transformador;
G(z) é a funcao de transferéncia da planta; F,(z) é a funcao de transferéncia do filtro
anti—aliasing e finalmente C,.(z) é a fungao de transferéncia do controlador repetitivo

que pode ser escrita como segue

“FE,(2)

Figura 54: Diagrama de blocos do controlador da corrente de eixo direto com contro-
lador repetitivo.

Crolz) = Fyp(2)hre [Q—N - zm} | (432)
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em que F,,(z) é um filtro passa-baixas utilizado para eliminar ruidos de alta frequéncia
presentes no sinal de erro; k.. ¢ o ganho de “aprendizagem” do controlador repetitivo;
g ¢ um ganho, cuja funcao é aumentar a margem de estabilidade do sistema; z™ é um
compensador de avanco de fase em que m é um numero inteiro; N = f/f1, em que f;
¢ a frequéncia, em (Hz), da componente fundamental do sinal que se deseja sintetizar

e fs = 1/T; é a frequéncia de amostragem.

Devido a estratégia de controle adotada, a qual realimenta as correntes do primario
do transformador, o controlador repetitivo convencional descrito por (4.32) pode ser
utilizado sem levar em conta a indutancia de magnetizagao. No caso em que as correntes
no secundario do transformador sao realimentadas, a fungao de transferéncia da planta
deve incluir a indutancia de magnetizacao, a qual da origem a um zero na frequéncia
zero. Esse zero é cancelado pelo polo do controlador repetitivo convencional que pode,
eventualmente, levar o transformador a saturagao. Quando o controle é feito no sistema
de coordenadas sincronas, ocorre o cancelamento do par de zeros da planta com o par
de pdlos do controlador na frequéncia fundamental, o que da mesma forma pode levar
o transformador a saturagao. A analise deste caso assim como a proposta da utilizagao
de um controlador repetitivo modificado para evitar a saturacao do transformador sao

abordados em detalhes em (BOTTERON; PINHEIRO, 2007).

Da Figura 54, tem-se que a funcdo que relaciona I;(z), I;(z) e D(z) é dada por

G(2)

C(2)G(z) )
L) T e e RG

T 110G El(2) D), (4.33)

Id(z)

em que C(z) = Ci(z) + C,e(2) é a fungao de transferéncia do controlador resultante.

Tendo em mente (4.33), pode—se escrever a seguinte fungao de transferéncia para o erro
Eq(z) = 13(z) — 1a(2)

Ealz) = 1+ C()G(2) Fulz o (434)
i) = | PO 4 ) - | 58] o) (4.35)
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Substituindo a expressao de C(z) dada em (4.32) em P(z) e manipulando a ex-

pressao resultante tem-—se

P(2) = [1 + Ci(2)G(2) Fa(2)] . |1 + 1%6(55()2:();2;()5;{2(2) -
= [1+ Ci(2)G(2)Fa(2)] - [1 + Cre(2)Conp(2)] (4.36)

em que Cnr(2) = [G(2)Fo(2)]/[1 + Ci(2)G(2)F,(2)] é a fungao de transferéncia de

malha fechada do sistema sem o controlador repetitivo.

De (4.36) tem—se que duas condigoes devem ser satisfeitas para que o sistema seja
estavel. A primeira é garantir que as raizes do polinémio 1+ C;(z)G(z)F,(z), pdlos de
Cms(2) estejam dentro do circulo unitdrio. A principio esta condigao é atendida com
o projeto do controlador PI mostrado na secao anterior. Ja a segunda condicao exige

que

11+ Cre(2)Crny(2)| # 0. (4.37)

Substituindo (4.32) em (4.37) tem—se

|(1 —gz M)+ pr(z)krcgz_N+mC'mf(z)| # 0. (4.38)

A anélise de (4.38) permite concluir que a condigao anterior sera atendida, garantindo

a estabilidade do sistema se

927N [1 = Fup(2)krez " Crip (2)] | < 1. (4.39)

Fazendo z = e’ em (4.39) e assumindo que as frequéncias dos harmonicos que
distorcem as correntes da Figura 51 estao localizadas mais de uma década abaixo da

N

frequéncia de Nyquist, pode-se considerar que 2™ = e ¥ tem médulo unitdrio.

Portanto, (4.39) pode ser reescrita de maneira simplificada como segue

1
11— Fop(2)kree ™" Crop(2)| < 7k (4.40)

g
Supondo ainda que o filtro passa baixas tem uma resposta em frequéncia dada por
Fp(e™) = Ap(w)e?’@ | onde Ayy(w) é a amplitude e e/« ¢ a fase, e, da mesma

forma, escrevendo Cp,;(2) como Cpp(e™) = App(w)e?®mr@) | (4.40) pode ser reescrita
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como mostrado a seguir

|1 = ke App(w) A g ()@ | < ﬁ, (4.41)
onde §(w) = Oyp(w) + Oy (@) + v,
Separando as componentes real e imagindria de (4.41)
1= breAp) s () 0s(0(0)) () A (@) sen @) < 7. (442
Calculando o médulo da expressao (4.42), tém—se
(1= 2k ) Ay ) oS00+ AR () AR () < (4.43)

Elevando (4.43) ao quadrado e manipulando o resultado, pode—se escrever a in-

equacao em k,. mostrada a seguir

Aib(w)Afnf(w)kfc — 24, (w) A (w) cos(d(w)) ke + (g g; 1) < 0. (4.44)

Consequentemente, a solucao de (4.44) deve obedecer a seguinte restrigao

cos(d(w)) + \/(3082(5(w)) - (gzg§1>
App(W) A g (W) '

0< ke < (4.45)

Logo, a estabilidade do sistema, com o controlador repetitivo, serd entao garantida

se o valor de k,. for inferior ao valor dado por

min {cos(é(w)) + \/COS2(5(W)) _ (gi};l)}

max { Apy(w) Amy(w) }

ke < (4.46)

Com o intuito de melhorar a robustez de todo o sistema, em relacao a incertezas
nao modeladas, pode-se introduzir A’(z) que representa um desvio em relagao a fungao
de transferéncia de malha fechada nominal da planta C,;(z). Desta forma, a relacao

entre a fungdo de transferéncia da planta verdadeira C; ;(2) e da nominal é dada por

mp(2) = Cmp(2) [1 + A'(2)], (4.47)
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em que todos os pélos de Cj, () se encontram no interior do cfrculo unitério.

/

ez € que o desvio de

Considerando que essa incerteza ¢ limitada por |A/'(2)] < A

fase méximo introduzido é definido por ¢, a restri¢ao (4.46) se torna

min {COS (6(w) +¢) + \/C052 (O(w) +¢) = <%) } .

re < max {Apb(w)Amf(OJ)(l + A{maax)}

(4.48)

Foi escolhido um filtro de média movel com deslocamento de fase nulo para sintese

de Fju(z), cuja formulacdo é dada como segue (ZHANG et al., 2008)

pr(Z) = Z ﬁizi + Z Eizﬂ'. (449)
=0 i=1

Os resultados obtidos com o protétipo mostraram que um filtro de primeira ordem
Fu(2) = liz + by + £;z7", em que {; e {y sao constantes, é suficiente para rejeitar
as altas frequéncias presentes nas correntes de saida do conversor e para garantir um

ganho unitario e erro de fase nulo para os sinais nas baixas frequéncias.

Portanto, baseado na resposta em frequéncia do sistema com o controlador de
corrente, mostrada na Figura 49, considerando que o filtro F,;(z) possui um ganho
unitario nas frequéncias de interesse, e assumindo uma incerteza nao modelada na
planta de 10%, pode-se concluir que o méximo valor do denominador de (4.48) serd
1,1.

A Figura 55 ilustra o comportamento de k,. em funcao da constante g para difer-
entes angulos (6 + ¢). As curvas foram obtidas diretamente de (4.48). Observa—se que
quanto maior o valor de (6 + ¢), menor serd a faixa de valores de k,. que garantirdo
a estabilidade do sistema. Por outro lado, a escolha de um ganho g menor que 1 ira
proporcionar um incremento na faixa de valores possiveis de k,.. Esta ultima carac-
teristica é interessante pois proporciona uma maior robustez a variacao de parametros

do sistema de malha fechada.

A escolha da constante g inferior a 1 apresenta a vantagem de que a estabilidade
do sistema dependerd somente da escolha do valor de k,., nao dependendo do valor de
(6 + ¢), o que nao ocorre quando g = 1. Neste caso, o sistema s6 serd estavel para

|0(w) + ¢| < 90° conforme pode ser comprovado na Figura 56.

Outro ponto importante do projeto do controlador repetitivo é o dimensionamento

do filtro de avango de fase. Como este filtro deve compensar os atrasos de fase intro-
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Figura 55: Valores de k,. em fungao da constante g para diferentes valores do angulo

(0 + ¢).
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Figura 56: Valores de k,. em fun¢ao do angulo (§ + ¢) para diferentes valores da
constante g.

duzidos pelo sistema de controle, a escolha de m é particularmente importante para
compensar corretamente harmonicos de ordem mais elevada presentes nas correntes de

salda.

Na Figura 57 é mostrada a fase da fungao C,,f(z)z™ para diferentes valores de m.
Observe que quanto maior o valor de m maior serd a margem de fase e menor sera a
faixa de frequéncias que podem ser atenuadas. Portanto, um bom compromisso entre

as duas caracteristicas anteriores deve ser levado em conta no projeto deste filtro.

Pelo exposto, e tendo em mente o espectro harmonico da Figura 53, fazendo m = 3
pode-se atenuar até o décimo terceiro harmonico (13 x 60 Hz = 780 Hz) com o
controlador repetitivo proposto. E, além de compensar a fase das componentes har-
monicas de interesse, ainda garante—se uma maior estabilidade do sistema em relacao

as componentes da corrente que nao sao eliminadas pelo filtro passa-baixas Fj;(2).
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Figura 57: Fase da funcao C,,(z)2™ para diferentes valores de m.

Com base neste estudo, supondo m = 3, max {Ay(w)Aps(w) - (1 + Apaz)} = 1,1
e ¢ =1,1-6, tem—se que o valor minimo da expressao (4.48) ocorrerd para |0| maximo,
ou seja, baseado na Figura 57, quando |0,,4,| = 45°. Assim, escolhendo g = 0,96 o

valor de k,. deverd ser inferior a 1,3695 para que o sistema seja estavel.

Na Figura 58 é mostrado o diagrama de Nyquist de C,.(2)Cp.f(2) para k.. =
0,8. Com a escolha desse valor de ganho, a distancia minima da trajetoria ao ponto
critico é 0,528, garantindo assim uma margem de estabilidade significativa e um sistema

assintoticamente estavel.

Diagrama de Nyquist
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ug ‘/
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5 n 70,528
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Ll \
-0.5¢ D
-1t 7 =) N
_15 1 I
-15 -1 -0.5 0 0.5 1 15

Eixo real

Figura 58: Diagrama de Nyquist para Cp..(z)Cps(2) com os parametros resumidos na
Tabela 6.
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4.8.1 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Foram adicionados dois controladores repetitivos, idénticos ao da Figura 54, aos
controladores de corrente de eixo direto e em quadratura originalmente projetados para

o SGD fotovoltaico. Os parametros de projeto do controlador repetitivo sao dados na
Tabela 6.

Tabela 6: Parametros do controlador repetitivo.

Descricao \ Valor
Fo(2) 0,252 + 0,50 + 0,252~!
ke 0,8
g 0,96
N 200
m 3

Nas Figuras 59 e 60 sao mostradas as correntes trifdsicas no primério do transfor-
mador e a tensao e a corrente no PAC, respectivamente, com a inclusao do controlador
repetitivo. Na Figura 61 é mostrado o espectro harmonico da corrente da fase “a”, as-
sim como os limites individuais de cada componente harmonica impar. A comparacao
das Figura 53 e Figura 61 permite afirmar que as correntes sintetizadas no segundo
caso tem um indicador de qualidade adequado (IEEE, 2000). Esta afirmagao pode ser
comprovada pela comparacao das taxas de distor¢goes harmonicas calculadas nos dois

casos. O THD sofreu uma reducao dos 9,13 % para 1,67 %.

Stop

OG0000(

W-+v0.00000s 1M points 0.00 V

@D Peak—Peak 1.838V

@ Frequency  59.81 Hz

Figura 59: Correntes trifésicas injetadas em regime permanente na rede apos a inclusao
do controlador repetitivo [16 A /div].

4.9 CONCLUSOES PARCIAIS

Neste capitulo foram apresentadas estratégias para se controlar o conversor no

modo de corrente. O projeto dos controladores discretos nas coordenadas «af3 e dq
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Figura 60: Tensao e corrente no ponto de acoplamento comum com a inclusao do
controlador repetitivo.
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Figura 61: Espectro harmonico da corrente da fase “a” com a inclusao do controlador
repetitivo. THD = 1,67 %. Limites de acordo com IEEE 929-2000.

foram descritos em detalhes. No controle nas coordenadas estacionarias foram utiliza-
dos compensadores do tipo PR os quais foram projetados com base no modelo discreto
da planta obtido no Capitulo 3 e no pico da funcao de sensibilidade. Os ganhos de-
terminados para esse controlador nao foram suficientes para garantir que o conversor
do SGD fotovoltaico sintetizasse correntes senoidais em consequéncia do funcionamento
nao linear do transformador de conexao. Como solucao, foram projetados controladores
ressonantes adicionais sintonizados na frequéncia de algumas componentes harmonicas
para serem conectados em paralelo com o controlador original e, desta forma, as cor-

rentes injetadas na rede assumiram um forma mais senoidal com baixo THD.

No caso do controle nas coordenadas dq foram utilizados controladores PI discre-
tos cujos parametros foram calculados a partir da estratégia de cancelamento do zero
do controlador com o polo da planta. Da mesma forma que no caso do controle nas
coordenadas «f3, as correntes injetadas na rede sao distorcidas devido ao comporta-
mento nao linear do transformador. Como solucao foi proposto a inclusao, em paralelo

com o controlador PI, de um controlador repetitivo recursivo, cujo projeto baseado na
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estabilidade foi descrito em detalhes. Os resultados experimentais mostram que a uti-
lizacao do controlador hibrido é eficiente para compensar as componentes harmonicas

resultando em uma corrente com baixo THD.

No préximo capitulo sera abordado o controle da tensao do barramento CC do

conversor de interface.



120

5 CONTROLE DA TENSAO NO BARRAMENTO CC

5.1 INTRODUCAO

A tensao no barramento CC estd sujeita a condi¢oes transitorias devido a variagoes
na poteéncia convertida pelos painéis solares. O aumento da geragao resulta em uma
sobre—tensao enquanto a reducao resulta em uma sub—tensao. Do ponto de vista do
controle essas variagoes na tensao do barramento devem ser compensadas carregando

ou descarregando o banco de capacitores (TEODORESCU; LISERRE; RODRIGUEZ, 2011).

O controle da tensao CC é feito através da troca de poténcia ativa entre o con-
versor e a rede elétrica. Em outras palavras, o nivel de tensao pode ser elevado ou
reduzido, respectivamente, injetando—se mais ou menos poténcia ativa na rede com
relacao a poténcia convertida pelos painéis. Essa variacao na poténcia é feita, no caso
do controle por modo de corrente, alterando—se o valores de referéncia das correntes a

serem sintetizadas.

Da perspectiva de controle, a regulagao da tensao no barramento CC apenas pode
ser feita de forma indireta através da tensdo/corrente nos terminais do conversor
(TEODORESCU; LISERRE; RODRIGUEZ, 2011). O controle indireto ¢ motivado pelo fato
de que a dinamica zero da tensao CC, se o valor médio das fungoes de chaveamento
do conversor sao utilizadas como entradas de controle, nao é estavel. Se a dinamica
zero diverge, significa que nao é possivel estabilizar o sistema utilizando a entrada de

controle anteriormente mencionada (ORTEGA; NICKLASSON; SIRA-RAM{REZ, 1998).

No caso dos sistemas com conversores conectados a rede elétrica existem dois tipos

de variacoes na tensao do barramento CC (ver secao 3.4):
i. Tipo CC: causada pela variacao da poténcia média trocada pelo banco de capac-
itores ou mudanga no ponto (tensdo) de operagao;

it. Tipo CA: resultante das oscilagoes na poténcia ativa instantanea devido a inter-

acao entre as componentes de sequéncia positiva e negativa no caso de sistemas
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desequilibrados (YAZDANT; IRAVANI, 2006).

Diversas estratégias ja foram propostas para controlar a tensao no barramento
CC de conversores conectados a rede, dentre elas pode—se citar: linearizacao da re-
alimentagao (LEE; LEE; LEE, 2000), controle robusto (TABESH; IRAVANI, 2009), cont-
role ndo-linear (SONG; LYNCH; DINAVAHI, 2009), (LIU et al., 2013b), controle de um
ciclo (one-cycle-control) (OCC) (TANG et al., 2010), compensadores com avango de
fase (YAZDANI; IRAVANI, 2010), regulacao da tensao em um ciclo de rede (one line—
cycle requlation approach (OLCRA)) e regulacdo da tensao em um sexto de ciclo de
rede (one-sizth line-cycle requlation approach (OSOLCRA)) (WU et al., 2013), controle
preditivo baseado no balan¢o de energia (YIN et al., 2013), positive feedforward con-
troller (PFF) (RICCOBONO; SANTI, 2013) e controladores PI, os quais sdo de longe os
mais empregados (BLASKO; KAURA, 1997), (LIU et al., 2013a).

5.2 ESTRATEGIA DE CONTROLE
Conforme o modelo matematico desenvolvido na secao 3.4, a funcao de transferéncia

que relaciona a parcela média da tensao ao quadrado do barramento CC com a corrente

de eixo direto de sequéncia positiva é dada por

CAylz) | 3RV (2) (1 = p) | (5.1)

+ pum pum
va(?) Al (2) 2 z—p

2T
em que p = e BpCeq,

Baseado no principio do modelo interno, para controlar a parcela média da tensao
do lado CC, um controlador do tipo PI pode ser empregado para rastrear o sinal
de referéncia sem erro de estado estacionario. A funcao de transferéncia discreta do

controlador PI utilizando o método de Fuler regressivo é dada por

T
C,U<Z) = ]{Ipﬂ) + ki’vl — Z_l, (52)

em que k,, e k;, sao os ganhos proporcional e integral respectivamente.
Existem diversos métodos para se projetar um controlador PI (OGATA, 1995), den-
tre eles, os mais empregados no controle da tensao CC sao o cancelamento do polo da

planta com o zero do controlador (LEE et al., 2009), método 6timo simétrico (TEODOR-

ESCU; LISERRE; RODRIGUEZ, 2011) e o0 método baseado nos parametros de performance
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para fungoes de segunda ordem (VERDELHO; MARQUES, 1998), (KARLSSON; SVENSSON,
2003). Outra opgao é o projeto de controladores PI 6timos para sistemas de controle

em cascata (HASANIEN; MUYEEN, 2013).

Na Figura 62 é mostrado o diagrama de blocos do controle da componente mé-
dia da tensdo no barramento CC. A parcela APpy(n) representa um distirbio que
estd relacionado com a variacao da poténcia ativa convertida pelos painéis PV. Ja a
multiplicacao por —1 é feita para cancelar com o sinal negativo da planta dada por
(5.1). A dindmica da malha interna de corrente pode ser desprezada na andlise do con-
trole da tensao pois normalmente, a mesma ¢é projetada para apresentar uma resposta

consideravelmente mais rapida.

AP,y (n)

Aiy (0 +

d,re, Ait 1- Ayn (TL)

S0 == (), gvl yae (1) - R,=—~ >
. z—p

y

Figura 62: Diagrama de blocos do controle da parcela média de tensao do lado CC do
CONVErsor.

Com o intuito de melhorar a robustez do sistema de controle frente a distirbios na
tensao no ponto de acoplamento comum, uma agao preditiva ( feed-forward) foi incluida,
como ilustrado na Figura 62. Em que @:lfpac é a tensao de eixo direto de sequéncia
positiva estimada por um algoritmo PLL (RODRIGUEZ et al., 2006) referenciada ao
primario do transformador e Vd’; é a tensao nominal de eixo direto de sequéncia positiva
da rede referenciada ao primério do transformador. FKEssa estratégia nao apresenta
nenhuma melhora quando nao hé variagoes na tensao no PAC. Contudo, no caso de
afundamentos, elevagoes e faltas, existe uma melhora na resposta transitoria do sistema,
como sera mostrado posteriormente quando é feita a anélise e o controle do conversor

durante faltas assimétricas.

Com a inclusao da acao feed-forward a fungao de transferéncia da planta pode ser

reescrita como

Gt = , (5.3)

onde ¢ = =3/2R, V(1 - p).

Portanto, a funcao de transferéncia de malha fechada, de acordo com a Figura 62,

¢ dada por
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—Cy(2)GY

Haolz) = 7= e
cl,v(’z> 1-— Cy(Z>G'U+,d

(5.4)

Substituindo (5.2) e (5.3) em (5.4) e apés algumas manipulagoes matematicas, (5.4)

pode ser reescrita como

(ckpy + ki yTs) 2z — cky,
22+ (chpy —p+ckinsTs — 1) 2+ p—cky,

Hcl,v<z) = (55)

Fazendo uma analogia entre o denominador de uma funcao de transferéncia de

segunda ordem no dominio continuo

2

H(s) = n (5.6)

§2 + 28w, s + w2’

e no dominio discreto

12 + No

H(z)=—2="17"2
(Z> 22 +d12+d2’

(5.7)

em que £ é o fator de amortecimento e w, é a faixa de passagem, obtém-se (LANDAU;

ZITO, 2005)

dy = —2e~ % Ts cos (wnTs 1-— §2) , (5.8)

dy = e~ 2T, (5.9)

Portanto, comparando (5.5) com (5.7), é possivel calcular os ganhos do controlador,

baseado nos parametros de performance ¢ e w,, como se segue

kpo = (p—e ") /c, (5.10)

kiw = (—26_5“’"TS cos (wnTs 1- 62) +p — chpy + 1)/ (cT.) . (5.11)
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Normalmente a faixa de passagem para os controladores da tensao no barramento
CC ¢ menor que 100 Hz (LIU et al., 2013a).

5.3 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Baseado nos parametros da planta e nos indices de desempenho definidos pelo
projetista, dados respectivamente nas Tabela 3 e Tabela 7, pode-se substituir esses
valores em (5.10) e (5.11) obtendo assim, os ganhos do controlador, cujos valores sdo

resumidos na Tabela 7.

Tabela 7: Parametros do controlador da tensao do barramento CC.

Descrigao \ Valor
Resisténcia paralela (R,) 214 Q
Fator de amortecimento () 0,7
Frequéncia de corte (wy,) 30x2m rad/s
Ganho proporcional (k,,) | 0,0011 A/V
Ganho integral (k, ;) 0,0769 A/(V - s)

Na Figura 63 sao mostradas as respostas em frequéncia da planta Gj;d e da funcao
de transferéncia de malha aberta C,(z) - G} . Baseado na anélise desta figura, tem-se
que a planta Gj’d ¢ instavel por apresentar um margem de ganho negativa, o que pode
ser comprovado pelo diagrama de Nyquist tracado na Figura 64(a). Com a inclusao
do controlador, o sistema passa a apresentar uma margem de ganho de 45,4 dB e
uma margem de fase de 65°, o que garante que o sistema em malha fechada sera

assintoticamente estavel, como comprovado pelo diagrama de Nyquist mostrado na
Figura 64(b).

A tensao no barramento CC e a corrente em uma das fases para uma variacao nega-
tiva em degrau em torno de 1/3 da poténcia ativa convertida pelos painéis sao ilustradas
na Figura 65. Esse distirbio foi feito intencionalmente desconectando abruptamente
um conjunto série de painéis conectados ao barramento CC. J& na Figura 66 ¢ ilustrada
a resposta do sistema frente a um degrau positivo também em torno de 1/3 da poténcia

ativa convertida pelos painéis.

A resposta transitoria do sistema durante a sua inicializagao, ou seja, quando o

SGD comega a injetar poténcia ativa na rede é ilustrada na Figura 67.

A andlise das figuras mencionadas anteriormente permite concluir que o controle
projetado apresenta um resposta rapida e satisfatéria, com pequeno sobre sinal e tempo

de acomodagao, mesmo durante distirbios severos que normalmente nao ocorrem na
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Figura 63: Resposta em frequéncia de G e Cy(2) - Gy(2).
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Figura 64: Diagrama de Nyquist de G} e Cy(2) - G} .
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Figura 65: Tensao no barramento CC [70V/div] e corrente no primario do transfor-
mador em uma das fases [15A /div] para um degrau de poténcia negativo.
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Figura 66: Tensao no barramento CC [70V/div] e corrente no primario do transfor-
mador em uma das fases [15A /div] para um degrau de poténcia positivo.
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Figura 67: Tensao no barramento CC [70V/div] e corrente no primério do transfor-
mador em uma das fases [15A /div] durante a inicializagao.

pratica como degraus de poténcia convertida pelos painéis.

5.4 DESEMPENHO DO CONTROLADOR DE TENSAO DURANTE
CONDICOES DE FALTAS ASSIMETRICAS

Plantas PV de poucos kW a centenas de MW ja se encontram em operacao em
diversos paises (LENARDIC, 2013). Consequentemente, esses sistemas estao se tornando
importante fontes de geragao de energia elétrica de forma distribuida, e desta forma,
tém um impacto direto na estabilidade e na confiabilidade dos sistema elétricos de
poténcia. Dentro deste contexto, para garantir a transferéncia continua da eletricidade
produzida pelos sistemas PV, com altos indices de confiabilidade e qualidade, diversos
paises desenvolveram codigos de rede especificos para a conexao de plantas fotovoltaicas
aos seus sistemas elétricos de poténcia (TEODORESCU; LISERRE; RODRIGUEZ, 2011),
(BRASIL et al., 2013).

Apesar de no passado, geradores distribuidos nao terem permissao para participar
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do controle do sistema de poténcia de forma direta e eram forcados a se desconectar
ao primeiro sinal de uma condicao anormal, as diretrizes atuais requerem que as novas
unidades suportem ativamente a rede, durante ambas condigoes de operagao normal
quanto em condicoes de distiurbio. Estes novos requerimentos pretendem aumentar
a confiabilidade e a estabilidade do sistema elétrico, assim como a continuidade do

fornecimento de energia (DEGNER et al., 2009).

Durante faltas assimétricas, o desbalanco no sistema CA gera componentes har-
monicas impares no lado CA e componentes harmonicas pares no lado DC do conversor
de poténcia. A interac@o entre as componentes de sequéncia positiva e negativa resulta
em uma oscilacao de poténcia com frequéncia de duas vezes a frequéncia da componente
fundamental, o que em consequéncia dé origem a componentes harmonicas de segunda
ordem na tensao do barramento CC. Essa oscilagao é modulada pelo inversor gerando
tensoes e correntes subharmonicas. Além disso, a segunda harmonica no barramento
CC da origem a terceira harmonica de sequéncia positiva nas correntes do lado CA

(HWANG; LEHN, 2010).

As oscilagbes de tensao no barramento CC resultam em maiores perdas e aumento
na temperatura de operacao do banco de capacitores, o que ocasiona o aceleramento da
evaporagao do eletrdlitos liquidos e reducao da vida ttil (WANG; BLAABJERG, 2013),
(LEE et al., 2008). Além disso, as correntes com oscilagoes de baixa frequéncia sao
mais prejudiciais do que oscilagoes de alta frequéncia (EPCOS, 2013). Desta forma,
como normalmente os capacitores eletroliticos utilizados no barramento CC sao os
componentes com menor vida 1til de circuitos eletronicos (YANG et al., 2011), (WANG;
LISERRE; BLAABJERG, 2013), essas oscilagbes devem ser minimizadas para que a vida

util de todo o sistema nao seja comprometida, assim como a confiabilidade do mesmo.

5.5 EFEITO DAS OSCILACOES DA TENSAO CC SOBRE AS COR-
RENTES INJETADAS NA REDE

Considerando um sistema desequilibrado, a tensao no barramento CC tem o com-

portamento descrito por

Vao = Yo + 2y1 cos(2wit) + 2y sin(2wt), (5.12)

como mostrado se¢ao 3.4. Portanto, o erro discreto para o sistema realimentado tem a

forma



128

e(n) = eg + 21 cos(201n) + 2e9 sen(22;n), (5.13)

em que 2y = wqT.

Utilizando um controlador PI para controlar a tensao do barramento CC, com
mostrado na secao 5.2, a corrente de referéncia de eixo direto gerada apds o processa-

mento pelo controlador pode ser descrita por

ih(n) = goco + 29261 cos(2n + o) + 2gae2 sen(2Qn + ¢9), (5.14)

em que g; e go sao os ganhos do controlador PI nas frequéncias 0 e 2();, respectivamente;
¢o € o deslocamento de fase introduzido pelo controlador em 2€2;. Ja o vetor espacial

da corrente de referéncia pode ser escrito como

(n) = iy(n)+ jiz(n)
= go€o + 29281 cos(26211 + ¢a) + 2gae2 sen(200n + ¢o) + gig(n), (5.15)

em que 2Z(n) é a corrente de referéncia responsavel por controlar a poténcia reativa

média.

De acordo com (5.15), as parcelas oscilantes podem ser eliminadas da corrente de
referéncia se o ganho na frequéncia 2¢2; for nulo. O que resultaria em um controlador
de tensao com faixa de passagem muito estreita e uma resposta lenta (ALMEIDA, 2011).
Normalmente, essa estratégia nao é utilizada pois reduz consideravelmente a resposta

dinamica do conversor.

Aplicando a transformada discreta de Fourier (MITRA, 2001) a (5.15), tem-se
f*(eﬂw) = gocodi(w) + goe1 [em"’éi(w —20) + 7?26 (w + 291)]
+ Jgeer [e77726;(w 4 2Q1) — €726 (w — 2] + Jig(e™), (5.16)

em que d;(w) é a func¢ao impulso.

Essa corrente de referéncia ainda é processada pelos controladores de corrente para
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gerar uma tensao de referéncia a qual sera sintetizada nos terminais do conversor.
Entretanto, devido ao fato de que os controladores de corrente possuem uma faixa de
passagem bem maior que o controlador externo de tensdo (normalmente a frequéncia
de corte do controlador de tensdo é escolhida uma década abaixo do de corrente (LIU
et al., 2013a)) para garantir a estabilidade, o deslocamento de fase introduzido por esse
controlador na frequéncia 2{2; pode ser desprezado. Portanto, a tensao de referéncia

pode ser escrita na forma

\7* (€Jw> = 1905@((,0) + 191 [6]¢25i(w — 291) + e‘”¢26i(w + 291)}
+ g2 [e7720;(w + 201) — P26 (w — 20) | + ui(e), (5.17)

em que Yy, Y7 e 5 sao os ganhos finais de tensao.

Independentemente se o controle de corrente é feito no sistema de referéncia af
ou dq, a tensao de referéncia deve ser referenciada no sistema de coordenadas esta-
ciondarias para gerar os pulsos de disparos dos bracos de cada fase do conversor. Desta
forma, considerando que o sistema estd sincronizado com a componente fundamental
de sequeéncia positiva das tensoes da rede, a tensao de referéncia pode ser referenciada

no sistema af quando multiplicada pelo modulador de sincronismo

my(n) = e (o) cos(n + ¢y, ) — gsen(n + oy, ), (5.18)
em que ¢y, é o angulo de fase da componente fundamental de sequéncia positiva (ver
Apéndice B). A DFT de (5.18) ¢ dada por

my(e) = e 6 (w + Q). (5.19)
A multiplicacao de dois sinais no dominio do tempo corresponde a convolucao de

dois sinais no dominio da frequéncia (MITRA, 2001). Como consequéncia, a multipli-

cacao v*(n) - my(n) resulta na seguinte transformada discreta de Fourier
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vit(e) = V() @my(e)

Poe 2 0;(w + ) + 91 [/ P27 (w — Q) + e (w + 30)]
7095 [e—J(¢2—¢V1)5i(w +30) — eJ(¢2—¢v1)5i(w — 91)]

Jug(e) [e’”s"l di(w + Ql)] , (5.20)

+
_'_
[13 7 =~
em que “®” representa o operador de convolucao.

A interagao entre o modulador de sincronismo, que é um sinal unilateral (single—
sided) em frequéncia, com a tensao de referéncia, que é um sinal bilateral (double—sided)
em frequéncia, gera nao s6 componentes de sequéncia negativa mas componentes de ter-
ceira harmonica de sequéncia positiva, como pode ser claramente visto em (5.20). Em
consequencia da terceira harmonica de corrente surgem oscilagoes com quatro vezes a
frequéncia fundamental no lado CC, resultando em componentes harmonicas de ordens
mais elevadas tanto do lado CC como CA (MORHN; ZIOGAS; JOOS, 1992) e (HWANG;
LEHN, 2010). Essas interagoes vao se atenuando de acordo com o aumento da frequéncia

e, portanto, nao levam o sistema a instabilidade.

Mesmo que o controlador da tensao no barramento CC tenha ganho suficiente para
zerar o erro de tensao na frequéncia de 2{);, eliminando ondulacao na tensao CC,
como mostrado em (HWANG; LEHN; WINKELNKEMPER, 2007), em que um controlador
ressonante € usando em paralelo com um PI, isso ird custar o aumento da componente

de terceira harmonica nas correntes injetadas na rede.
5.6 RESULTADOS DE SIMULACAO

Com o intuito de verificar o estudo tedrico sobre o comportamento do controle do
SGD frente a faltas assimétricas, o sistema de geragao fotovoltaico real da UFJF foi
modelado e implementado em um programa de simulacao de transitorios eletromag-

néticos.

Os painéis fotovoltaicos foram modelados de acordo com (VILLALVA; GAZOLI; FILHO,
2009) como descrito em detalhes em (ALMEIDA, 2011). J& os outros parametros do sis-
tema sao os mesmos descritos nas Tabelas 2 e 3. O comportamento nao linear do

transformador de conexao nao foi incluido no modelo.

O sistema de controle foi implementado todo de forma digital e programado em
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linguagem C. Os controladores de corrente utilizados foram PR, sintonizados na com-
ponente fundamental, nos eixos a5 devido ao fato de que apenas um controlador para
cada eixo é necessario para controlar tanto correntes de sequéncia positiva e negativa.
As componentes de sequéncia negativa serao importantes para eliminar a oscilagao
no barramento CC como serda mostrado posteriormente. A metodologia de projeto é
mostrada na secao 4.3 e os ganhos do controlador se encontram resumidos na Tabela
4. Ja& o projeto controlador da tensao do barramento CC é mostrado na secao 5.2 e

seus respectivos ganhos resumidos na Tabela 7.

De posse de todos os dados do SGD o seu comportamento durante uma falta pode
ser analisado. Na Figura 68 sao mostradas as tensoes trifasicas de fase no secundario
do transformador. Em ¢t = 0,1 s o sistema é sujeito a uma falta assimétrica do Tipo C
(BOLLEN, 1999), em que hé atenuacao de 50% na tensao em duas das fases assim como

deslocamento do angulo de fase. Em ¢t = 0,3 s a falta é extinta.

200

o

Tensdo [V]
o

T

-200
0

Figura 68: Tensao no lado de alta do transformador.

A tensao no barramento CC, cuja referéncia é igual a 400 V', é mostrada na Figura
69. O transitério inicial é devido a inicializagdo. Durante a falta, como esperado e
explicado anteriormente na secao 5.5, a tensao CC apresenta uma oscilagao com o

dobro frequéncia da componente fundamental das tensoes da rede.

Nas Figura 70 e 71 sao ilustradas as correntes trifisicas no PAC e o espectro
harmonico da corrente em uma das fases. Durante a falta, o valor de pico das correntes
aumenta mantendo o valor da poténcia ativa média praticamente igual a poténcia
média antes da falta, pois a poténcia ativa produzida pelos painéis nao sofre uma
mudanga significativa. Outro ponto importante, como ja discutido anteriormente, é que
as correntes durante a falta possuem componentes de terceira harmonica de sequéncia
positiva, como pode ser verificado na Figura 71. O THD da corrente durante a falta é
igual a 9,62%.
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Figura 69: Tensao no barramento CC.
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Figura 70: Corrente injetada na rede.
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Figura 71: Espectro harmonico. THD = 9,62%.

As poténcias instantaneas ativa e reativa no PAC sao ilustradas na Figura 72. As
mesmas oscilam com frequéncia de duas vezes a frequéncia da componente fundamental

da rede devido a interacao entre as componentes de sequéncia (ver Apéncice se¢ao B.4).
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Figura 72: Poténcias ativa e reativa no ponto de acoplamento comum.

5.7 REVISAO DAS ESTRATEGIA DE CONTROLE DOS CONVER-
SORES DURANTE FALTAS ASSIMETRICAS E CONDICOES DE
DESBALANCO

Diversas estratégias de controle ja foram propostas para controlar o conversor du-
rante condi¢oes de desbalanco e faltas assimétricas, as quais podem ser divididas em
trés categorias (LIU et al., 2013a): (¢) métodos baseados na agao feedforward; (ii) méto-
dos baseados no controle dual de corrente; e (744) controladores ressonantes na malha

de controle da tensao CC.

5.7.1 METODOS BASEADOS NA ACAO FEEDFORWARD

Esses métodos se baseam na agao feedforward das tensoes da rede (VINCENTT; JIN,
1994) e da corrente ou poténcia do lado CC (MALESANI et al., 1995), (YAOA et al., 2008).
O impacto do desbalanco de tensao da rede na tensao do barramento CC é reduzido pela
acao feedforward das tensoes da rede, assim como o impacto das variagoes de poténcia
da fonte priméria no lado CC é reduzido pela acao feedforward da corrente ou da
poténcia. Entretanto, os atrasos no sistema de controle podem degradar a performance

destes métodos e ainda podem introduzir ruidos de alta frequéncia (LIU et al., 2013a).

5.7.2 METODOS BASEADOS NO CONTROLE DUAL DE CORRENTE

Durante condicoes de desbalanco ou faltas assimétricas, as poténcias ativa e reativa
que fluem pelo sistema apresentarao nao apenas um valor médio mais também duas

parcelas oscilantes. As mesmas podem ser representadas como (ver Apéndice se¢ao B.4)
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p =D+ P.cos(2wit) + Pssen(2wit), (5.21)

q=q+ Q.cos(2wit) + Qs sen(2wit), (5.22)

em que p e ¢ sao os valores médios das poténcia ativa e reativa instantaneas, respec-
tivamente. Enquanto P., P,, ). e (), representam a magnitude dos termos oscilantes

das potencias instantaneas.

No controle por modo de corrente, existem quatro variaveis as quais podem ser con-
troladas. No caso [ij, i(‘;, iy, i_} (ver Apéndice segao B.4), o que resulta, portanto, em
quatro graus de liberdade no controle conversor. Como conclusao, apenas quatro das
seis componentes de poténcia dadas em (5.21) e (5.22) podem ser controladas para uma
dada condicao das tensoes da rede [vj, v;, vy, vq’}. Desta forma, escolhendo-se qua-
tro componentes de poténcia a serem controlados, de acordo com objetivos especificos
(RODRIGUEZ et al., 2007), as correntes de referéncia podem ser calculadas analitica-
mente pelas expressoes de poténcia dadas por (B.38), (B.40), (B.41), (B.43), (B.45) e
(B.46). Essa estratégia porém exige que as componentes de sequéncia da tensao sejam

estimadas de forma precisa para que o controle funcione perfeitamente (IGUEZ et al.,
2011).

Outro ponto importante é que a malha de controle interna deve ser capaz de regu-
lar tanto as componentes de sequéncia positiva quanto negativa. Para isso, estratégias
como controle de corrente dual (SONG; NAM, 1999) em que dois subsistemas de eixos
dg, um para sequencia positiva e outro para sequéencia negativa, podem ser utilizadas
(REYES et al., 2012). Uma alternativa, no caso mais vantajosa, é a utilizagao de con-
troladores ressonantes nos sistema de coordenadas «/3, pois os mesmos sao capazes de
regular sinais senoidais tanto de sequéncia positiva quanto negativa (TEODORESCU et

al., 2006), (HWANG; LEHN; WINKELNKEMPER, 2010).

As principais estratégias propostas na literatura para calcular as correntes de refer-
éncia sao (CASTILLA et al., 2010), (RODRIGUEZ et al., 2007): (i) Controle do fator
de poténcia unitario instantaneo (Instantaneous unity power factor control) (IUPFC);
(i) Controle do fator de poténcia unitdrio médio (Average unity power factor con-
trol) (AUPFC); (44i) Controle de sequéncia positiva instantanea (Instantaneous positive
sequence control) (IPSC); (vi) controle de sequéncia positiva média (Average positive
sequence control) (APSC); e (v) Controle para compensagao das sequéncias positiva e

negativa (Positive-negative compensation control) (PNSCC).
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Algumas variacoes das estratégias anteriormente citadas, assim como estratégias
com diferentes objetivos podem ser encontradas nas seguintes referéncias (YAZDANI;
IRAVANT, 2006), (SUH; LIPO, 2006a), (ETXEBERRIA-OTADUI et al., 2007), (HU; HE, 2008),
(CASTILLA et al., 2010), (MIRET et al., 2010), (ROIU et al., 2010), (LI et al., 2010), (LEON
et al., 2010), (WANG; DUARTE; HENDRIX, 2011), (LEE; HSU; CHENG, 2011), (JUNYENT-
FERRé et al., 2011), (CAMACHO et al., 2013), (GUO et al., 2014).

5.7.3 CONTROLADORES RESSONANTES NA MALHA DE CONT-
ROLE DA TENSAO CC

Baseado no fato de que a tensao no barramento CC oscila com uma frequéncia de
duas vezes a frequeéncia fundamental da rede em situacoes de assimetrias, um contro-
lador ressonante pode ser adicionado na malha de controle original para aumentar o
ganho nessa frequéncia (HWANG; LEHN; WINKELNKEMPER, 2007). Como consequén-
cia, o ganho na malha de controle serd grande o suficiente para rejeitar distirbios na
frequéncia da segunda harmonica e uma tensao constante no barramento CC pode ser
obtida. Entretanto, a inclusao do controlador ressonante pode reduzir a margem de
fase do sistema quando a frequéncia de ressonancia se encontra perto ou apos a fre-
quéncia de corte da malha de controle da tensao CC. Isto se deve a variagao de fase
em degrau de 180° introduzida pelo controlador em torno da frequéncia de ressonancia,

fato que pode levar o sistema a instabilidade.

5.7.4 ESTRATEGIA DE CONTROLE MODIFICADA DA TENSAO CC

Com base no desenvolvimento matematico feito na secao 5.5, tem—se que a ondu-
lacao de segunda harmonica na tensao CC é composta por um sinal contendo com-
ponentes de frequéncia complexa em 2(); e —2();. Para que essa ondulacao seja
eliminada utilizando apenas a injecao de componentes de sequéncia negativa, implica
que a tensdo de referéncia nao pode conter os termos ¥ [e 7?2 V)§;(w + 304)] e
Jo2) [6_7(¢2_¢V1)5¢(w + 391)}, 0 que em consequéncia leva a conclusao de que a cor-
rente de referéncia em (5.16) ndo pode conter os termos goe; [e_]‘f’Qéi(w —|—2Ql)] e
J92€1 [e‘f‘z’Qéi(w + 291)]. Em outras palavras, a corrente de referéncias nos eixos dg
deve conter, além da parcela CC, apenas um vetor espacial da forma geral g, e/*1+92),
o qual é um sinal de sequéncia negativa que oscila com frequéncia de duas vezes a

frequéncia fundamental da rede (HWANG; LEHN, 2010).

Com base no raciocinio descrito anteriormente, se a corrente de referéncia tiver a
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forma

'(n) = goco + gn [202H2U)] 4 5t (n), (5.23)

A tensao de referéncia gerada pelos controladores de corrente ja multiplicada por

my(n) pode ser escrita como

V_}*(n) _ 1906*](91n+¢vl)_i_ﬁ[e](¢2+2§21n6—](91n+¢v1)} _i_JU;(n)e*j(aner)Vl)

— 1906_](91"+¢V1> T+ [eJ(Q1n+¢2*¢>V1)} —i—]?); (n>e—J(Qm+¢V1)’ (5.24)

cuja DFT é dada por

vi(e?) = Joe I dilw+ Q)+ [e](¢2_¢vl)5i(w — Ql)}
+ s (e™) [e‘mﬁ di(w + Ql)] ) (5.25)

Portanto, analisando (5.25), pode—se concluir que a tensao de referéncia ndo possui
a componente de terceira harmonica de sequéncia positiva nao caracteristica. Como
consequencia, correntes de terceira harmonica de sequéncia positiva nao serao injetadas

na rede, mas apenas componentes fundamentais de sequéncias positiva e negativa.

Hwang e Lehn (2010) propdem um controlador denominado “single-input vector DC
voltage controller”, o qual é capaz de gerar uma tensao de referéncia do tipo mostrado
em (5.25), e desta forma eliminar as oscilagoes no barramento CC através da injegao
de correntes de sequéncia negativa. Esse controlador além de possuir um controlador
PI para regular a tensao média do barramento CC através da corrente de sequéncia
positiva de eixo d, emprega um outro controlador em paralelo capaz de gerar um vetor
espacial unilateral em frequéncia que oscila com 2w, a partir de um valor real que é o

erro de tensao no barramento CC.

A geracao um vetor espacial a partir de um tunico valor real pode ser realizado
defasando de 90° o sinal de referéncia na componente de frequéncia de interesse, criando
assim, dois sinais em quadratura. Diversas estratégias podem ser utilizadas pra gerar
sinais em quadratura, como a transformada de Hilbert, filtros passa tudo, atrasos

de amostras, dentre outras (MITRA, 2001). Além da geragao do vetor espacial, para
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garantir um erro de estado estacionario nulo, de acordo com o modelo do principio
interno (FRANCIS; SEBAKHY; WONHAM, 1974), o controlador deve apresentar um ganho

infinito na frequéncia de 2w .

Dois controladores com ganho infinito em 2w, e capazes de gerar sinais em quadratura

sao (HWANG; LEHN, 2010)

S

ey 2
OCOS(S) v, 82+ (20_)1)2 (5 6)
€,
2w?
sen - kv 'r—la 2
Cunl®) = b (5.27)

os quais sao baseados na transformada de Laplace do cosseno e do seno, respectiva-

mente.

Na Figura 73 sao mostradas as respostas em frequéncia para os controladores dados
por (5.26) e (5.27). Como pode ser notado, ambos controladores possuem ganho infinito
em 2w; = 120 Hz e suas fases estao deslocadas de —90° uma da outra em 2w;. Desta

forma, estes controladores sao possiveis candidatos para a aplicagao.

Diagrama de Bode
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Figura 73: Resposta em frequéncia para os controladores Ceos(s) € Cien($), para ky, =
1.

Entretanto, esses controladores em malha fechada devem influenciar apenas no
controle de sinais cuja frequéncia é 2w, e atenuar todas as outras frequeéncias, inclusive

sinais CC, os quais sdo controlados pelo PI. O controlador C,y(s) possui uma boa
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atenuacao nas frequéncias acima da ressonancia assim como para sinais CC devido ao
zero na funcao de transferéncia. Ja o controlador Cj.,(s) também possui uma boa
atenuacgao nas frequéncias acima da ressonancia e uma atenuagao razoavel nas baixas
frequéncia para valores de k,, pequenos. Contudo, quando colocado em série com a
planta (3.49), a qual possui um polo préximo a origem (ou na origem, quando as perdas
sao desprezadas (R, — 00)), varia¢oes de baixa frequéncia serao amplificadas pelo alto
ganho introduzido pelo polo da planta. Consequentemente, interferindo no controle
da componente média, o que pode prejudicar a resposta dinamica do sistema ou até
leva-lo a instabilidade, principalmente no momento em que ocorre uma falta ou que a

mesma é extinta.

Baseado no que foi exposto anteriormente, tém-se que o controlador Cj.,(s) nao é
adequado para o controle de tensao de conversores sujeitos a faltas assimétricas. Por
outro lado, o controlador ressonante baseado na funcao de transferéncia do cosseno é

uma boa opcao para se implementar o controlador.

A fungao de transferéncia no tempo discreto para o controlador (5.26) utilizando o

método FOH, pelos motivos discutidos na secao 4.4, é dada por (YEPES et al., 2010)

1 — cos(2w; Ty) 1—272
CIM(2) = Ky, . 5.28
ra (2) ’ ( 2w T ) {1 —2cos(2w Ty)z7 1 + 272 (5.28)

Como alternativa ao controlador (5.27), um sinal em quadratura na frequéncia 2w,
pode ser gerado a partir de (5.28) utilizando o seguinte filtro passa tudo de primeira

ordem

—e2nTs 5 4 1

Az) = T2 (5.29)

z — 6_2"‘)1T5

cuja resposta em frequéncia é mostrada na Figura 74. Como pode ser notado, o fil-
tro nao sé possui ganho unitario em todo espectro de frequéncia, como introduz um

deslocamento de —90° em 2w;.

Assim, o controlador

Cha'(2) = Ch'(2)A4()

_ 1 — cos(2w Ty) 1— 22 —e 21Ty 4
o 2wiT, 1 —2cos(2w Ts)z=1 + 272 5 — e—20iTs )7

(5.30)
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Figura 74: resposta em frequéncia do filtro passa tudo A,(z).

pode ser utilizado para controlar a corrente de eixo ¢ de sequéncia negativa.

A resposta em frequéncia dos controladores C’{{;h(z) o Cﬁzh(z) ¢ mostrada na
Figura 75. Pode—se notar que a resposta em magnitude dos dois controladores é exata-
mente a mesma, garantindo respostas dinamicas idénticas para os dois eixos d e ¢, o
que ajuda a manter o sistema estavel. Outro ponto importante é que os controladores
devem apresentar uma boa rejeicao de sinais com frequéncia acima e abaixo da fre-
quencia de ressonancia, mantendo um ganho infinito na frequéncia de interesse. Com
relacao a fase, os controladores apresentam um deslocamento de —90° em 2w; o que
garante a sintese de sinais em quadratura nessa frequéncia.
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Figura 75: Resposta em frequéncia dos controladores ressonantes C4'(2) e C};‘;h(z),
para k,, = 1.
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5.7.5 PROJETO DO CONTROLADOR MODIFICADO DO BARRA-
MENTO CC

Utilizando uma estratégia de feedforward, da mesma forma que na secao 5.2, para
reduzir o impacto dos termos UIWQSS (2) e 2Riy_(2), que podem variar de acordo com
as condicoes da rede elétrica e do ponto de operagao, respectivamente. E ainda, de-
sprezando o termo —2w1Li;SS (z), pois normalmente, para sistemas fotovoltaicos, a cor-
rente de eixo quadratura ¢é escolhida como zero ou um valor muito pequeno para manter
o fator de poténcia em niveis aceitaveis (BDEW, 2008), as fungoes de transferéncia da

planta dadas por (3.52) e (3.53) pode ser reescritas como

_ 3RP‘/;l—j; L—p
e7
3vad+ I—p
. = * . .32
G () =t (22 (5.52)

Portanto, baseado em (5.31) e (5.28), a funcao de transferéncia de malha aberta

para o sistema de controle de eixo d é dada por

Hy(2) = G, (:)Ch' ()

Hy(z) =

3RdeJ; 1—p P 1 — cos(2w; Ty) 1 — 272
4 z—0p or 2w3iT, 1 —2cos(2u Tzt +272] ]

(5.33)

em que foi incluido um ganho de —1 no controlador para cancelar com o sinal negativo
da planta. Ja a funcao de transferéncia de malha aberta para os sistema de controle

de eixo ¢ é dada por

H, (2) =G, (2)Chy (2)A4,(2)

— _ 3RPV-:T 1— 1—cos(2w1Ts) 1—2—2 —e—(2w1Ts) 51 1
Hq (Z) - |i 4d (z—z>:| |:kv,r < Qw%T: > |:1—2(:os(2w1Ts)z*1+z*2:|i| [ 2—e— (2w Ts) ] :
(5.34)
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Na Figura 76 é mostrado a resposta em frequéncia das funcoes de transferéncia
de malha aberta H; (z) e H_ (z). Como discutido na seciao 4.4, o diagrama de Bode
nao é uma boa ferramenta para analisar a estabilidade de sistemas de controle com
controladores ressonantes. O diagrama de Nyquist, o qual é ilustrado na Figura 77, é

uma boa opcao para esses casos.
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Figura 76: Resposta em frequéncia de Hy (2) e H, (z) para k,, = 1.
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Figura 77: Diagrama de Nyquist de H; (2) e H_(z) para k,, = 1.

A partir da andlise da Figura 78, que mostra em maiores detalhes as trajetorias
préximas ao ponto critico, pode—se concluir que a malha de eixo direto, apesar de
ser estavel, possui uma margem de estabilidade muito pequena. Isto significa, que

pequenos desvios nos parametros da planta ou pequenos disturbios podem facilmente
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levar o sistema a instabilidade. Como solucao para aumentar as margens de estabilidade
do sistema, pode-se incluir um compensador com avanco de fase como justificado na
proxima secao.

Diagrama de Nyquist
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Figura 78: Detalhe do diagrama de Nyquist de H, (z) e H, (2) para k,, = 1.

5.76 CONTROLADOR COM AVANCO DE FASE

A funcao de transferéncia de um controlador com avanco de fase no tempo discreto

pode ser escrita como (MESSNER, 2000)

Ci(z) = (1:2) (j:g) (5.35)

_ co8(Pm) — sen(Qmar) (5.36) > cos(¢m) — Sen(Qmax). (5.37)

C a COS<¢m + Qmax) COS((bm - Qma:p)

Sabendo que ¢, € (0,7/2) é o avango de fase méximo desejado em radianos e €24,

em que

Y

é a frequéncia na qual essa fase méxima ocorre. A frequéncia normalizada na qual o

maximo avanco de fase ocorre é dada por

Qmaz - maz (5 38)

9
Wnyq

em que wpyq ¢ a frequencia de Nyquist para o sistema de tempo discreto. Note que

Qpnaz € (0,m) (MESSNER, 2000) e (MOUDGALYA, 2007).

Incluindo o compensador com avanco de fase na malha de controle, a funcao de
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transferéncia de malha aberta para o eixo d (5.33) pode ser reescrita como

— 3RPV7,LT 1— 1—cos(2w1Ts) 1—2—2 11— [ 2z—
Hd,l(z) - { 4d <z—z>:| [kwr( 2W§Tsl ) [1—2cos(2w1Ts)z*1+z*2}] [ﬁ (z—ff)} )
(5.39)

Para garantir que a resposta dinamica dos dois eixos seja idéntica, o mesmo filtro
com avango de fase foi incluido na malha de controle do eixo ¢, portando (5.34) se

torna

H, (2) = Gy (2)Chy () Ap(2)Ci(2)

_ - 3RdeJ’rT 1—p 1—cos(2w1Ts) 1—2"2
HQJ(Z) T |: 4 (Z—P kvﬂ" Qw%Ts 1—2cos(2w1Ts)z— 1422
[meCarzn] 1z (¢
z—e—(2w1Ts) 1-¢ \z—0o :
De posse das fungoes de transferéncia de malha aberta com o controlador final para

os eixos d e ¢, tétm—se trés parametros a serem definidos para finalizar o projeto dos

controladores, sendo eles k; ., ¢, € Qg

Diferentemente da estratégia adotada na secao 4.4 em que o projeto do ganho pro-
porcional é feito sem levar em consideracao a parcela ressonante, o projeto dos contro-
ladores de tensao discutidos anteriormente nao pode negligenciar a parcela ressonante,

pois a mesma possui uma grande influéncia na estabilidade do sistema.

Desta forma, uma das maneiras de se calcular os parametros dos controladores é
fixar um valor para o ganho do controlador ressonante, como por exemplo k,, = 1, e
com base na funcao de transferéncia resultante calcular os parametros do compensador
com avango de fase. Posteriormente, com o controlador de avango de fase ja projetado,

deve-se verificar a influéncia do ganho £k, , na estabilidade no sistema.

5.7.7 PROJETO DO CONTROLADOR COM AVANCO DE FASE

Fixando o valor de k, , = 1, os parametros do controlador com avanco de fase podem

ser calculados de acordo com o pico da funcao de sensibilidade. Como o compensador
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com avanco de fase tem dois graus de liberdade para projeto, deve—se primeiramente
definir o maximo avanco de fase desejado ¢,,. Posteriormente, com base na distancia
minima do ponto critico no diagrama de Nyquist escolhida pelo projetista, a frequéncia

Qe pode ser calculada.

Contudo, diferentemente do projeto do controlador de corrente feito na secao 4.4,
achar uma funcao analitica que relacione €2,,,, com o inverso do pico da funcao de
sensibilidade 1/n, ¢ uma tarefa muito dificil ou talvez impossivel. Isto é devido a
complexidade de (5.39) além do fato de que 4., de acordo com (5.36) e (5.37), é
argumento de fungoes trigonométricas. Entretanto, uma solu¢ao numérica ou gréfica

auxiliada por computador pode ser obtida facilmente.

Com base no exposto anteriormente e nos parametros da planta dados na Tabela 7,
escolhendo n = 04 e ¢, = 7/4 rad, resulta em wy,,, = 27 x 500 rad/s. Na Figura 79
¢ ilustrado o diagrama de Nyquist para H,;(2) e H_;(2) com os parametros do citados
anteriormente. Pode—se notar que o sistema aumentou significativamente a margem de
estabilidade se comparado com a Figura 78.

Diagrama de Nyquist

Eixo Imaginério

Eixo Real

Figura 79: Diagrama de Nyquist para H;,(z) e H_ () para k,, = 1, n = 0,4, ¢, =
7/4 rad e Wpee = 27 X 500 rad/s.

A influéncia do ganho £k, , serd investigada na secao subsequente.
5.8 VALOR MAXIMO DO GANHO INTEGRAL

Para estabelecer o valor maximo do ganho £, , que pode ser utilizado sem levar o

sistema a instabilidade, o critério de estabilidade de Routh pode ser aplicada ao sistema
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de malha fechada (BISTRITZ, 1982).

Em sistemas no tempo discreto o critério estabilidade de Routh esta diretamente
relacionado com a transformagcdo bilinear (BISTRITZ, 1984). Este método requer a

transformacao do plano z para o plano denominado w.

A transformacao bilinear dada por

w4+ 1
e~ 5.40
Tu—1 (5.40)

mapeia o interior do circulo unitario no plano z na metade esquerda do plano w.

Apéds efetuada essa transformacao, o critério de estabilidade de Routh pode ser
diretamente aplicado da mesma forma que em sistemas de tempo continuo (CHOGHADI;
TALEBI, 2013). Portanto, substituindo (5.40) em (5.40), fungao de transferéncia em que

k., possui maior influéncia, a equacao caracteristica resultante pode ser escrita como

Pw(w) = CL5UJ5 + CL4UJ4 + (1311)3 + a2w2 + a1w + ag. (541)

Com base em (5.41) a seguinte matriz de Routh (CHOGHADI; TALEBI, 2013) pode

ser construida

w’ | a5 as a;
4
w as az Qo
U)3 bl bg

)
w? | ¢ e
wl dl
w? | ey

em que os coeficientes sao dados por

403 — Q502 401 — Q500 _ biag — asby _ biag — ay d c1by — bico

by = —— . = , C2 = , A1 =
Qg Qg by by C1

by =

Consequentemente, o sistema sera estavel se todos os elementos da primeira coluna
na matriz de Routh tiverem o mesmo sinal. Portanto, considerando todas as restri¢oes
do sistema estudado, o ganho integral deve ser menor que 9,897 para garantir a esta-

bilidade assintética da malha de controle.
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Na Figura 80 é ilustrado o diagrama de Nyquist para k,, = 9,897. Nesta situacao

em especifico, o sistema esta no limite da estabilidade.

Diagrama de Nyquist

Eixo Imaginario

5 L L L L
-1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 15
Eixo Real

Figura 80: Diagrama de Nyquist para H,,(z) e H_,(z) para k,, = 9,897, ¢, = 7/4 rad
€ Winar = 21 x 500 rad/s.

Com base no que foi exposto anteriormente, escolhendo-se k,, = 6 resulta em
n = 0,3934, o que é considerado uma boa margem de estabilidade. O diagrama de

Nyquist para os controladores Hy(2) e H_ () projetados sao ilustrados na Figura 81.

Diagrama de Nyquist

Eixo Imaginario

Eixo Real

Figura 81: Diagrama de Nyquist para Hy,(z) e H_,(z) para k,, = 6, ¢,, = m/4 rad e
Winaz = 27 X 500 rad/s.

O diagrama de blocos completo do controlador da tensao do barramento CC é

ilustrado na Figura 82. A tensao medida é elevada ao quadrado e comparada com o
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valor de referéncia, gerando um erro que é multiplicado por —1 e posteriormente por
Vi (@iw (n) +2Rig,, f(n)) O segundo termo tem uma acao preditiva minimizando

o impacto da variacao da tensao de eixo direto de sequéncia positiva da rede, assim

+
dvpac

estimado por um PLL com deteccao de componentes de sequéncia. O sinal resultante é

como da variagao da corrente de eixo direto de sequéncia positiva. Em que 0 é
processado pelo controlador PI gerando a corrente de referéncia de sequéncia positiva de
eixo d. Em paralelo, o mesmo sinal passa pelo controlador ressonante e posteriormente
pelo compensador com avango de fase gerando iy, 0 qual passa pelo filtro passa
tudo gerando o sinal em quadratura i_,.,. Finalmente, as correntes de referéncia
sao referenciadas no sistema de coordenadas «aff e posteriormente processadas pelos
controladores de corrente gerando os sinais de modulacao m,(n) e mg(n). Os quais sao

utilizados pela modulagao vetorial para controlar os pulsos de disparo do conversor.

Vi
O poc (1) + 2R}, (1)

le—
>

dg i (n m,(n
™1 Controladores N Vc(,' (n)
de SVM Planta
corrente v
aﬂ L; (TL Mg (n

Figura 82: Diagrama de blocos completo do controlador da tensao no barramento CC.

5.9 RESULTADOS DE SIMULACAO COM CONTROLE FAULT-RIDE
THROUGH

O mesmo caso simulado na secao 5.6 é resimulado com a inclusao do novo contro-
lador de tensdo, denominado controlador fault-ride through (FRT), cujos parametros

se encontram resumidos na Tabela 8.

Tabela 8: Parametros do controlador fault-ride through.

Descricao \ Valor
Ganho integral (k. ) 6 A/(V-s)
Frequéncia de ressonancia (2w, ) 21 x 120 rad/s
Avanco de fase maximo (¢,,) /4 rad
Frequéncia do avango de fase maximo (Wyqe) | 27 X 500 rad/s

Na Figura 83 sao mostradas as tensoes trifasicas de fase no secundario do transfor-

mador. Em ¢ = 0,1 s o sistema é sujeito a uma falta assimétrica do Tipo C (BOLLEN,
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1999), em que hé atenuagao da tensao de 50% em duas das fases assim como desloca-

mento do angulo de fase. Em ¢t = 0,3 s a falta é extinta.

200

o

Tensdo [V]
o

N

-200
0

Figura 83: Tensao no lado de alta do transformador.

A tensao no barramento CC ap0ds o transitério causado pela falta é regulada na
tensao de referéncia (400 V) e as oscilagdes com o dobro da frequéncia fundamental da

rede sao suprimidas, como ilustrado na Figura 84.
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Figura 84: Tensao no barramento CC.

De acordo com a anélise tedrica feita na secao 5.7.4 a oscilagao no barramento CC
é eliminada através da injecao de correntes de sequéncia negativa. Esse fato pode ser
comprovado analisando as correntes injetadas na rede ilustradas na Figura 85, as quais

sao totalmente desbalanceadas.

Na Figura 86 é mostrado o espectro harmonico da corrente injetada na rede em uma
das fases. De acordo com a mesma, comprova—se que a terceira harmonica de sequéncia
positiva foi eliminada das correntes sintetizadas pelo conversor. Como consequéncia, o
valor do THD durante a falta é reduzido de 9,62% para 0,8% com a inclusao da nova

estratégia de controle.
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Figura 85: Correntes injetadas na rede.
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Figura 86: Espectro harmonico. THD = 0,8%.

As poténcias instantaneas ativa e reativa no PAC sao ilustradas na Figura 87. As
mesmas continuam apresentando oscilagoes devido a interagao entre as componentes

de sequencia de tensao e corrente.

T

t fs]

Figura 87: Poténcias instantaneas no PAC.

As correntes de referéncia de eixos dq de sequéncia negativa geradas pelo contro-

lador FRT sao mostrados na Figura 88. Nota—se que esses sinais oscilam com 2w, pois
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o mesmos sao de sequéncia negativa e estao referenciados em um sistema sincrono de

sequencia positiva.

i

t[s]

Figura 88: Correntes de sequéncia negativa de referéncia.

Na Figura 89 é mostrada a resposta dinamica da tensao no barramento CC com
e sem a acgao feedforward. No transitorio logo apds a falta, quando a componente de
sequéncia positiva da tensao no PAC sofre um afundamento, a agao preditiva se mostra
eficiente reduzindo o sobresinal, assim com o tempo de acomodacao. Ja quando a falta
é eliminada e a tensao de sequéncia positiva no PAC volta ao seu valor nominal, a agao
feedforward nao apresenta nenhuma melhora, como ja era esperado. Como conclusao,
para os casos em que nao existem variacoes na tensao da rede a acao feedforward
nao apresenta melhoras na resposta, entretanto, quando ha variacoes na tensao como
no caso de faltas, afundamentos e elevacao de tensao, a inclusao da malha com acao

preditiva apresenta uma melhora na resposta dinamica do controlador.
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I
Com feed-forward|
Sem feed-forward

415
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Figura 89: Comparacao entre a resposta dinamica do controlador de tensao com e sem
a acao feedforward.
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5.10 ANALISE DOS FLUXOS DAS POTENCIAS INSTANTANEAS

Uma andlise comparativa das poténcias ativa e reativa instantaneas com e sem a

inclusao da estratégia de controle fault-ride through é apresentada nesta secao.

As poténcias ativa instantaneas no PAC com e sem o controle FRT sao mostradas
na Figura 90. Nota-se que as oscilagoes sao reduzidas com a inclusao do controle FRT.
Entretanto, de forma contraria, as oscilagoes na poténcia reativa aumentam significa-

tivamente como ilustrado na Figura 91.

Outra diferenca é que a poténcia reativa média aumenta durante a falta devido ao
aumento das correntes de sequéncia negativa. A interacao entre a corrente e a tensao

de eixo g de sequéncia negativa dao origem a uma poténcia reativa média.
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Figura 90: Poténcia ativa no PAC.
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Figura 91: Poténcia reativa no PAC.

As poténcias ativas instantaneas no PAC (ppq.), nos terminais CA do conversor (p;)
e a poténcia gerada pelos painéis PV (Ppy) com e sem a estratégia FRT de controle sao

ilustradas nas Figuras 92 e 93, respectivamente. A poténcia p; ilustrada nessas figuras
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foi processada por um filtro off-line de média moével com periodo de 0,2 ms para atenuar

a frequéncia de chaveamento presente no sinal e assim possibilitar a analise para baixas

frequéncias.
% ‘ E
T =

o

0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4
t[s]

Figura 92: Poténcias ativa instantaneas sem o controlador FRT.

Poténcia ativa [W]
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Figura 93: Poténcias ativa instantaneas com o controlador FRT.

Como pode ser visto na Figura 93 com a inclusao do controle FRT, a poténcia ativa
instantanea nos terminais CA do conversor praticamente nao apresenta oscilacoes de

baixa frequéncia, fato o qual permite eliminar as oscila¢oes na tensao do barramento

CC.

Na Figura 94 ¢ mostrada a poténcia ativa instantanea gerada pelos painéis PV com
e sem a estratégia de controle FRT. Fica claro que com o controle FRT, mesmo durante
a falta, a poténcia ativa convertida pelos painéis é mantida constante e no ponto de

maxima poténcia. Fato que nao ocorre quando o controle classico é utilizado.

Se um modelo em que um transformador ideal é utilizado e a indutancia de dis-
persao assim como a resisténcia prépria referenciadas ao primario sao representadas

externamente ao transformador, pode—se fazer uma andlise das poténcias instantaneas
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Figura 94: Poténcia ativa instantanea gerada pelos painéis PV com e sem o controle
FRT.

sobre esses elementos, facilitando o entendimento do sistema, assim como a analogia
com sistemas que empregam o filtro passa—baixas na saida do conversor. Portanto,
quando o sistema é simulado dessa forma, pode—se medir as poténcias ativa instan-

taneas sobre os resistores com e sem o controle FRT como ilustradas na Figura 95.
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Figura 95: Poténcia ativa instantanea nos resistores do lado AC do conversor com e
sem o controle FRT.

Durante a falta, tanto a parcela média quanto a oscilante aumentam, o que sig-
nifica maiores perdas. Na Figura 96 as poténcias ativa instantaneas absorvidas pelas
indutancias de dispersao com e sem a estratégia de controle FRT sao mostradas. Como

no caso dos resistores, as oscilacoes aumentam com a inclusao do controle modificado.

Apesar das oscilagoes de poténcia aumentarem tanto nos resistores quanto nos indu-
tores com a inclusao da nova estratégia de controle, essas oscilagoes sao indiretamente
controladas de forma que as mesmas se cancelem com as oscilagoes de poténcia no PAC.
Consequentemente, mantendo a poténcia ativa instantanea nos terminais do conversor

praticamente constante durante a falta, o que possibilita a regulacao da tensao CC sem
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Figura 96: Poténcia ativa instantanea absorvida pelos indutores com e sem o controle

FRT.

oscilagoes. Em outras palavras, a poténcia ativa oscilante s6 é trocada entre a rede e o

banco de resistores e indutores na saida do conversor.

Apesar do controle fault-ride through proposto atingir o objetivo principal de elim-
inar as oscilacoes com o dobro da frequéncia da rede na tensao do lado CC, existe um
aumento no pico maximo da corrente em uma das fases durante a falta (ver Figura 85),
se comparado com a resposta do sistema sem o controle FRT (ver Figura 70). Como
consequencia, os picos de corrente podem causar o desligamento e a desconexao do
conversor da rede pela protecao de sobrecorrente. Contudo, de acordo com novas dire-
trizes, tém—se que o SGD nao deve alterar a geracao da poténcia ativa antes ou depois
da falta, alimentando as correntes de curto—circuito, para ajudar a estabilizacao da
frequéncia (DEGNER et al., 2009), (BDEW, 2008). Desta forma, estes conversores devem
ser sobredimensionados para que possibilitem a operacao durante faltas, o que permite

a utilizacao da estratégia de controle proposta.

Como opgao para evitar o desligamento do conversor, pode-se reduzir a poténcia
ativa gerada durante a falta e consequentemente o pico maximo das correntes. Essa
redugao de poténcia é facilmente alcangada variando-se a tensao no barramento CC e
assim, forcando os painéis a operarem em um ponto que nao seja o de maxima poténcia.
Para reduzir a poténcia gerada, a tensao no barramento CC deve ser aumentada e nao
reduzida, por dois motivos: (i) a redugao da tensdo pode resultar na operacao da
modulacao por largura de pulso em uma regiao nao linear, o que resulta na geracao
de harmonicos (HOLMES; LIPO, 2003); e (ii) devido a curva caracteristica do painel
PV, pequenas elevagoes na tensao sobre os painéis resultam em maiores variacoes de
poténcia se comparado com a redugao na tensao sobre os painéis (VILLALVA; GAZOLI;

FILHO, 2009). Portanto, a redugao de poténcia desejada pode ser alcangada de forma
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mais rapida para menores variagoes na tensao CC.

Outro ponto importante a ser ressaltado é que devido ao valor muito baixo da
indutancia de dispersao do transformador usada como filtro, é necessaria uma corrente
muito alta para proporcionar a oscilagao necesséria sobre a indutéancia (de acordo com
(B.51)) e sobre a resisténcia (de acordo com (B.53)) do transformador para que a mesma
cancele com a parcela oscilante da poténcia ativa instantanea no PAC. No caso onde sao
empregados filtros passivos, os valores tipicos de indutancia utilizados sao usualmente
maiores e, desta forma, os picos de corrente sao reduzidos consideravelmente durante

faltas para o controlador FRT proposto.
5.11 CONSIDERACOES E COMENTARIOS

O controlador fault-ride through proposto se mostrou eficaz no que diz respeito a
redugao das oscilacoes de segunda harmonica no barramento CC do SGD, se mostrando
bastante estavel principalmente nos dois momentos mais criticos, que sao quando ocorre

a falta e quando a mesma é extinta.

Devido a boa rejeicao de sinais com frequéncia tanto maiores quanto menores que
a frequéncia de ressonancia, o controlador FRT proposto nao interfere na operacao
normal de conversor. Isso possibilita a utilizacao continua do mesmo, nao tendo a
necessidade de inserir o controlador durante a falta e retird—lo nas condi¢oes normais
de operacao. Estratégia que é muito comum para a maioria dos controles durante
faltas, em que a falta deve ser primeiramente identificada e posteriormente a acao de

controle adicionada.

A utilizacao do controle FRT resulta na possibilidade da utilizacao de bancos de
capacitores no barramento CC com capacitancia reduzida, sem prejudicar a qualidade
da energia gerada e a estabilidade do sistema, mesmo durante condigoes de desbalanco
e faltas assimétricas na rede elétrica. Como consequéncia podem—se reduzir o custo e

o volume do conversor.

A estratégia de controle proposta pode ser empregada em outras aplicagoes em
que a importancia de um barramento CC sem ondulagoes é igualmente ou mais impor-
tante. Dentre elas pode-se citar: (i) retificadores ativos; (ii) conversores de interface
entre micorredes CC/CA; (i) conversores back-to-back para aplicagoes em sistemas

de conversao de energia edlica e sistemas HVDC e etc.
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5.12 CONCLUSOES PARCIAIS

Neste capitulo foi desenvolvido uma estratégia de controle para controlar a ten-
sao no barramento CC do conversor fonte de tensao. Primeiramente foi projetado
um controlador PI discreto para controlar a parcela média da tensao CC. O compen-
sador projetado foi implementado no protétipo e os resultados experimentais obtidos

mostraram a boa resposta do sistema projetado frente a degraus de poténcia ativa.

Posteriormente, um estudo sobre o comportamento do conversor durante faltas
assimétricas assim como da influéncia das oscilacoes no barramento CC nas correntes
sintetizadas pelo conversor é feito. Com o intuito de eliminar as oscilagbes com o
dobro da frequéncia da rede na tensao CC, um controlador discreto capaz de gerar
correntes de referéncia de sequéncia negativa e assim reduzir essas oscilacoes indesejadas
é proposto. O projeto desse controlador baseado na estabilidade do sistema foi descrito
em detalhes. Finalmente, resultados de simulacao, sao apresentados com e sem o
compensador proposto mostrando que o mesmo é capaz de reduzir consideravelmente
as oscilacoes no barramento CC sem prejudicar a estabilidade e a qualidade da energia

gerada.
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6 CONCLUSOES FINAIS

O objetivo principal da presente tese de doutorado foi o desenvolvimento de modelos
matematicos e estratégias de controle no dominio de tempo discreto para um sistema de
geracao disperso baseado em painéis solares fotovoltaicos. Esse trabalho se concentrou
no projeto dos controladores digitais aplicados a um sistema PV trifasico de 30 kW,
conectado a rede através de um conversor fonte de tensao, em que a interface entre
o VSC e a rede ¢ feita apenas utilizando um transformador de conexao e sem filtros

passivos de saida.

Inicialmente sao desenvolvidos modelos matematicos no dominio de tempo discreto
para a planta. Esses modelos discretos sao de fundamental importancia para o projeto
adequado dos controladores discretos, além da correta andlise da estabilidade do sis-
tema. Desta forma, no Capitulo 3 é desenvolvido um modelo discreto de grandes sinais
para o lado CA do conversor nos sistemas de coordenadas a0 e dg0. Por outro lado, o
modelo do lado CC do conversor ¢é obtido através do balanco de poténcia nos terminais
do mesmo nas coordenadas dq. As equacoes diferenciais que descrevem o comporta-
mento da tensao CC sao primeiramente linearizadas e posteriormente discretizadas,
possibilitando a obtencao de modelos discretos de pequenos sinais tanto para a parcela

média quanto para as parcelas oscilantes da tensao no barramento CC.

De posse dos modelos da planta passou—se para a etapa do desenvolvimento de
estratégias para controlar o conversor. Devido as ja comprovadas vantagens, optou—se
por utilizar a estratégia de controle no modo de corrente. Baseado no principio do
modelo interno, foram estudados dois tipos de controladores: PI e PR. O controlador
proporcional-ressonante foi utilizado para controlar as correntes no sistema de coorde-
nadas a8 devido a caracteristica variante no tempo dos sinais envolvidos. Enquanto que
no controle nas coordenadas dq foi empregado um compensador proporcional-integral
em consequéncia da caracteristica estacionaria dos sinais no sistema de coordenadas
sincronas. Os projetos de ambos os controladores no dominio do tempo discreto foram

descritos em detalhes.
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Os compensadores projetados foram entao testados em um prototipo montado no
Laboratoério Solar Fotovoltaico e conectado a rede interna do campus da UFJF. Os re-
sultados experimentais mostraram que a utilizacao de apenas controladores sintoniza-
dos na componente fundamental, sejam eles PI ou PR, tém sua eficiéncia reduzida
quando nao linearidades estao presentes no circuito. No caso estudado, os contro-
ladores nao sao capazes de garantir que correntes com baixo conteiido harmonico sejam

injetadas na rede devido a operagao saturada do transformador de conexao.

Como solugao foram propostas duas estratégias. A primeira é a utilizagao de multi-
plos controladores ressonantes em paralelo nas coordenadas a3, sintonizados nas com-
ponentes harmonicas que se desejam compensar. Essa estratégia necessita da inclusao
de um compensador adicional para cada eixo para cada componente a ser atenuada.
A segunda proposta é utilizar um controlador repetitivo para cada eixo nas coorde-
nadas dq. Os projetos destes controladores adicionais foram descritos em detalhes para
o dominio do tempo discreto. Resultados experimentais comprovaram a eficacia de
ambas as estratégias no que diz respeito a compensacao das harmonicas da corrente
injetada na rede. Como consequéncia da inclusao destes compensadores adicionais, as
correntes sintetizadas assumiram uma forma mais senoidal com baixo THD e assim,

estando de acordo com as normas e regulagoes para sistemas conectados a rede.

Posteriormente, a malha de controle mais externa relativa a tensao no barramento
CC foi projetada. Foi empregado um compensador do tipo PI discreto cujos ganhos
foram obtidos baseados no modelo da planta e nos parametros de performance para uma
funcao discreta de segunda ordem. Os resultados experimentais obtidos com o protétipo
mostraram que o controlador projetado apresentou uma boa resposta transitéria com
pequeno sobressinal e tempo de acomodacao, mesmo frente a distirbios severos como

degraus de poténcia convertida pelos painéis PV, os quais nao acontecem na pratica.

Finalmente foi proposta uma estratégia para controlar o conversor durante faltas
assimétricas. O controle é baseado em dois compensadores com caracteristicas resso-
nantes conectados em paralelo com o controlador PI, os quais sao responsaveis por
gerar as correntes de sequéncia negativa de referéncia. Essas correntes sao utilizadas
para eliminar as oscilagoes de segunda harmonica na tensao do barramento CC e con-
sequentemente as componentes de terceira harmonica nas correntes injetadas na rede
durante a falta. Resultados de simulagao comprovaram que o controle proposto é capaz
de eliminar as oscilagoes na tensao CC, melhorando o indice de qualidade das correntes
geradas e sem prejudicar a estabilidade do sistema, mesmo nos momentos mais criticos

que sao quando a falta ocorre e quando a mesma é extinta.
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Implementacao do controle fault—ride through proposto no prototipo experimental

com intuito de verificar na pratica a performance deste controlador;

Investigar a possibilidade do uso dos controladores propostos nesta tese para

transformadores com diferentes tipos de conexao;

Desenvolvimento de modelos discretos mais complexos para o transformador de
conexao, levando em consideracao a influéncia da indutancia de magnetizagao
e das nao linearidades no projeto, estabilidade e resposta dinamica dos contro-

ladores discretos;

Comparar o desempenho dos controladores lineares estudados com o desempenho
de controladores nao lineares como o controlador por modo deslizantes na malha

interna de corrente;

Investigar os impactos da injecao de poténcia reativa para dar suporte a tensao

durante momentos de falta;

Investigar e comparar diferentes estratégias de controle durante faltas.
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APENDICE A - REPRESENTACAO DE GRANDEZAS TRIFASICAS
BALANCEADAS COMO FASOR ESPACIAL NO
TEMPO CONTINUO

O estudo de fasor espacial é fundamental importancia no entendimento das trans-
formadas de Clarke e Park, assim como no controle do conversor nessas coordenadas.

Portanto, uma pequena abordagem sera realizada nesse apéndice.

A.1 INTRODUCAO

O fasor espacial é uma entidade matematica interessante pois carrega informacao
da amplitude, do angulo de fase e da frequéncia de uma grandeza trifasica instantanea

(tensao ou corrente).

Considerando as seguintes tensoes trifasicas senoidais balanceadas:

vy = V cos(wt + b)),
v, =V cos (wt+ 6 — &), (A.1)
v, = V cos (wt+90+%’r),

em que V, 0y e w sao a amplitude, o angulo de fase e a frequéncia angular das tensoes,

respectivamente.

Pode-se entao definir, para um conjunto de tensoes trifdsicas, o fasor espacial como
se segue:
L 2/ 2w dn
V:§(e]0va+6]3 vp+€el3 UC). (A.2)

Substituindo (A.1) em (A.2) e utilizando a identidade €’ = (cosf + jsenf) a

expressao anterior pode ser reescrita como

V= (\7 ej9°> el (A.3)
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A grandeza complexa V edto pode ser representada por um vetor no plano complexo.
A extremidade de Vv descreve uma trajetéria circular centrada na origem de um plano
complexo conforme mostrado na Figura 97. Se e/“' for constante, o fasor espacial
¢ analogo ao fasor convencional utilizado na analise de circuitos lineares em regime

permanente senoidal.

Figura 97: Representacao do fasor espacial no plano complexo.

Baseado em (A.3), o fasor espacial #(t) é o mesmo fasor © /% que gira no sentido

anti-horario com uma velocidade angular w.

De acordo com a descricao matematica apresentada anteriormente, as tensoes e
correntes trifasicas podem ser representadas pela projecao do fasor espacial em um

sistema de coordenadas ortogonais denominado coordenadas a/3.

V = Uap = Uq + JUg. (A4)

A.2 REPRESENTACAO DO FASOR ESPACIAL NAS COORDENADAS
DQ NO TEMPO CONTINUO

Para o fasor espacial (A.4), a transformagcao das coordenadas a3 para dq é definida

por

Vag = Va + jug = vage 7Y = (v, + jug)e W) (A.5)
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A multiplicagdo de v,z por €72 é equivalente a um deslocamento de fase em /(t)
do angulo de p. O angulo p(t) pode ser escolhido arbitrariamente. Entretanto, se,
por exemplo, 7(t) = 6e/@+%) e escolhendo-se o(t) igual & wt resulta no seguinte fasor

espacial

Vg + jug = VellWitto)emivt — /et

que nao é mais uma grandeza variante no tempo, portanto, v4 € v, sao grandezas CC

com ilustra a Figura 98.

A
q ’ oft).
TORERNY)
O d

Figura 98: Sistema de coordenadas af e dg.
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APENDICE B - MODELAGEM DO LADO CA NO TEMPO
CONTINUO UTILIZANDO FASORES ESPACIAIS

B.1 DINAMICA DO LADO CA DO VSC PARA TENSOES DA REDE
EQUILIBRADAS NO TEMPO CONTINUO

Na modelagem matematica que sera apresentada para o conversor VSC sera usado
o conceito de fasor espacial ou, como também normalmente denominado na literatura,
vetor espacial. Desse modo, desprezando os harmonicos de tensao e corrente gerados
pelo chaveamento dos interruptores do conversor, pode-se escrever as seguintes relacoes

para cada uma das fases do VSC trifasico

( di,
L— = _R-a — Va,pac
dt t + /Utva v Y
di .
L_b - _RZI) + Ut7b - ,Ub7pac ? (Bl)
dt
di.. ,
\ LE = —RZC + 'Ut’c — chpac

onde i, i € i, S0 as correntes trifdsicas instantaneas em (A) que fluem nos terminais
do VSC; v, vy, € vy, s@0 as tensoes instantaneas em (V') sintetizadas nos terminais do
VSC; Vapacs Ubpac € Vepac SA0 as tensodes instantaneas em (V') no ponto de acoplamento
comum do SGD; L é a indutancia série em (H) do filtro passa baixas; R é a resisténcia

série do filtro passa baixas.

Somando as trés equagdes do sistema (B.1), porém multiplicadas por (%) e/, (%) I

A . . -
e (%) el7s | respectivamente, pode-se reescrever o sistema de equagoes que modela a

dinamica do lado CA do conversor VSC, na forma compacta

di S
L% = —Ri+ Vi — Vpu, (B.2)

onde i, V} e V,, sdo os fasores espaciais da corrente, tensao nos terminais do VSC e
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tensao no PAC do SGD referenciados no sistema de coordenadas abe, respectivamente.

A constante (%) foi incluida nos fatores exponenciais ¢’°, ¢’3 e ¢/3 para garantir
invariancia em amplitude, ou seja, os fasores espaciais terao a mesma amplitude das
grandezas elétricas de fase. Os fasores espaciais de (B.2) podem também ser escritos

em fungao das componentes « e [ conforme mostrado a seguir (ver Apéndice A):

dfa Y — —
L dtﬁ = _Rlaﬁ + V?Zag — Voéﬁmac, (B3)

Onde iaﬁ = (7:04 + J 7’5)7 ‘_/ztvaﬁ = (Utaa +] ,Ut’6>; \_;Oéﬁypac = (Ua:pac +=7 ,Uﬁvptw) SéO 08 fa’_
sores espaciais da corrente, tensao nos terminais do VSC e tensdao no PAC do SGD

referenciados em um sistema de coordenadas ortogonais a3, respectivamente.

Multiplicando os fasores espaciais de tensao e corrente de (B.3) por (et ¢.¢e779)
pode-se reescrever as expressoes dos fasores espaciais em funcao de suas componentes

dq conforme mostrado a seguir:

d(eﬂgqu) +30% +103 +i0g
L o = —R(e™%y,) + € Viae = €7 Vigpaer (B.4)
Onde ldq = e_jgla:B = (Zd+] ZQ)a Vt»dq = 6_ngt7aﬁ = (Utvd +] Utyq); Vd‘]vpac - e_]gvaﬁvpac =

(Ud,puc + vq,pac) ee = (cos 0 —J sin Q)'

Expandindo a derivada do lado esquerdo de (B.4) e pré-multiplicando toda a ex-

pressao resultante por (e77¢) tem-se:

diy do\ - o .
Ld_tq + L (%) lgg = —Rigg + Vi3, — Vg pae- (B.5)

As componentes dq de (B.5) sao obtidas a partir da projecao dos fasores espaciais
num sistema de coordenadas ortogonais cuja a posi¢ao no plano complexo af varia, no
sentido anti-horédrio, com o valor de p. Reescrevendo (B.5) como um sistema de duas

equacoes reais tem-se:

[ dig do
L% = +L (g) iq - Rld + Ut,d - Ud,pac

di do' . -
d_tq — _L (%) g — RZq + Ut,q - UQvPﬂC
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Assumindo que as tensoes instantaneas no ponto de acoplamento comum sao equi-

libradas e simétricas pode-se escrever

= V}mc cos(wit + ov,)

Uavpuc
Ve = Vo 08 (wnt + b = 57) - (B.7)
UC,pac - ‘/);)(IC COS (wlt + ¢V1 _ 4?71')

em que V;mc ¢ o valor de pico em (V) da tensdo de fase; wy é a frequéncia angular
fundamental em (rad/s) e ¢y, é o angulo de fase genérico em (rad) da tensao da rede

no ponto PAC, respectivamente.

As tensoes trifasicas instantaneas dadas por (B.7) podem ser representadas na

forma compacta pelo fasor espacial:

(wit+evy) (B.S)

Vpac = pacej .

Que, pré-multiplicado por (e7? ¢), pode ser reescrita em termos de suas compo-

nentes dq como se segue:

& — o0 — V. pilwit+éy; —e)
qu’pac =€ Vaﬂ7pa(‘ - ‘/;7‘106 ! : (Bg)

Tendo em mente a relacdo e/ = (cosx + 7 senz) pode-se reescrever (B.9) como:

= ‘A/;,ac cos (w1t + ¢y, — 0)

’Udypac
(B.10)
Vg,pae = XA/paC sen (w1t + ¢y, — 0)
Substituindo (B.10) em (B.6) tem-se:
( di do\ . _ .
Ld_td =+L (d—f) iq — Rig + vy, — Vpae cos(wit + ¢yy — 0)
(B.11)

di do . . -
\ d_tq =1 (d—f) 1q — qu + 'Ut,q - VVpac Sen(wlt + gbvl - Q)

Fazendo ¢ = (w1t + ¢y, ), pode-se reescrever (B.11) como se segue:
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, (B.12)

di, _ (R, (1
| at T \T) T\

0
onde — = wj.
da !

Observe que a escolha da varidavel o = (w1t + ¢y, ) transformou o sistema no espago
de estados descrito por (B.11), no qual as varidveis de estado iy e i, dependiam de
fungoes variantes no tempo (cosseno e seno), em um sistema de segunda ordem excitado

por uma entrada constante V. conforme mostrado em (B.12).

Além disso, devido ao fato de que % = wj, as variaveis de estado i4 e i, € as
variaveis de controle v; , e vy, passam a ter um comportamento estaciondrio em regime
permanente. Deve-se observar também, que existe um acoplamento cruzado entre as
equacoes diferenciais que descrevem a dinamica do lado CA no sistema de coordenadas

dgq, devido aos termos w;i, € —wiiq.

Para garantir que a transformagao (B.12) seja eficaz deve-se medir com precisao
a frequéncia angular e o angulo de fase das tensoes fase-neutro do sistema elétrico no
PAC, ou seja, 0 = (w1t + ¢y, ). Normalmente utiliza-se um PLL para realizar tal tarefa

(CHUNG, 2000), (ROLIM; COSTA; AREDES, 2006).

B.2 DINAMICA DO LADO CA DO VSC PARA TENSOES DA REDE
DESEQUILIBRADAS NO TEMPO CONTINUO

Agora considerando um caso mais geral, em que as tensoes no ponto de acoplamento
comum do SGD estejam desequilibradas, porém sem componente de sequéncia zero,

pode-se escrever

Vapac = Vpye COS (wlt + gb?}l) + Vi COS (wlt + qb‘_/l)

Vppac = Viphe COS (wlt + (b‘tl — %’T) + Ve cO8 (wlt + by, — 4?“) , (B.13)
Vepac = V;gc cos (wlt + ¢J\51 — %”) + Vpae COS (wlt + oy, — %’r)
onde \A/pj;c e szc sao os valores de pico em (V') das tensoes de fase de sequéncia positiva
e negativa, respectivamente; w; é a frequéncia angular fundamental em (rad/s); ‘tl e

¢y, sao os angulos de fase genéricos em (rad) das tensoes de fase de sequéncia positiva
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e negativa no ponto PAC, respectivamente.

Neste caso, as tensoes trifdsicas instantaneas dadas por (B.13) podem ser represen-

tadas pelo fasor espacial:

5 . o ~ . + + ~ s t oo
VPaC = V;rac + Vpac = ‘/;;chej(wl d)vl) + ‘/pace sen d)vl)' (B14)

Enquanto o fasor espacial v = descreve uma trajetéria circular no sentido anti—

pac
hordrio no plano complexo af3, o fasor espacial v,,. descreve também uma trajetéria
circular no plano complexo a3, porém no sentido horario. Os raios das duas trajetorias

descritas sao iguais a V& e V—  respectivamente.

pac pac?

Assumindo também que as correntes instantaneas no ponto de acoplamento pos-
suem componentes de sequéncia positiva e negativa, na frequéncia fundamental, pode-se

escrever a seguinte expressao para o fasor espacial da corrente que flui pelo sistema

=

LT = [relertten) y f-emilertter) (B.15)

e
I
=

onde It e I~ sao os valores de pico em (A) das correntes de sequéncia positiva e
negativa, respectivamente; w; é a frequéncia angular fundamental em (rad/s); qﬁ}’l e oy,
sao os angulos de fase genéricos em (rad) das correntes de sequéncia positiva e negativa

no PAC, respectivamente.

Reescrevendo (B.14) e (B.15) em termos de suas componentes « e 3 tem-se:

‘_;aﬁ,pac = ‘_;I/Bmac + vJﬁ,pac’ (B16)
e7
log =105 1,5 (B.17)

Multiplicando os termos do lado direito de (B.16) e (B.17) por (et72e77¢), para

0 = wyt, pode-se reescrever expressoes anteriores como se segue

Vagpe = (€79 4 (e7) NV, (B.18)

dQ:pac dqypac’
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faﬁ = (e wlt)f;rq + (e’ wlt)ldq, (B.19)
Onde i}_q = (6_‘7 W1t)l::ﬁ; ldq (e+j wlt)laﬂ? _’C—Z]mar (6_J wlt)‘_;;_ﬂ,pac; v;qﬂpac = <€+] wlt)‘_f;ﬁmac;

et 1t = (coswit + 7 sinwit) e e™? “1! = (coswit — 7 sinwyt).

Utilizando a mesma metodologia pode-se escrever a expressao do fasor espacial da
tensao nos terminais do VSC em funcao de suas componentes de sequéncia positiva e

negativa

Vi, = (e™? wlt)\_f’:”dq + (e7? v, (B.20)

a3 adq

onde vtqu = (77 mt)vtfaﬁ e v;dq — (et )Y, .

Substituindo (B.18),(B.19) e (B.20) em (B.3) pode-se escrever a equacao diferen-
cial compacta para o sistema com tensoes e correntes com componentes de sequéncia

positiva e negativa na frequéncia fundamental

d —
LA (€98, + (e #0) = —R (e =T e =0,) +
((€+J wlt)‘—;;—dq + (e wlt)v;dq) _ ((e—f—J w1t)‘7:l;]’pac + (e w1t)vdq’pac> ) (B.21)

Expandindo as derivadas do lado esquerdo de (B.21) pode-se escrever

. dit . di;
gwiL(e™ hig + Lie™ “’”)d%q — g L(e™? “M)ig, + Le™ ““)d;;" =
= —R(e™ )i} — R(e™ M)y, + (e )+ (e UV,
—(eP L = (e, . (B.22)
Pré-multiplicando (B.22) por (e7 “1*), tem-se
dit di; . .
Lt L(e™? 20— = —jo LG, + gwi L(e ™ )y,
—Rij, — R(e™ “")ig, +V{, + (e ™)V,
Vg — (7O (B.23)
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Observe que os fatores (e™7 “1*) que multiplicavam as componentes dq, das cor-
rentes e tensoes de sequéncia positiva em (B.22), desapareceram, enquanto que as
componentes dq de sequéncia negativa estao multiplicados pelo fator (e77 2<1t). Ou
seja, enquanto as componentes de sequéncia positiva passaram a ter um comporta-
mento estacionario as componentes de sequéncia negativa sao moduladas por funcoes

cosseno e seno que oscilam com uma frequéncia 2w .

Assim, filtrando as componentes de sequéncia negativa em (B.23) pode-se escrever

o seguinte sistema para as componentes de sequéncia positiva

(dif R . (L !
= (L) e (g) - (7).
’ (B.24)

dit R 1 1
q . e +
G (2) it (g) - (1) v

De maneira idéntica porém agora multiplicando os fasores espaciais de (B.22) por

(eT7#1t) obtém-se o seguinte sistema para as componentes de sequéncia negativa

(di; R\ _ _ 1\ _ 1\ _
% = — Z Zd - W1Zq + Z Ut,d - Z Ud,pac
di, B R\ . n 1\ _ 1y _

\ % = — Z Zq + Wity + Z th — Z Uq,pac

Neste segundo caso sao as componentes dq de sequéncia positiva é que passam a ter

(B.25)

um comportamento oscilatério com uma frequéncia 2w; e as componentes de sequéncia
negativa das tensoes e correntes, nas coordenadas dq, passam a ter um comportamento

estacionério.

A dinamica das componentes de sequéncia positiva dos fasores espaciais, descrita
por (B.24), pode ser visualizado como o “subsisterna de sequéncia positiva ” enquanto o
sistema descrito por (B.25) representa a dinamica das componentes de sequéncia neg-
ativa dos fasores espaciais de corrente e tensao, ou “subsistema de sequéncia negativa”

(YAZDANT; IRAVANI, 2006).

Analisando (B.25) pode-se concluir que se o conversor VSC gera tensoes equili-
bradas em seus terminais, ou seja, v, = 0 e v, = 0, e as tensées da rede no PAC
estao desequilibradas, as correntes de sequéncia negativa que fluem nos terminais do

VSC irao depender somente do nivel de desequilibrio das tensoes da rede CA.
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J4a se o conversor gera tensoes de sequéncia negativa idéntica as tensoes de sequéncia
negativa de rede, ou seja, vy, = Uy 4. € Uy = Ugpae, t€m-se que (B.25) se reduz a um
sistema de equacoes diferenciais homogéneas. Neste caso, as correntes de sequéncia
negativa do conversor tendem para zero com o passar do tempo e o conversor so injetara

correntes de sequéncia positiva na rede.

B.3 POTENCIAS INSTANTANEAS PARA SISTEMA COM ;PENSOES
E CORRENTES BALANCEADAS NO TEMPO CONTINUO

De (B.8) tem-se para um conjunto de tensoes trifdsicas equilibradas no PAC o

seguinte fasor espacial

‘_;pac = Apacej(W1t+¢Vl)~ (B26)

Assumindo que as correntes instantaneas no ponto de acoplamento comum também
sao equilibradas e simétricas pode-se escrever a seguinte expressao para fasor espacial

para a corrente

I ~

i=Jellrtton) (B.27)

onde I é o valor de pico em (A) da corrente do SGD; w; é a frequéncia angular funda-
mental em (rad/s) e ¢, é o angulo de fase genérico em (rad) da corrente injetada na

rede no ponto PAC, respectivamente.
Pode-se entao calcular a poténcia complexa instantanea no PAC através de

Spac - <g) Gpacf* = ‘z?acej(WIt+¢V1)]Ae_j(WIH_ml)7 (B28)

onde i* é o conjugado do fasor espacial da corrente do SGD no PAC.

De (B.28) defini-se a parte real da poténcia complexa como poténcia ativa, Pp,. =

(2) Vool cos (¢, — ¢1,), enquanto que a parte imagindria é definida como a poténcia
reativa, Qpac = (%) Vipacl sen (¢v, — ¢r,).

A poténcia complexa instantanea no PAC pode também ser calculada usando os

fasores espaciais referenciados nas coordenadas abc e reescritos a seguir
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2
Vpac == g (ej 0 va,pac + €+] 27T/3 Ub,pac + eJrj 47r/3 'Uc,pac) ) (B29)
e?
v_ 2 0 ; +j 2m/3 +j 4m/3
1:3(63 g +e™ iy + et zc). (B.30)

Substituindo as expressoes de V. € i em (B.28) tem-se

Spac = Va,pacla + Ub,pacth + Ve, paclc + J \/§ [(Ub,pac - vc,pac) et

+ (Uc,pac - Ua,pac) ib + (Ua,pac - Ub,pac) Zc] . (B31)

Apesar de numericamente (B.28) fornecer resultado idéntico aquele obtido com
(B.31), nesta ultima expressao a poténcia complexa no PAC foi grafada com letra
mindscula (spq.) pelo fato da mesma depender dos valores instantaneos das tensoes e

correntes trifasicas do circuito.

Do mesmo modo que no caso anterior, pode-se definir a parte real da poténcia
complexa instantanea, nas coordenadas abc, como sendo a poténcia ativa instantanea
enquanto que a parte imaginaria é definida como sendo a poténcia reativa instantanea

que flui pelo circuito. Ou seja,

Ppac = §R{Ss} = Ua,pacia + Ub,pacib + vc,pacica (B32)

1 ) : .
Qpac = %{53} = % [(Ub,pac - Uc,pac) lq + (Uc,pac - Ua,pac) p + (Ua,pac - Ub,pac) Zc} . (B33)

Escrevendo as expressoes dos fasores espaciais em funcao de suas componentes
nas coordenadas af3 ou dq pode-se calcular diretamente as poténcias ativa e reativa

instantaneas pelo circuito através das expressoes (AKAGI; WATANABE; AREDES, 2007)
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ppac = % (Ua,pacia + ’Uﬁvpaciﬁ)
, (B.34)
Qpa,c - % (’Uﬁ,pacia - ’Uafpaciﬁ)

ou,

Ppac = % (Udapacid + quaciq)
(B.35)

. 3 . .
Qpac = 3 (U(Lpaczd - Ud,paczq)

As expressoes (B.34) e (B.35) diferem das mostradas em (AKAGI; WATANABE; ARE-
DES, 2007) do fator 3/2. Esta constante foi incluida em (B.34) e (B.35) para que as
poténcias ativa e reativa instantaneas no sistema de coordenadas af e dq sejam nu-
mericamente iguais as poténcias ativa e reativa instantaneas calculadas no sistema de

coordenadas abec.

Quando o angulo p, usado para obter a transformacao dg, coincide com o angulo

do fasor espacial V4, pode-se escrever vg, .. = Vpac € Vg,,.. = 0. Neste caso o sistema

(B.35) pode ser reescrito como:

~

_ 3 ;
Ppac = 5‘/[)aczd

(B.36)

_ _ 31 &

qpac - _5‘/paczq
Observando (B.36) pode-se concluir que a poténcia ativa instantanea é diretamente
proporcional a componente 74, enquanto a poténcia reativa instantanea ¢é diretamente
proporcional a componente 7, do fasor espacial da corrente pelo sistema, respectiva-

mente.

B.4 POTENCIAS INSTANTANEAS PARA SISTEMA COM TEJ\{SOES
E CORRENTES DESBALANCEADAS NO TEMPO CONTINUO

Isolando as tensoes e correntes nas coordenadas « e 3, dadas em (B.18) e (B.19),
e substituindo o resultado em (B.35) pode-se escrever a seguinte expressiao para a

poténcia ativa instantanea em funcao das componentes d e ¢ da tensao e corrente no

PAC
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Ppac = ﬁpac + ﬁpam (B37)

onde Py, € a parcela média em (W) devido a interagao entre as componentes de tensao
e corrente de mesma sequéncia e mesmo eixo. Ja Ppe. ¢ a parcela oscilante em (W)
devido a interagao entre as componentes de tensao e corrente de sequéncia positiva e

negativa. As mesmas sao dadas por

3 y - — -— — P
]jpac B 5 (,U:l_’paclg + ,U;:Paczf—; + Ud,pacld + Uq,pacz ) ) (B38)
e7
Dpac = P cos(2wit) + Py sen(2wit), (B.39)
sendo
3 + y— + - — R _ e
P, = 5 (Ud,pacld + Uq,paclq + Vg pactd + Uq,paclq) , (B40)
e7
3 - i+ - st + - + -
Ps = § (Uq,pacld - 'Ud,paczq — Uq7paczd + Ud,paczq) . (B41)

A parcela oscilante P, é devida as interagoes entre as componentes de tensao e
corrente de mesmo eixo porém de sequéncias opostas. Por outro lado, a parcela P, é
devida as interacoes entre as componentes de tensao e corrente de eixos e sequéncias

diferentes.

Ja para a poténcia reativa instantanea pode-se escrever a seguinte expressao em

funcao das componentes d e ¢ da tensao e corrente no PAC (HU; HE, 2008)

Gpac = (jpac + gpam (B42)

onde Gpq. ¢ a parcela média em (var) e gpqc € a parcela oscilante em (var) da poténcia

reativa instantanea, que sao dadas por

3
—_ _ _l’_ .+ _ _l’_ ._l’_ _ p— -— p— -—
Qpac = 2 (Uq,paczd Yd,paclq Vg,pactd + Ud,paczq) ) (B'43)



191

e7
Gpac = Qe €05 (2wit) + Qusen(2uwit). (B.44)
sendo
3 - 4t - it + - + .=
Qc = 5 (_Uq,paczd + Vd pact + Vypactd — Vd pact ) , (B45)
e7
3= i+ - i+ + - +
Qs — 5 (Ud7paczd + ,Uq,paczq —I'_ Ud,paczd + ’Uq’pach) . (B46)

Maiores detalhes sobre a interpretacao fisica das poténcias ativa e reativa instan-

taneas podem ser encontrados em (AKAGI; WATANABE; AREDES, 2007).

B.5 POTENCIA ATIVA INSTANTANEA ABSORVIDA POR UM BANCO
DE INDUTORES NO TEMPO CONTINUO

A poténcia ativa instantanea que flui pelo banco de indutores do filtro pode ser

calculada nas coordenadas a3 por

pr = (Pr +Pr) = 5 (Vi,da + vL,i8) (B.47)

[\CR GV

onde vy, e vp, sao as diferencas de potencial em (V') nos terminais dos indutores dos

filtros de saida do VSC, nas coordenadas « e 3, respectivamente.

Substituindo vy, = L (%‘) evy, = L <d§;f> pode-se reescrever (B.47) como se

segue

3 [ din . dig 3L\ d ,,
Y PR N e i . B.4
PL 2 (Za dt +Z[j dt) ( 1 ) dt (Za"i‘lﬁ) ( 8)

Isolando as componentes real e imaginaria do fasor espacial da corrente desbal-

anceada nos terminais do conversor tem-se

lg = i; coswit — z';“ senwit + 1, coswit + z'q_ sen wt, (B.49)
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ig = ij senwit + i, coswit — iy senwit + i, coswil. (B.50)

Agrupando os termos semelhantes em (B.49) e (B.50), e substituindo o resultado
em (B.48) pode-se escrever a seguinte expressao, nas coordenadas dg, para a poténcia

ativa instantanea que flui pelo filtro de saida do conversor estatico

3L (dif . dit” L 3L iy’ . di” .
PL="r\"ar T 4\ ar T ar

+3wi L(iji, —i)iy) cos(2wit) — 3wy L(iyiy + if iy ) sen(2wit). (B.51)

A anélise de (B.51) permite concluir que, em regime permanente, quando as derivadas
dos quadrados das correntes de sequéncia positiva e negativa, nas coordenadas d e g,
respectivamente, sao nulas, o filtro passivo nao ird consumir ou fornecer poténcia ativa
média ao sistema elétrico. Contudo, ird existir uma parcela da poténcia ativa instan-
tanea, medida nos terminais dos indutores do filtro de saida do conversor estatico, que

ird oscilar com uma frequéncia 2w;.

Apesar da poténcia ativa média consumida pelo banco de indutores em estado
permanente ser nula, durante os transitérios a poténcia ativa instantanea medida nos
terminais dos indutores pode assumir grandes valores e deve ser levada em conta na

modelagem do sistema.

B.6 POTENCIA ATIVA INSTANTANEA ABSORVIDA POR UM BANCO
DE RESISTORES NO TEMPO CONTINUO

A poténcia ativa instantanea consumida por um banco de indutores pode ser cal-

culada nas coordenadas a3 por

pr = (Pr + Pr) = R (ia +i5)". (B.52)

Substituindo (B.49) e (B.50) em (B.52) pode-se escrever a seguinte expressao, nas

coordenadas dg, para a poténcia ativa instantanea absorvida pelo banco de resistores



i+ i;2> + 2R (ifig +iTiy) cos(2wnt)

+2R (igi, —ijiy)sin(2wit)} .
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