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RESUMO

Tese de Doutorado
Programa de Pds-Graduag¢do em Engenharia Elétrica
Universidade Federal de Santa Maria

CONTROLADORES DISCRETOS DE TENSAO BASEADOS NO
PRINCIPIO DO MODELO INTERNO APLICADOS A INVERSORES
TRIFASICOS PWM

AUTOR: M. ENG. FERNANDO BOTTERON
ORIENTADOR: PROF. HUMBERTO PINHEIRO, PH.D.
Santa Maria, 9 de dezembro de 2005.

A presente tese de doutorado contribui para a andlise, projeto e implementagcdo de
controladores discretos baseados no Principio do Modelo Interno, com o intuito de aprimorar o
desempenho de inversores trifasicos PWM a trés bragos com transformador isolador usualmente
utilizados no estagio de saida de UPS de dupla conversdo de média poténcia. Inicialmente se
realiza uma investigacdo sobre os aspectos relacionados a obtencdo do modelo discreto de
inversores trifasicos com modulagdo space vector e do filtro de saida. Essa investigacdo mostra o
impacto de diferentes seqiiéncias de comutacdo, instantes de amostragem e freqiiéncia de corte do
filtro no conteido harmonico das variaveis amostradas usadas para realimentacdo. Isso ¢ uma
preocupacdo quando a freqiiéncia de comutag@o ¢ baixa para limitar as perdas em UPS de média e
alta poténcia. Nesse sentido essa tese propde métodos de amostragem que possibilitam reduzir as
harmonicas de baixa ordem nas variaveis de interesse o que adquire importancia quando se realiza
a realimentacdo dos estados da planta. Esses métodos permitem a obtencao de modelos médios
lineares uteis para o projeto do controlador. Além disso, a saturagcdo do transformador de isolagdo é
analisada em detalhe. A componente continua oriunda da implementagdo digital e das ndo
idealidades dos circuitos de medi¢do, e amplificada por uma escolha inadequada do controlador,
pode levar o transformador a saturagdo. Com o intuito de solucionar esse problema, e de acordo
com a teoria do Principio do Modelo Interno, sdo propostos modelos internos adequados a planta
em questdo bem como controladores discretos de tensdo em eixos estacionarios e sincronos, que
ndo tem tendéncia a amplificar a componente continua. Outro dos objetivos dessa tese ¢ o
aprimoramento da resposta transitoria das tensdes de saida da UPS na presenca de degraus de carga
linear e ndo linear. Isso ¢ obtido considerando-se os métodos de amostragem mencionados acima,
combinado com modelos internos com nimero de polos e taxa de amostragem reduzidos.
Demonstra-se que € possivel aprimorar significativamente a resposta transitoria das tensdes de
saida bem como satisfazer a exigente classificagdo da norma IEC62040-3 para UPS, sem degradar
o desempenho de regime permanente. Além disso, essas estruturas de controle possuem suficiente
margem de estabilidade, como provado em cada caso, e estas resultam em solugdes simples e
atrativas para serem implementadas em microcontroladores e DSP de aritmética de ponto fixo, com
palavras de 8 e 16 bits e capacidade reduzida de memoria. A viabilidade pratica das propostas
realizadas ¢ verificada com resultados experimentais em regime permanente e transitorio.
Finalmente, apresenta-se uma andlise comparativa das estruturas de controle propostas, sob o
enfoque da norma IEC62040-3.

Palavras-chaves: Sistemas ininterruptos de energia elétrica, inversores PWM trifasicos,
controle discreto, principio do modelo interno, modelos discretos de conversores estaticos, sistemas
amostrados com diferentes taxas de amostragem.
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This thesis contributes to the analysis, project and implementation of discrete-time
controllers based on the Internal Model Principle, aiming to improve the performance of three-leg
three-phase PWM inverters with insulating output transformer usually found in the output stage of
medium power double-conversion UPS. Initially, an investigation about issues concerning to the
discrete-time models of three-phase inverters with space vector modulation and the LC filter have
been carried out. This investigation shows the impact of different switching sequences, sampling
instants and filter cut-off frequency on the harmonic spectrum of sampled variables used for
feedback. This is a concern when the switching frequency is low to limit the switching losses as in
medium and high power UPS. In this way, this thesis proposes sampling methods that make
possible to reduce the low order harmonics on the interest variables, which is relevant when state
feedback is used. These methods allow to obtain discrete-time average linear models useful for the
controller design. In addition, the saturation of the insulating transformer is addressed in details.
The dc component arising from the digital implementation and from the circuit measures non
idealities, and then amplified by an inadequate choice of the controller, may lead the transformer to
saturate. In order to solve this problem, and in accordance with the Internal Model Principle,
internal models adequate to the plant under consideration as well as discrete-time voltage
controllers in stationary and synchronous frames which are not prone to amplify the dc component,
are proposed. Another goal of this thesis is the improvement of the UPS output voltage transient
response due to linear and non linear load steps. This is obtained considering the sampling methods
before mentioned, combined with internal models with reduced number of poles and low sampling
rate. It is demonstrated that it is possible to improve significantly the output voltage transient
responses, as well as to satisfy the rigorous classification of the standard IEC62040-3 for UPS
without degrading the steady state performance. In addition, these control structures have enough
stability margins, as proved in each case, and they results in simple and attractive solutions to be
implemented in 8 or 16 bits fixed-point arithmetic microcontrollers and DSP with reduced memory
space. The feasibility of the proposed solutions is verified with experimental results demonstrating
both transient and steady-state performances. Finally, a comparative analysis of the proposed
control structures, over the light of the standard IEC62040-3, is presented.

Keywords: Uninterruptible power supplies, three-phase PWM inverters, discrete-time control,
internal model principle, discrete-time models of static converters, multirate systems.
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Capitulo 1

INTRODUCAO

1.1. Motivacao da Tese

A energia elétrica ¢ um recurso essencial para a operagdo da grande maioria dos
equipamentos, mas quando se trata da operagdo de cargas criticas a qualidade dessa energia
elétrica ¢ de importancia primordial. Cabe salientar aqui que as cargas criticas sdo aqueles
equipamentos cuja interrup¢ao no seu funcionamento pode resultar em prejuizos para os
usuarios e/ou beneficidrios dos servigos aos quais se destinam. Segundo um relatorio
técnico da empresa Fluke [1], a confiabilidade do fornecimento de energia elétrica aos
usuarios pode ser classificada através do nimero de noves (9’s). As concessiondrias
fornecem energia elétrica com trés a quatro 9’s de confiabilidade, isto é: 99,9%, o que
significa 9 horas de interrup¢do do servico por ano, ou 99,99% o que resulta em sé 59
minutos de interrup¢ao do servigo por ano. Entretanto, cargas criticas tais como hospitais,
aeroportos e bancos exigem um indice de confiabilidade acima dos cinco 9’s, (99,999%).
Além do mais, as operagdes bancarias e de comércio eletronico que se realizam hoje em
dia através da Internet exigem uma confiabilidade no fornecimento da energia elétrica de
até nove 9’s, (99,9999999%) o que equivale a 30 milisegundos de interrup¢do por ano.

Esses casos estdo resumidos na Tabela 1.1.



Tabela 1.1 — Indices de confiabilidade da energia elétrica

Os 9’s da energia confiavel

Confiabilidade Bom Para Interrupc¢ao esperada por ano
Trés 9’s 99,9% Casas B 9hs.
Quatro 9’s 99,99% Fabricas — 59 minutos

Hospitais e

Cinco 9’s 99,999% E Sminutos

Aeroportos
Seis 9°s 99,9999% Bancos I 32segundos
Nove 9’s  99,9999999% Cgr?fﬁfem | 30 milisegundos

Para atingir os cinco ou mais 9’s, requeridos para cargas criticas, o projeto do
sistema elétrico deve apresentar uma capacidade adequada de redundancia e de reserva
(backup), como, por exemplo, instalando sistemas de energia ininterruptos, (UPS —
Uninterruptible Power Supplies), agregando unidades redundantes, geradores de reserva,
etc. Ainda, deve ser considerado que, usualmente, o estagio de entrada das cargas criticas
utiliza retificadores ndo controlados, os quais drenam correntes com elevado contetdo
harmdnico que acabam distorcendo as tensdes de saida da UPS. Portanto, levando em
conta o acima mencionado e os indices apresentados na Tabela 1.1, as UPS utilizadas para
o proposito de alimentar cargas criticas, ndo somente devem ser confidveis, mas também
devem fornecer uma energia com qualidade. Neste sentido, a UPS comumente denominada
on-line ou de dupla conversao ¢ a mais forte candidata para cumprir esses requisitos.

A norma IEC62040-3 [2], que aqui sera utilizada como base para os ensaios das
configura¢des de UPS propostas, mesmo que nao indique o tipo de isolacdo para a carga,
exige que exista uma isolagdo entre a entrada e a saida da UPS. Neste sentido, esse
trabalho aborda questdes relativas a utilizacdo de transformadores conectados na saida do
inversor, os quais oferecem uma isolagdo galvanica entre a fonte de entrada e a carga.
Assim, pretende-se encontrar solu¢des para a saturacao desses transformadores, o que ¢ um

problema real na industria de UPS.



Este trabalho leva em conta a presenca do transformador e as dindmicas associadas
a ele, com o intuito de obter controladores adequados ao sistema e que apresentem, ao
mesmo tempo, um desempenho em regime permanente e dindmico satisfatorio sob a dtica
da norma, satisfazendo os requisitos de qualidade e confiabilidade citados anteriormente.

Um desafio adicional considerado nesse trabalho ¢ o de operar com freqiiéncias de
comutacdo do inversor PWM relativamente baixas, visando limitar as perdas em
comutacdo, especialmente em UPS de poténcia elevada. Assim, apresenta-se nesta tese,
uma andlise dos efeitos da utilizagdo de baixas freqiiéncias de comutacdo e reduzidas
freqliéncias de amostragem nos modelos discretos utilizados para o projeto do controlador.
Neste sentido, propdem-se solucdes no que diz respeito aos instantes de amostragem e a
freqliéncia de atualizacdo da acdo de controle aplicada a planta, as quais resultam em
modelos de tempo discreto que oferecem solugdes simples e adequadas a aplicagdo em
questao.

Com as premissas supracitadas, esta Tese de Doutorado concentra seus esforgos na
obtencdo de modelos discretos que levem em conta a freqiiéncia de comutacao utilizada, os
parametros do filtro de saida e os instantes onde se efetuam as amostragens das variaveis
de interesse, e permitam a modelagem e o projeto de controladores discretos de elevado
desempenho e adequados a planta. Controladores esses que sdo utilizados para o controle
de inversores trifasicos PWM de média poténcia a 3 bragos com transformador isolador de
saida. Esses ultimos sdo responsaveis pelo fornecimento de energia elétrica de qualidade
em fontes ininterruptas de energia de dupla conversdo, as quais devem satisfazer as

exigéncias da norma IEC62040-3.



1.2. Colocac¢ao do Problema

No projeto de conversores PWM trifasicos para UPS destacam-se trés etapas: (i) a
escolha da estratégia de modulagdo, (ii) o projeto de filtros (iii)) e o projeto de
controladores para atender um desempenho dindmico pré-definido.

Com relacdo a escolha da estratégia de modulacao, diversos tipos de moduladores,
diferentes em conceito e desempenho, tém sido desenvolvidos nas ultimas décadas para
conversores trifasicos alimentados em tensdo. Dentre os diferentes tipos de modulacdo, a
técnica de modulacao space vector vem sendo utilizada de forma crescente, [3-7],
principalmente pelo fato de que ela permite reduzir as perdas por comutacdo e/ou o
conteido harmoénico das tensdes (ou correntes); possibilita obter maiores indices de
modulacdo de amplitude se comparada com as técnicas convencionais [3],[4] e pode ser
facilmente implementada em microprocessadores [5-7]. No que diz respeito ao projeto do
filtro LC do inversor de tensdo, este se constitui de duas etapas: a primeira consiste na
determina¢do da freqiiéncia natural do filtro para satisfazer as especificagdes de THD
maxima admissivel nas tensdes de saida, levando em consideracdo o tipo de modulacao
PWM; a segunda etapa consiste na obtencao da relagdo entre a capacitancia e a indutincia
do filtro para a freqiiéncia natural obtida na etapa anterior contemplando os diferentes tipos
de carga que serdo conectadas a UPS. Dado que o projeto do filtro ndo € o escopo principal
desse trabalho, na referéncia [8] ¢ apresentada uma revisdo bibliografica detalhada bem
como um procedimento de projeto que utiliza a modulagdo digital do tipo Space vector e
considera para o propoésito tanto carga linear como nao linear.

Escolhida a técnica de modulagao e o projeto do filtro, o projeto do controlador
para a operacdo em malha fechada do conversor pode ser abordado. Com relagdo a
implementagao do controlador, ¢ importante salientar que as técnicas de controle discretas

para conversores PWM trifasicos sao preferidas as analdgicas. Primeiro, devido as



vantagens j4 bem conhecidas dos controles discretos em termos de facilidade de
implementag¢do e flexibilidade de atualizagdo; segundo, devido a disponibilidade de micro-
controladores e DSP de baixo custo e alta performance com periféricos dedicados para
controle de conversores estaticos.

O primeiro passo para o projeto do controlador ¢ a obtencdo do modelo que
descreve o comportamento dindmico do conversor estatico e do filtro. Esse modelo pode
ser determinado no dominio do tempo continuo ou no dominio do tempo discreto.

Virios trabalhos na literatura tratam com modelos continuos dinamicos de
conversores trifasicos PWM. Khai e Ngo em 1986 [9] apresentaram um modelo médio
linear utilizando uma representagdo por espago de estados. Esse modelo ¢ caracterizado
primeiro em coordenadas estacionarias (abc) e logo ap6s em coordenadas sincronas, de tal
forma a tornar as entradas e saidas constantes em regime permanente quando o sistema em
abc ¢ balanceado. Isto permite obter uma solu¢do continua de regime permanente para a
equacdo de estado. Ainda, em [9], fungdes de transferéncia entrada-saida de pequenos
sinais sdo obtidas, adicionando perturbagdes nas variaveis de estado em torno de um ponto
de operagdo. Deve-se salientar que este modelo médio assume que as entradas da planta
variam lentamente com relacdo a freqiiéncia de comutacdo, bem como que as ondulagdes
sobre as varidveis de interesse sdo despreziveis. Assim, esse modelo € restrito a uma faixa
de freqiiéncias significativamente mais baixas que a freqiiéncia de comutagdo de operagao
do conversor.

Por outro lado, Rim e Cho em [10] propuseram circuitos equivalentes para os
interruptores dos conversores estaticos, utilizando transformadores ideais variantes no
tempo, onde a relacao de transformacao destes ¢ igual a razdo ciclica dos interruptores.
Ainda, a transformagdo de circuitos para eixos sincronos dq ¢é proposta para facilitar a

analise de conversores trifasicos, € com o objetivo de eliminar a natureza variante no



tempo desses transformadores. Além disso, o conceito de ‘“girador” (gyrator) ¢
introduzido, o qual leva em conta o acoplamento resultante da transformacao dqg, entre o
eixo direto e de quadratura. A partir desses circuitos equivalentes, ¢ possivel achar o ponto
de operagdo de regime permanente bem como a fun¢do de transferéncia de entrada-saida
de pequenos sinais. Posteriormente, um procedimento sistematico de modelagem de
pequenos sinais para conversores trifasicos PWM foi apresentado por Silva et al em [11].
As fungdes de transferéncia, Uteis para o projeto do controlador em tempo continuo, sdo
derivadas a partir dos modelos de pequenos sinais obtidos pela linearizacdo dos modelos
médios de grandes sinais num ponto de operagdo, novamente assumindo que as ondulagdes
sobre as variaveis de interesse, devido a comutagdo, sdo despreziveis. Além disso, nesse
mesmo trabalho, os autores investigam o efeito da implementacao digital do controle e a
natureza discreta do sinal PWM, os quais foram levados em conta mediante um atraso de
um periodo de amostragem nas correntes dos indutores. Entretanto, deve-se notar que esses
modelos sdo de tempo continuo, e que apenas descrevem a operagdo do conversor para o
caso em que o sistema trifasico ¢ balanceado. Num trabalho posterior, Silva e Boroyevich
[12] apresentaram um modelo de pequenos sinais do modulador space vector para duas
seqiiéncias de comutacdo especificas, que podem ser utilizadas em conversores trifasicos
PWM. Esse modelo revela que o modulador introduz ndo s6 um ganho, mas também
atrasos e acoplamentos adicionais entre as entradas de controle do conversor, os quais
resultam ser variantes no tempo. Por outro lado, Mao et al [13] propuseram um modelo de
pequenos sinais de ordem reduzida para retificadores trifasicos PWM. Este utiliza uma
estratégia de modulagdo PWM seis niveis (Six-step PWM), detalhada por Holtz em [14].
Para isso, o conversor trifasico ¢ modelado como um sistema de segunda ordem.
Entretanto, a obtencdo deste modelo de tempo continuo depende da estratégia de

modulagao utilizada e resulta inadequado para o projeto de controladores discretos.



Para o projeto de controladores discretos, os modelos discretizados sdo preferiveis,
pois os atrasos inerentes a implementacdo digital podem ser facilmente modelados e o
controlador resultante estd na forma adequada para a sua implementa¢do. Modelos médios
discretos de grandes sinais tém sido amplamente utilizados para o projeto de controladores
de conversores trifaisicos PWM, como em [15-20]. Esses modelos sdo obtidos pela
aproximagdo do conversor trifdsico PWM por um amostrador-retentor de ordem zero
(ZOH) e pela subseqiiente solucdo da equagdo de estado — definida pelos estados do
circuito — linear e invariante no tempo, ao longo de um periodo de discretizacdo,
[15,17, 19, 20].

Tais modelos, da mesma forma que os modelos médios continuos de grandes sinais,
se caracterizam por ndo dependerem do ponto de operacdo do inversor, e por considerar
que as ondulacdes sobre as variaveis de interesse sdo pequenas. Entretanto, seus limites de
validade ainda ndo estdo bem definidos, assim como os efeitos da estratégia de modulacao,
freqiliéncia de corte do filtro e instantes de amostragem (nas tensdes e correntes usadas para
realimentacdo), ndo foram abordados explicitamente na literatura. Além disso, um
agravante adicional ocorre em aplicagdes de média e alta poténcia, pois a freqiiéncia de
comutacdo ¢ mantida baixa para limitar as perdas em comutacdo. Devido a isso, podem
surgir harmodnicos de baixa ordem nas varidveis de interesse amostradas, dependendo da
estratégia de modulacdo utilizada e/ou do instante onde ¢ feita a amostragem destas
variaveis. Este fendmeno pode ocorrer, também, quando os filtros utilizados sdo leves,
fazendo com que as ondulac¢des sobre os sinais a serem controlados sejam significativas.
Isso faz com que as consideracdes acima realizadas para modelos médios discretos de
grandes sinais, deixem de ser validas. Deve-se salientar que nenhum dos modelos
anteriores descreve esses fendmenos. Por outro lado, no calculo da lei de controle, a

utilizacdo direta dos sinais amostrados que contém harmodnicos pode degradar o



desempenho do sistema [4], [21], [22]. Portanto, os sistemas de controle requerem valores
medidos livres dos harménicos de alta freqiiéncia, bem como dos de baixa freqiiéncia
inerentes ao inversor, oriundos das quedas sobre os semicondutores e tempos mortos.
Algumas técnicas para evitar os harmdnicos nas medidas das variaveis de interesse foram
propostas na literatura. Uma delas, proposta por Blasko et al em [21] e Song et al em [22],
¢ a técnica da amostragem instantanea, a qual sugere que € possivel detectar a componente
fundamental da corrente amostrando-a no ponto médio dos vetores nulos. Isto é possivel
quando se utiliza a técnica de modulagdo space vector com uma seqiiéncia de comutagao
simétrica, ou nos picos da portadora triangular do método convencional por comparacgao,
em [21]. Além disso, se a amostragem e atualizacdo da lei de controle sdo realizadas duas
vezes em um periodo de comutacdo, a amostra da corrente efetuada nos instantes antes
mencionados pode ser considerada como o valor correspondente a componente
fundamental.

Uma outra técnica ¢ a utilizagdo de um filtro passa baixa na medida das varidveis e
a amostra do sinal apds o filtro, proposta por Blasko et al em [21]. Essa técnica, além de
requerer hardware adicional, introduz um atraso nas variaveis amostradas, resultando em
um erro entre os valores verdadeiros e os amostrados apos o filtro, o que leva a uma
degradacdo do desempenho, limitando a resposta dindmica do sistema. A dinidmica
adicional introduzida pelo filtro pode ser compensada atrasando os instantes de
amostragem, como mostrado em [22]. Porém, essa técnica aumenta a complexidade e pode
introduzir ruido nas variaveis amostradas, por exemplo, se amostragens forem realizadas
durante as comutacdes. Mesmo que importantes esfor¢os foram realizados para eliminar os
harmodnicos nas medidas das variaveis, os aspectos abordados sdo restritos ao controle de

inversores para acionamento de motores, onde a planta a ser controlada ¢ de primeira



ordem. Também ndo sdo investigados os efeitos de se utilizar diferentes seqiliéncias de
comutacdo, nem as possiveis estratégias de amostragem das varidveis.

Portanto, com relacdo aos problemas apresentados até o0 momento, esta proposta de
tese investiga os efeitos de diferentes seqiiéncias de comutacdo, bem como de diferentes
estratégias de amostragens e freqiiéncias de corte do filtro para o controle de conversores
PWM trifasicos, definindo também os limites de validade do modelo discreto médio linear
de grandes sinais. Assim, ¢ proposto um modelo ndo linear discreto de grandes sinais de
conversores trifasicos alimentados em tensdo com modulacao space vector. Este modelo
discreto ¢ comparado com o modelo linear obtido pela aproxima¢do do conversor PWM
por um ZOH. O impacto da freqiiéncia de comutagdo, da amostragem, da freqiiéncia de
corte do filtro, assim como da seqiiéncia de comutagdo escolhida, ¢ investigado em
detalhes. Finalmente, a partir dessa investigacdo, e considerando-se as técnicas de
amostragem de corrente das referéncias [21] e [22], propdem-se aqui dois métodos: o
primeiro, no qual as variaveis de interesse sdo amostradas nos vetores nulos e a atualizacao
da lei de controle ¢ efetuada na mesma freqiiéncia em que se realiza a amostragem; o
segundo, no qual as varidveis de interesse também sdo amostradas nos vetores nulos, mas a
acao de controle ¢ calculada com a média das duas ultimas amostras, ¢ atualizada numa
taxa igual a freqiiéncia de comutacdo. A andlise espectral das formas de ondas das tensdes
de saida demonstra que os métodos aqui propostos permitem reduzir os harmodnicos de
baixa freqiiéncia devido a freqliéncia de comutacdo, instantes de amostragem, freqiiéncia
de corte do filtro e seqliéncias de comutagdo utilizadas. Estes métodos resultam em dois
modelos discretos médios lineares, os quais levam em conta o atraso inerente da
implementagao digital, utilizados logo ap6s para o projeto dos controladores propostos

nesta tese.
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Uma vez que o modelo discreto do inversor PWM trifésico e filtro de saida sdo
definidos, a estrutura e o projeto do controlador discreto para o funcionamento em malha
fechada do inversor devem ser obtidos, com o objetivo de atender as especificagdes, que
devem finalmente fazer com que a UPS satisfaca o desempenho definido, a principio
segundo a norma IEC62040-3 [2]. Antes disso, ¢ importante que seja definida a
configuracdo do estagio de saida da UPS que sera utilizado.

Considerando poténcias inferiores a 40kVA, as UPS de dupla conversdo sem
transformador na saida sdo fortes candidatas. Isso ¢ devido, principalmente, ao grande
volume e peso que representa o transformador, R. Kofler [23]. As UPS sem transformador
podem oferecer uma adequada protecdo para uma ampla gama de cargas criticas, em um
conjunto compacto e de baixo custo. Entretanto, existem cargas criticas, tais como
equipamentos de telecomunicagdes, estagdes de base das comunicagdes moveis, servidores
de arquivos e equipamentos hospitalares de suporte a vida, para as quais essas UPS podem
ndo oferecer adequada isolagdo entre a carga e a rede, devido ao fato de serem susceptiveis
as interferéncias provindas de transientes causados por diversos disturbios oriundos da rede
elétrica. Essas interferéncias, transferidas através da UPS a carga, reduzem a qualidade das
tensoes de saida. Assim, as UPS com transformador de saida provéem uma solugdo mais
robusta e segura do que as UPS sem transformador, bem como uma maior isolagdo
galvanica a carga dos disturbios que provém da rede.

Devido as questdes expostas anteriormente, dentre as configuragdes de inversores
trifasicos utilizados em sistemas UPS de dupla conversdao, uma boa candidata ¢ a que
utiliza transformador de saida, mostrada na Figura 1.1, ja que essa configuracao apresenta
as seguintes caracteristicas: (i) isolagao galvanica a carga; (ii) permite selecionar a tensao
de saida de acordo as necessidades do usuario; (iii) fornece o condutor de neutro através da

conexao delta-estrela (AY), o que permite conectar cargas trifdsicas € monofasicas; (iv) o
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indutor de filtro pode ser implementado através da indutdncia de dispersdo do
transformador, o que reduz o niimero de elementos passivos no sistema. Note-se que o
transformador deve ser projetado para ter uma indutincia de dispersdo adequada a fim de
limitar as ondulagdes de corrente a valores seguros para os semicondutores. Porém,
dependendo do valor da indutincia de dispersdo, alternativamente poderdo ser adicionados
indutores no lado secunddrio do transformador com o intuito de limitar o estresse de
corrente nos semicondutores sem comprometer o desempenho permanente e transitorio da

UPS na operagdo com cargas que drenam correntes com elevada di/dt.
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Figura 1.1 — Inversor PWM trifasico a 3 bragos, transformador AY, filtro e carga.

A partir da configuragdo do estagio de saida escolhido para a UPS, mostrado na
Figura 1.1, ¢ importante destacar os diversos fatores que contribuem para aumentar a taxa
de distor¢ao harmonica das tensdes de saida da UPS. Entre esses fatores, destacam-se: (i)
as nao linearidades inerentes do inversor PWM, como por exemplo, o tempo morto, as
quedas nos semicondutores € o tempo de comutacdo dos mesmos; (ii) as ondulagdes da
tensao do barramento CC; (iii) as quedas de tensdo através do filtro e do transformador,
provocadas pelas correntes altamente distorcidas e com elevado fator de crista que drenam
os retificadores ndo controlados com filtro capacitivo, geralmente presente nas cargas
criticas. Os resultados experimentais das figuras 1.2, 1.3 e 1.4 demonstram o grau de
distorcao das tensdes de saida de fase, medidas no secundario do transformador, quando o
inversor da Figura 1.1 opera respectivamente com carga ndo linear monofésica

desequilibrada, ndo linear trifasica e linear monofasica desequilibrada.
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Com relagdo a queda no transformador e filtros, observa-se que, para a obtencao de
tensdoes de saida com alta qualidade, na configuracdo da Figura 1.1, se requer que as
medidas destas tensdes sejam realizadas no secundario do transformador, para que dessa
forma seja possivel compensar as quedas de tensdao. Nesse sentido, ¢ importante destacar
que a norma IEC62040-3 especifica que o fator de distor¢ao total de uma UPS com forma
de onda das tensdes de saida sinusoidais deve ser menor que 8%. As reducdes na taxa de
distor¢do harmoénica (THD — Total Harmonic Distortion) das tensoes de saida ao valor da
norma ou menores, podem ser conseguidas pela redu¢do da impedancia de saida da UPS,
nas freqiiéncias dos harmonicos gerados pelas correntes de carga. Esta reducdo pode ser
obtida de varias formas, dentre elas se destacam: (i) a utilizagdo de filtros passivos
conectados na saida da UPS, método que apresenta a desvantagem de incrementar o
tamanho e peso, bem como o estresse de corrente nos semicondutores; (ii) a adequada
selecdo e projeto do controlador, [30],[31],[34]. Destacamos aqui, que a segunda op¢ao foi
adotada na presente tese com o intuito de satisfazer os requerimentos de desempenho de
regime permanente e transitorio, propondo novos controladores discretos que permitam
reduzir a impedancia de saida na faixa de freqiiéncias de interesse e assim obter tensdes de
alta qualidade com um comportamento satisfatorio.

Por outro lado, deve ser ressaltado que em sistemas que sdo controlados por

microcontroladores e DSP, a quantizagdo resultante da conversdao A/D e dos moduladores
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por largura de pulso digital, assim como o arredondamento resultante da aritmética de
ponto fixo, podem gerar erros que resultam em componente de tensdo continua nas tensoes
de saida do inversor. Esses erros, somados as caracteristicas ndo ideais dos circuitos de
medida e amplificados por uma escolha inapropriada do controlador, podem levar ao
transformador isolador de saida a saturagdo [32-34]. Com o intuito de tratar os assuntos
anteriormente mencionados, diversas estruturas de controle discreto para UPS monofésicas
e trifasicas foram propostas na literatura [15-17] e [24-31].

Com base no Principio do Modelo Interno, proposto inicialmente por Francis e
Wonham [35-37] e sua forma de implementacdo em tempo discreto, o ja bem conhecido
Controlador Repetitivo, proposto por Tomizuka [38-41], varias técnicas foram propostas
com o intuito de obter tensdes de saida com baixa THD em inversores PWM monofésicos e
trifasicos [42-57].

O desempenho de reguladores proporcional-integral (PI) em eixos sincronos e
estacionarios ¢ analisado e comparado no dominio de Laplace por Holmes et al em [42].
Esses autores também apresentam o “regulador ressonante” em eixos estaciondrios, o qual
¢ uma forma de implementag@o do modelo interno proposto por Francis e Wonham [35].

Com relagdo as aplicagdes em UPS trifasicas, Enjeti et al [44] propdem uma
estratégia de controle discreto que utiliza um controlador repetitivo, estendido a estrutura
de um compensador PI, em coordenadas estacionarias a3, para compensar distor¢des nas
tensoes de saida devido a cargas ndo lineares e cargas desequilibradas. O diagrama de
blocos descritivo desse controlador ¢ mostrado na Figura 1.5. Salienta-se, que um filtro
digital passa baixa com resposta ao impulso finita (FIR) de ordem 30, ¢ introduzido logo

apos a medida das varidveis de interesse.
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Figura 1.5 — Sistema de controle proposto para um inversor PWM trifésico [44].

Com esse filtro atenuam-se as componentes de alta freqiiéncia, fazendo com que o erro
de tensdo contenha somente as componentes de baixa freqii€ncia, tornando o sistema em malha
fechada mais robusto. Para ndo introduzir um atraso de fase adicional na malha fechada, esse
filtro é ndo causal com fase nula e ganho unitario. Deve ser destacado que, para o projeto dos
parametros do controlador, o autor adota a técnica de Ziegler-Nichols, a qual resulta ser um
procedimento simples e muito util para a industria. Por outro lado, mesmo que os autores
considerem o uso do transformador isolador, fazendo parte do filtro de saida, essa estrutura do
controlador também apresenta um problema de cancelamento de pdlo e zero, isto é: o zero em
Z =1 (no dominio discreto) da planta introduzido pelo transformador é cancelado com o polo
em z = 1 do controlador repetitivo, o que viola o principio do modelo interno. Este problema
pode levar, conseqiientemente, o transformador, conectado na saida do inversor, a saturagio.
Em [45], Zhou e Wang, utilizam o controlador repetitivo modificado, proposto por Tomizuka
em [40], somado a um compensador OSAP (One-sampling-ahead preview), em eixos
estacionarios of3, para reduzir distor¢des nas tensdes de saida da UPS quando conectado um
retificador trifasico ndo controlado. Porém, neste caso o transformador de saida ndo ¢
considerado. Portanto, conectando-se um transformador na saida do inversor, ocorre
inevitavelmente um cancelamento de pdlo e zero devido a presenca do controlador repetitivo

na malha fechada. Em [46], Oshima e Kawakami propdem um controlador de tensdo em
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coordenadas sincronas dq de duas camadas, isto é: um regulador PI, utilizado para garantir
erro de regime permanente nulo na freqiiéncia da fundamental e um controlador repetitivo,
para compensar as harmodnicas nas tensdes de saida do inversor. A representacdo em
diagrama de blocos da estratégia de controle ¢ apresentada na Figura 1.6, onde os blocos
representados por HPF sao filtros passa alta, os quais permitem que o controlador repetitivo

restrinja sua compensagao aos harmonicos presentes nas tensdes de saida.
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Figura 1.6 — Diagrama de blocos da estratégia de controle utilizada em [46].

Porém, uma escolha inadequada da freqiiéncia de corte do filtro passa alta pode
resultar em um cancelamento de polo e zero amplificando a componente continua residual
oriunda da implementacdo digital, podendo levar a saturagao o transformador conectado na
saida do inversor. Além disso, o filtro passa alta com o controlador repetitivo, apresenta
cancelamento de polos e zeros, o que viola uma das hipoteses do Principio do Modelo
Interno, que ¢ assumida para a operacdo estdvel com bom desempenho em regime

permanente.
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Por outro lado, em [47] Carati et al propdem um controlador adaptativo robusto por
modelo de referéncia (RMRAC) em eixos sincronos, para inversores trifasicos PWM para
aplicacdo em UPS. O diagrama de blocos do controlador ¢ mostrado na Figura 1.7. Esse
controlador garante principalmente uma boa robustez as dindmicas nao modeladas,
resultando um sistema assintoticamente estadvel quando opera em malha fechada. A
proposta apresenta bons resultados em regime permanente e um desempenho transitorio
satisfatorio quando efetuadas mudangas nas referéncias das tensdes em dg. Entretanto, a

utilizacdo de um transformador isolador na saida do inversor nao foi considerada.

| W,(2)=k,/D,(z) | Yn

Modelo de Referéncia

0=(-tcP)0—te Pl /m
Adaptagdo de Parametros
1 t
‘ \
TeslUu=0"0+Cr +U, | u Gy (D)[1+pA, (D] + A, (2)| Y
u, : AgdoRepetitiva Planta

Figura 1.7 — Diagrama de blocos do controlador RMRAC proposto em [47].
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Na referéncia [48], Kong et al propdem uma estrutura de controle para inversores
trifasicos PWM em duas camadas em eixos sincronos dg, composta por um compensador
PI para compensar o erro de regime permanente na freqiiéncia fundamental e uma agao
repetitiva para rejei¢do de distirbios com carga ndo linear. Esta estrutura ¢ mostrada na
Figura 1.8. Esta implementacdo considera um transformador trifasico em conexdo YA na
saida do inversor, entretanto, o mesmo nao ¢ considerado no modelo nominal da planta.
Ainda, o controlador repetitivo produz cancelamento de polo e zero com a planta devido a
presenca do transformador. Além disso, mesmo com a utilizacdo do controlador repetitivo,
a THD das tensodes de saida quando o inversor opera com carga nao linear, ainda ¢ elevada
se comparada com os resultados obtidos nas propostas anteriores € com a presente

proposta.
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Figura 1.8 — Diagrama de blocos do controlador proposto em [48].

Outras solugdes, também baseadas no Principio do Modelo Interno, tém sido
apresentadas em [49], [50], [51] e [52]. Rowand e Lucas em [49] ¢ Jouanne et al em [50]
propdem um método para detectar determinadas harmonicas das tensdes trifasicas de saida
através de um algoritmo que utiliza uma transformada discreta de Fourier (Discrete
Fourier Transform — DFT), separando depois tais harmoénicas em componentes de
seqiiéncia negativa e positiva. Logo apds, os valores médios dessas harmonicas sdo
compensados por reguladores PI em coordenadas estaciondrias, para a harmonica que
deseja ser compensada. A soma das saidas desses compensadores gera o sinal de corre¢ao
da distor¢do harmonica que serd aplicado na planta. Os autores implementam a estratégia
para a 5° e 7° harmonica. A Figura 1.9 mostra o diagrama de blocos funcional do sistema
de correcao de harmodnicos e compensacao da fundamental das tensdes de saida de um

inversor PWM trifasico.
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Figura 1.9 — Esquema de controle proposto em [49].

Em [51] um esquema de controle de trés camadas € proposto por Mattavelli. Ele
consiste de um compensador proporcional em eixos estacionarios af3, um controlador
integral em eixos sincronos para compensar a componente fundamental e um compensador
seletivo de harmonicos em coordenadas estacionarias baseado em um filtro FIR passa
banda com ganho unitério e fase nula para as componentes harmonicas selecionadas. Isto

se mostra na Figura 1.10.
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Figura 1.10 — Esquema geral de controle das tensoes de saida proposto em [51].
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O atraso introduzido pela planta e a malha interna de corrente ¢ compensado pela
introdu¢do de um bloco de atraso com realimentagdo positiva na camada de controle de

harmdnicos, como apresentado na Figura 1.11.
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Figura 1.11 — Controlador de tensdo em trés camadas proposto em [51].

Em [52], Valderrama et al propde um controlador robusto para UPS trifasica,
fundamentado na teoria da passividade. O diagrama de blocos do controlador proposto ¢
apresentado na Figura 1.12, onde R; e R, s@o os ganhos de realimentacdo dos erros de
tensdo, os quais incorporam o amortecimento adequado ao sistema em malha fechada. Este
controlador garante estabilidade assintotica com bom desempenho em regime permanente
para carga nao linear desequilibrada.

Dado que as propostas apresentadas desde a [49] até a [52] estdo baseadas na
compensagdo seletiva de harmoénicos, as mesmas podem ser solu¢des adequadas para
reduzir a THD nas tensdes de saida, mesmo operando com transformador isolador.
Entretanto, a implementacdo desses controladores se torna complexa a medida que

aumenta a ordem dos harmonicos a serem compensados.
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Figura 1.12 — Diagrama de blocos do controlador proposto em [52].

Além disso, dado que os coeficientes do controlador ndo sdo nimeros inteiros,
esses se tornam sensitivos aos erros de quantizagdo e arredondamento e, como resultado,
compromete-se a rejeicao das harmonicas selecionadas.

Em [53], Botteron propde uma agdo repetitiva com taxa de amostragem e niimero
de polos reduzidos em eixos sincronos, o qual somente compensa as harmonicas impares
em eixos estacionarios. Este controlador permite obter tensdes de saida da UPS com
reduzida THD e ainda permite solucionar de forma simples a saturagdo do transformador.
Por outro lado, Castello et al [54-56] propdem um controlador repetitivo discreto para
harmdnicas impares, para rejeitar tal tipo de disturbios em eixos estacionarios. O modelo
interno desse controlador repetitivo ndo possui o polo em z = 1, portanto ele ¢ adequado
para operar com um transformador na saida do inversor. No entanto, os autores devem
incluir no gerador de sinais periddicos, um filtro FIR passa baixa de fase nula — Tomizuka
[41] — para reduzir o ganho nas altas freqliéncias e, conseqiientemente, incrementar a
robustez do sistema em malha fechada. Como resultado, esse filtro compromete o

rastreamento da referéncia e a rejei¢cao de disturbios.
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A partir da revisdo bibliografica realizada observa-se que, embora o transformador
trifasico isolador, conectado na saida do inversor PWM, tenha sido considerado em alguns
dos trabalhos antes descritos, seus efeitos no sistema em malha fechada, bem como as
dindmicas introduzidas, ndo tém sido, porém, avaliados em detalhe. Por outro lado, ¢
importante enfatizar que poucos trabalhos exploram o comportamento transitorio das UPS.
Podem-se citar alguns casos de UPS monofésicas das referéncias [58-65]. Entretanto, essas
abordagens utilizam controladores de resposta de tempo minimo ou deadbeat as quais
resultam em ganhos elevados, tornando-as pouco robustas as incertezas de modelagem.

Por outro lado, sdo poucos os artigos que exploram o comportamento transitério de
controladores discretos que utilizam o Principio do Modelo Interno. Nesse sentido,
considerando-se a configuragdo da Figura 1.1, o presente trabalho apresenta um modelo
nominal do inversor, do transformador, do filtro e da carga em eixos estacionarios abc ¢
a 0. O modelo dinamico obtido nesta primeira instdncia mostra que as entradas da planta
em eixos a0 resultam acopladas, o que acaba acoplando as tensdes de saida em af3. Esse
acoplamento e os seus efeitos sdo analisados e mostrados através de resultados
experimentais. Assim, propde-se uma transformacgdo linear que desacopla as agdes de
controle em af}0. A partir desse modelo de espaco de estado desacoplado, ¢ facil de se
obter a funcdo de transferéncia de entrada-saida da planta para os eixos a e [,
demonstrando-se a partir da andlise em freqiiéncia que, tal como esperado, a presenca do
transformador introduz um zero em S = 0 (no dominio de tempo continuo). Isto ¢, se
aplicada uma devida tensdo continua nos terminais do lado primario do transformador, esta
componente continua ndo aparecerd no secundario. Ainda, dependendo do nivel desta
tensdo e da resisténcia do ferro, o nticleo magnético pode entrar na regido de saturagao.

Por outro lado, com o intuito de realizar o projeto do controlador discreto que aqui

se propde, obtém-se entdo uma fung¢do de transferéncia discreta do inversor, do
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transformador, do filtro e da carga. Essa apresenta um zero em z = 1 devido ao
transformador. Também, o controlador repetitivo convencional — Tomizuka [39] — ¢
implementado no sistema da Figura 1.1, demonstrando que, como descrito anteriormente,
existe um cancelamento do polo em z = 1 do controlador repetitivo com o zero em z = 1 da
planta, resultando na saturacdo do transformador de saida. Com base no Principio do
Modelo Interno para sistemas discretos, propde-se um controlador de tensdo discreto em
eixos estacionarios af. Esse controlador evita o cancelamento do p6lo do modelo interno
com o zero introduzido pelo transformador e, portanto, ndo amplifica a componente
continua. Assim, o controlador proposto mais a acdo de um compensador proporcional-
derivativo (PD) conseguem rastreamento assintotico da referéncia e rejeitam distirbios
periddicos na saida da planta, apresentando erro nulo em regime permanente nas tensoes de
saida produzidas pela UPS. Isso resulta em tensdes de saida com uma distor¢do harmonica
total significativamente reduzida, tanto para carga nao linear equilibrada ¢ desequilibrada
bem como para carga linear. Por outro lado, o controlador aqui proposto, apresenta um
desempenho dindmico pouco satisfatorio nos degraus de carga e de referéncia. A partir da
analise de estabilidade observou-se que, na medida em que a ordem (N) do polindmio do
modelo interno ¢é reduzida, é possivel aumentar a margem de estabilidade e aprimorar o
desempenho transitorio. Isso trouxe uma melhora significativa no desempenho para degraus
de referéncia, mas pouco satisfatoria nos degraus de carga. Por outro lado, ¢ importante
salientar que o inversor da Figura 1.1 ndo tem a capacidade de controlar tensdes de seqiiéncia
zero que resultam de correntes de seqiliéncia zero produzidas por correntes desequilibradas.
Ainda, se for necessario adicionar indutores no secundario para limitar as ondula¢des de
corrente nos semicondutores, o valor da impedancia equivalente de seqiiéncia zero pode
resultar importante fazendo com que as tensdes de seqiiéncia zero possam se tornar

significativas com cargas desequilibradas, o que se traduz em maiores distor¢des nas tensdes
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de saida da UPS. Portanto, uma solucdo alternativa a tal problema ¢ colocar os indutores de
filtro no lado primario do transformador, dado que as correntes de seqiiéncia zero, quando
referidas ao primario do transformador, somente circulam na conexao delta. Assim, uma vez
que a impedancia de seqiiéncia zero, desta conexdo, ¢ igual a impedancia de dispersdo do
transformador [79]-[81], quanto menor for esta, menor resultard a tensdo de seqiiéncia zero.
Nesse sentido, optou-se pela configuragdo com os indutores de filtro conectados no lado

primario do transformador, como mostrado abaixo:
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Figura 1.13 — Inversor PWM trifasico a 3 bragos, transformador AY, filtro e carga.

O modelo dindmico nominal no espago de estado, em eixos estacionarios abc e a0
do inversor, transformador, filtro e carga da Figura 1.13 ¢ obtido. Devido ao fato de o
modelo resultante estar alimentado pelas tensdes de linha produzidas pelo inversor, se fez
necessario ainda desenvolver a modulagdo space vector no espago das tensdes de saida de
linha deste inversor. Assim, € no sentido de aprimorar o desempenho em regime
transitdrio, ¢ proposto um controlador em eixos estacionarios o3, baseado na abordagem
por varidveis de estado do principio do modelo interno, mais a realimentagao dos estados
da planta. E importante salientar que este controlador também ndo amplifica as
componentes continuas oriundas da implementacdo digital que possam saturar o
transformador. Isso se deve a utilizagdo do modelo interno proposto na etapa anterior, o
qual ndo apresenta cancelamento de pdlo e zero em z = 1. Por outro lado, sendo que esta
estratégia utiliza a abordagem por varidveis de estado, utilizou-se para o propodsito de

efetuar o projeto do controlador, o modelo médio proposto nesta tese, que utiliza a média
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das duas ultimas amostras para o célculo da lei de controle. Esta estratégia de amostragem
permite reduzir a ordem do polindmio do modelo interno, fazendo ainda com que a
freqliéncia de Nyquist deste seja menor que o primeiro grupo de harmonicas resultantes da
modulacdo PWM, que ¢ a regido onde se encontram as dindmicas ndo modeladas. Esta
estratégia de controle apresentou um bom desempenho em regime permanente com
reduzidas taxas de distor¢cdes harmonicas nas tensdes de saida para carga linear e nao linear
equilibrada e desequilibrada. Além do mais, este controlador permitiu aprimorar o
desempenho transitorio com degraus de carga devido principalmente a realimentagdo dos
estados da planta e a utilizacdo da técnica do regulador quadratico linear discreto para
realizar o projeto dos ganhos. Essa técnica permite aumentar os ganhos do controlador o
suficiente para levar o erro rapidamente para zero mantendo o sistema assintticamente
estavel. Entretanto, com esse controlador tem-se uma solucdo de compromisso entre
desempenho transitério e desempenho em regime permanente. Isto €, com o incremento
dos ganhos para melhorar a resposta dindmica compromete-se o desempenho em regime
permanente devido ao surgimento de oscilagcdes de baixa freqiiéncia em torno ao valor
nominal, o que ndo ¢ uma operacdo desejada para a UPS.

Mesmo que a ultima proposta apresenta um desempenho transitorio satisfatorio, o
tempo de acomodacao das tensdes de saida quando ocorre um degrau de carga linear e nao
linear ¢ da ordem de 8 a 10 periodos da fundamental. Entdo, com o propdsito de aprimorar
ainda mais o desempenho dindmico do sistema da Figura 1.13, sem afetar o desempenho
em regime permanente, € proposto assim, um controlador discreto de tensao que utiliza um
modelo interno em eixos sincronos dg com taxa de amostragem e numero de polos
reduzidos. Essa proposta demonstra que a reducao do numero de pdlos e da taxa de
amostragem permite obter alguns beneficios, dentre eles: (i) melhora da resposta

transitoria; (ii) um incremento da margem de estabilidade do sistema em malha fechada;
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(ii1) uma solugdo atrativa para microcontroladores e DSP de aritmética de ponto fixo bem
como uma reducdo do espaco em memoria RAM necessdrio para armazenar o erro da
tensdo de saida; (iv) uma solucdo muito simples para o problema da saturagdo do
transformador isolador. Note-se que, devido a planta e o controlador estarem modelados
em eixos sincronos, o cancelamento do p6lo do modelo interno com o zero da planta
acontece na freqiiéncia da fundamental, neste caso em 60 Hz. Portanto, reduzindo a ordem
do modelo interno em eixos sincronos se consegue eliminar o cancelamento de polos e
zeros, € como resultado este controlador ndo amplifica as componentes continuas que
possam saturar o transformador. Assim, o controlador com base no modelo interno
proposto ¢ calculado com uma taxa de amostragem reduzida. Como resultado, a freqiiéncia
de Nyquist desse controlador ¢ menor que o primeiro grupo de harmonicas geradas pela
operacdo de comutacdo do inversor PWM, isto €, ndo existem pdélos do modelo interno na
regido de incertezas do modelo da planta. Dessa forma ndo € necessario agregar um filtro
FIR passa baixa na estrutura do modelo interno, ndo se comprometendo o rastreamento da
referéncia nem a rejeicao de disturbios.

Com esse modelo interno proposto em eixos sincronos foram consideradas duas
implementagdes: (i) o modelo interno mais a realimentacdo dos estados da planta, e (ii) o
modelo interno mais a acdo de um compensador PD. Em ambos os casos, a estrutura de
controle discreto proposta esta formada por uma malha rdpida que opera na freqiiéncia de
amostragem das varidveis de interesse e uma malha mais lenta na freqiiéncia de
amostragem do modelo interno. A analise de estabilidade levando em conta as diferentes
taxas de amostragem ¢ apresentada, demonstrando o incremento da margem de
estabilidade e, portanto, a vantagem de realizar a implementagao do modelo interno com
taxas de amostragem menor, se comparado com a implementagdo com uma Unica taxa de

amostragem. Para validar as afirmag¢des efetuadas acima, as estruturas de controle como o
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modelo interno proposto, primeiro com a realimentacao dos estados da planta e depois com
o compensador PD, foram implementadas em um DSP de ponto fixo TMS320F241. Os
resultados experimentais demonstram a boa qualidade das tensdes de saida da UPS quando
esta opera com carga linear desequilibrada e carga ndo linear equilibrada e desequilibrada.
Além disso, o desempenho transitorio das tensdes de saida com degraus de carga linear e
ndo linear resulta significativamente melhor quando se utiliza a realimentag¢do dos estados
da planta, se comparado ao desempenho das propostas anteriores em eixos estacionarios.
Nesse caso, o tempo de acomodacdo das tensdes de saida ¢ menor que 5 periodos da
fundamental. Mas o desempenho transitério resulta ainda melhor com a implementagdo do
modelo interno em eixos sincronos mais a acdo do PD, com um tempo de acomodacao
menor que 3 periodos da fundamental.

Até aqui se apresentaram quatro propostas, todas com bons resultados no que diz
respeito ao desempenho em regime permanente, ¢ com uma melhoria significativa no
desempenho transitério com degraus de carga linear e ndo linear. Portanto, a fim de
realizar uma comparacdo justa, esses resultados podem ser analisados sob o enfoque da
norma [EC62040-3, apresentada brevemente no inicio deste capitulo. Neste sentido, os
controladores propostos foram ensaiados segundo as exigéncias dessa norma, obtendo-se
em cada caso as curvas de classificagdo para UPS propostas na mesma, tanto para degraus
de carga linear bem como ndo linear. A partir desses resultados, ¢ possivel concluir que a
proposta do controlador discreto, baseado no modelo interno em eixos sincronos com taxa
de amostragem e podlos reduzidos mais a a¢ao do PD, resulta num melhor desempenho
transitorio que os restantes, satisfazendo a exigente classificagao 1 da norma. Ressalta-se
que os restantes controladores aqui propostos também satisfazem a classificagao 1 desta
norma. Porém, com a diferenga de que esses controladores apresentam maior tempo de

acomodacao logo apds o distarbio de carga, e ainda os respectivos valores de subtensao e
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sobretensdao na entrada e retirada da carga sdo maiores do que os valores apresentados pelo
controlador com modelo interno em eixos sincronos mais o PD. Portanto, pode-se afirmar
que a UPS da Figura 1.13, operando com qualquer um dos controladores avaliados através
da norma ¢ apropriada para alimentar a maioria das cargas criticas.

Deseja-se ressaltar aqui que os modelos internos propostos nesta tese baseiam-se na
estrutura do gerador de sinais periddicos [39]. Portanto, esses modelos internos resultam
em controladores com esforco computacional reduzido e ndo apresentam erro de
arredondamento em uma implementagdao de ponto fixo, dado que os coeficientes do

polindmio sdo nlimeros inteiros.

1.3. Contribuicoes da Tese

As principais contribui¢des desta tese de doutorado sdo:

1. A proposta de um modelo ndo linear discreto de grandes sinais de conversores
trifasicos alimentados em tensdo com modulagdo space vector. Esse modelo
discreto ¢ comparado com o modelo linear obtido pela aproximacdo do conversor
PWM por um ZOH, visando definir os limites de validade deste ultimo. Com esse
modelo ndo linear proposto, o impacto da freqiiéncia de comutacdo, dos instantes
de amostragem e da freqiiéncia de corte do filtro, assim como da seqiiéncia de
comutacdo escolhida, sdo investigados em detalhe. Em fun¢do desta analise, sdo
propostos dois métodos que permitem reduzir as harmonicas de baixa freqiiéncia
nas varidveis de interesse, principalmente quando a freqiiéncia de comutacdo ¢
baixa e os filtros LC sdo leves. Finalmente, desses métodos resultam dois modelos
discretos lineares, que levam em conta o atraso de transporte inerente a uma dada
implementagao digital, e que sdo utilizados nos projetos dos controladores aqui

propostos, que utilizam a realimentacao dos estados da planta;
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A obten¢@o de um modelo nominal por varidveis de estado em eixos estacionarios
abc ¢ af0 do inversor trifasico, do transformador AY, do filtro ¢ da carga, que
permite analisar as dindmicas introduzidas pelo transformador. Devido ao
acoplamento que apresenta esse modelo nas tensdes de entrada da planta em o0,
¢ proposta uma transformacao que desacopla tais tensoes;

A demonstracdo, através de resultados experimentais que, devido ao zero em
z = 1 apresentado pela funcdo de transferéncia discreta do inversor, do
transformador, do filtro e da carga em eixos estacionarios, acontece um
cancelamento deste zero com o p6lo em z = 1 de controladores como o repetitivo
convencional ou de um simples integrador. Esse cancelamento faz com que
componentes continuas residuais em uma implementagdo digital, possam levar o
transformador a saturacdo. Em funcdo disso, e de acordo com o Principio do
Modelo Interno [35], ¢ proposto um controlador de tensdo discreto em eixos
estacionarios a8, o qual evita o cancelamento do p6lo do modelo interno com o
zero introduzido pelo transformador AY de saida, evitando que as componentes
continuas sejam amplificadas. Tal controlador possibilita rastreamento assintotico
da referéncia e rejei¢ao de distirbios periddicos, o que da como resultado tensdes
de saida com reduzida THD, mesmo operando com carga ndo linear
desequilibrada;

A obtengdo de um modelo por variaveis de estado nominal em eixos abc ¢ af0 da
configuracdo do inversor trifasico PWM, com os indutores de filtro conectados no
lado primario do transformador. Devido a que as tensdes de entrada do modelo
obtido sdo tensdes de linha, derivou-se também a modulacdo space vector no

espaco das tensdes de linha do inversor;
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V. A proposta de um controlador discreto em eixos estacionarios (para o controle da
configuracdo do estagio inversor do ponto anterior), que utiliza a abordagem por
variaveis de estado do principio do modelo interno mais a realimenta¢do dos
estados da planta. Esse controlador utiliza o modelo interno apresentado na
proposta (iii) e, portanto ndo produz cancelamento de polo e zero, o que permite
melhorar ainda o desempenho transitorio das tensdes de saida se comparado com
o controlador proposto no ponto (iii);

vi. A proposta de um controlador discreto em eixos sincronos dg, baseado num
modelo interno com taxa de amostragem e numero de polos reduzidos, para a
mesma configuragao de inversor PWM da proposta (v). Com esse modelo interno
sdo propostas duas estruturas: (i) com a realimentag¢do dos estados e (ii) com um
compensador PD. Em ambos os casos, a estrutura resultante possui duas malhas,
ambas com taxas de amostragem diferentes. Esta estratégia permite melhorar
significativamente o desempenho transitorio de saida da UPS; possibilita o
incremento da margem de estabilidade do sistema em malha fechada; e apresenta
uma solucao simples ao problema da saturag¢do do transformador;

vii. A comparagdo do desempenho em regime permanente e transitorio dos

controladores propostos sob o enfoque da norma internacional IEC62040-3.

1.4. Organizacao da Tese

O restante desta tese estd organizado da seguinte forma:

O Capitulo 2 apresenta o modelo linear de inversores trifasicos PWM mais filtro
LC com modulagdo space vector obtido a partir do ZOH e propde-se na continuagao o
modelo nao linear de grandes sinais. A partir desse modelo, os limites de validade do

modelo linear sdo investigados em funcao da escolha da seqiiéncia de comutacao, instantes
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de amostragem e freqiiéncia de corte do filtro. A partir dessa andlise, dois métodos sdo
propostos com base na escolha da estratégia de amostragem, da seqiiéncia de comutagdo e
dos parametros do filtro, métodos que resultam em respectivos modelos discretos,
adequados para o projeto dos controladores discretos propostos na seqiiéncia. No Capitulo
3, o modelo do inversor trifasico PWM a 3 bracos, transformador, filtro e carga em eixos
estacionarios abc e a 30, ¢ apresentado, ¢ uma transformagdo para desacoplar as tensdes de
entrada ao transformador ¢ proposta e verificada experimentalmente. O problema da
saturacao do transformador, quando utilizado o controlador repetitivo, ¢ abordado e, nesse
sentido, ¢ proposto um controlador com base no Principio do Modelo Interno para sistemas
discretos que evita a saturagdo do transformador. O desempenho de regime permanente
bem como em regime transitorio deste controlador também ¢ verificado
experimentalmente. No Capitulo 4 propde-se trabalhar com uma configuragao diferente a
do Capitulo 3, onde os indutores se encontram no lado primario do transformador. Obtém-
se entdo o modelo nominal de espago de estado em eixos estaciondrios abc e of30,
alimentado pelas tensdes de linha produzidas pelo inversor. A seguir, propde-se um
controlador discreto em eixos estacionarios o3, o qual utiliza 0 mesmo modelo interno
proposto no Capitulo 3, que evita a saturagdo do transformador. O projeto da matriz de
ganhos para o modelo interno por variaveis de estado e da realimentacdo dos estados da
planta é apresentado. Na seqiiéncia, os resultados experimentais deste sistema operando em
malha fechada s3o também apresentados, para verificar o desempenho em regime
permanente e regime transitorio. No Capitulo 5, utilizando o mesmo sistema do Capitulo 4,
propde-se um controlador em eixos sincronos dg, o qual se baseia num modelo interno
com taxa de amostragem e numero de polos reduzidos. Esta redugdo no nimero de podlos
permite solucionar de maneira simples o cancelamento de po6lo e zero em eixos sincronos.

O projeto e andlise de estabilidade dessa nova proposta com diferentes taxas de
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amostragem sdo apresentados, tanto para a implementacdo que utiliza a realimentagio dos
estados da planta, bem como para a que utiliza a acdo do compensador PD. Finalmente,
resultados experimentais relativos ao desempenho em regime permanente e transitorio
desses controladores, obtidos no protdtipo de laboratdrio, sdo apresentados. A seguir, no
Capitulo 6, realiza-se uma introdu¢do sobre o conteido da norma IEC62040-3 utilizada
para realizar os ensaios padronizados com degraus de carga linear e ndo linear. Logo apos
sdo apresentados os resultados dos ensaios experimentais sob o enfoque da norma para os
controladores propostos nos Capitulos 4 e 5; e, finalmente, a comparacao dos resultados
para definir o controlador apropriado a UPS de dupla conversdo, que permita alimentar a

maioria das cargas criticas.
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Capitulo 2

MODELO DISCRETO NAO LINEAR
DE GRANDES SINAIS PARA
INVERSORES TRIFASICOS COM

MODULACAO SPACE VECTOR
[

Neste capitulo é proposto um modelo ndo linear discreto de grandes sinais de
inversores trifasicos alimentados em tensdo com modulacdo space vector. Esse modelo
discreto é comparado com o modelo médio linear de grandes sinais obtido pela
aproximacao do inversor PWM por um ZOH. Assim, se define os limites de validade do
modelo meédio linear de grandes sinais, investigando-se em detalhe o impacto da
freqliéncia de comutacao, da frequéncia de amostragem, freqiiéncia de corte do filtro e da
seqiiéncia de comutacdo escolhida. Dessa investigacdo surgem dois métodos de
amostragem os quais permitem reduzir o contetdo harmdnico nas variaveis de interesse.
Esses métodos resultam em modelos lineares Uteis para o projeto de controladores por
realimentacdo dos estados da planta, e quando o inversor opera com freqléncias de

comutacao reduzida.

2.1. Modelo normalizado continuo do filtro de saida e a carga

2.1.1  Modelo continuo de espago de estado em coordenadas

estacionarias abc

Um tipico inversor de tensdo trifasico com filtro LC e carga, para aplicacdo em UPS,

apresentam-se na Figura 2.1. O barramento CC geralmente tem baixa impedancia e pode ser
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considerado como uma fonte de tensdo ideal. Por outro lado, o filtro LC de saida e a carga
podem ser modelados pela seguinte equagdo de estado, onde a carga ¢ considerada como sendo
um distarbio, isto é:

x(t)=Ax(t)+ Bu(t)+F w(t) (2.1)

Bus CC Inversor Trifésiico 3 Fios

S0 5 S Ss"ﬂ%} Il .
: Wlaq Vv,

| ) Tulz pwm l,— v,

3 Tuzs pwm
s} A
N E} 1 T

Sl
T n
f\ Modulagéo
U

__/ | Space Vector

|+
I

C

Figura 2.1 — Inversor Trifasico, filtro e carga.

As matrizes A, B ¢ F em (2.1), estdo dadas em (2.2) e os vetores X, u € w sao:

. . . T
Xz[la Ib Ic Va Vb Vc] ’u:[unpwm u23pwm:|

0 0 o -2 L 1
3L, 3L, 3L, - . .
! 5 1 2 b 0 0 0]
0 0 0 - 3L, 3L 0
3L, 3L, 3L,
1 1 2 - 0 0 0
0 0 0o — — = 3L, 3L,
3L, 3L, 3L, Loy o
A= ! , B= _L _i , F= c (22)
— 0 0 0 0 0 3L, 3L, |
C 0 —— 0
| 0 0 C
0 = 0 0 0 0 0 0 o o L
X oo | L CcJ
0 0o = 0 0 0
c

Com o intuito de reduzir a faixa dindmica das varidveis para a implementa¢ao do
controlador em um DSP de ponto fixo, ¢ aplicada uma transformacao linear a equacao de
estado (2.1) que normaliza as variaveis do circuito. Escolhendo os valores base, os estados

que representam as tensoes de fase e correntes de linha podem ser escritos como a seguir:
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v :% i, = il . Agora, definindo-se uma transformacdo linear T, como sendo uma
base

n n
base

matriz diagonal, isto €, diag[% % % % % % } os vetores
base base base base base base

normalizados de estados, entrada e disturbio tornam-se: x,(t)=Tx(t), u(t)=V,.u,(t) e
w(t) = l,,,w,(t). Como resultado, a equagdo de estado (2.1) pode ser escrita em uma forma

compacta como mostra a equagao (2.3):
x,(t)=T,AT, 'x,(t) + T,BV,.u,(t)+TFl_.w,() (2.3)

2.1.2  Modelo continuo de espago de estado em coordenadas

sincronas dq
Com o objetivo de trabalhar com grandezas continuas € com isso transformar o
problema de sintese de grandezas trifasicas equilibradas em um problema de regulagdo,
[10], [69], representa-se a equagao normalizada em coordenadas estacionarias abc (2.3) em
coordenadas af3 e finalmente em coordenadas dq, utilizando-se as transformagdes dadas

em (2.4). Assim o modelo continuo normalizado de espago de estado do filtro LC e a carga

em eixos sincronos dq ¢ obtido e mostrado em (2.5).

1 1
1 —— —=
_ 2 2 2 | cos(B(t)) sen(B(1))
T“B_\E o B B O coso) ¢4
2 2
X (1) = A ggXgq (1) + By (1) + Fyg W, (1) (2.5)

As matrizes Agq, Bdgq € Fag, sdo dadas na equagdo (2.6) e os vetores

.. T T T N B
Xgq =[Vd vy Iy Iq] . :[ud - quwm] , Wy =[I0d IOJ . Note-se que a equagao (2.5) ¢
um modelo continuo normalizado, onde Ug pwm € Ug pwm S30 as tensdes produzidas pelo

inversor representadas em coordenadas sincronas dg.
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1
0 o E 0 "0 0 o 0_
o 0 0 L 0 0 c
A = ¢ B, = ! 0 F 0 : (2.6)
dg — s dg — T ’ d = A .
q _L 0 0 ® q Lo q C
Lo 1 0 O
1 0 0 0
0 —— -© 0 L L : :
L LO _

A Figura 2.2, mostra uma representagdo em diagrama de blocos de um inversor
trifasico com modulagdo SV com agdes de controle discretas geradas em coordenadas
sincronas dg. Na Figura 2.3 apresenta-se as formas de onda tipicas de Ug pwm € Uq pwm- E

possivel observar que essas tensdes dependem das agdes de controle discretas Uqg(KT) e

Uq(KT) assim como da técnica de modulagdo do inversor.

lvcc/vbase
t
CHUM y Fosfane el op e
Z0H 2y
win | gl T sl ap ] g |
J
0(kT) 0(t)

Figura 2.2 — Representacdo em diagrama de blocos do modelo do inversor trifasico com modulagdo SV em
coordenadas sincronas dg. ZOH: Amostrador-retentor de ordem zero - zero-order hold, SVM: Modulador
space vector - Space Vector Modulator. T: Periodo de amostragem.

u d_pwm

u q_pwm
=
g

0 2 4 6 8 1 12 14 16 18 20
Tempo, ms

Figura 2.3 — Tensdes PWM de saida tipicas produzidas pelo inversor trifasico em coordenadas sincronas dq.
fow = 2,52kHz.
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Na proxima secdo, deriva-se o modelo de espaco de estado médio discreto, o qual é
freqiientemente utilizado para o projeto de controladores de tempo discreto para inversores

trifasicos PWM.

2.2. Modelo de espaco de estado médio discreto do inversor

trifasico com modulacao space vector

Com o objetivo de se obter um modelo de espaco de estado médio discreto para o
inversor trifdsico com modulagao space vector, representado na Figura 2.2, a equagdo (2.5)
deve ser solucionada desde o inicio até o final de um periodo de amostragem T. Entretanto,
as seguintes hipoteses sdo requeridas:

(1) a freqiiéncia de amostragem ¢ muito mais elevada do que a freqiiéncia da
fundamental,;

(i) a ondulagdo sobre as varidveis amostradas ¢ desprezivel, ou as mesmas sdo
amostradas nos seus valores médios.

Com a hipétese (i), O(KT) resulta aproximadamente constante em um periodo de
amostragem, o que permite que a transformagao discreta dg-a.f e a transformag@o continua
ap-dg possam ser canceladas. A segunda hipdtese ¢ requerida desde que Ug pwm € Ug pwm S80
tensdes pulsantes como mostrado na Figura 2.3. No caso contrario, o vetor amostrado
xdq(KT) pode resultar diferente do seu valor médio em um periodo de amostragem. Se as
hipoteses realizadas sdo validas, Ug pwm € Ug pwm podem ser representadas por seu valor
médio em um periodo de amostragem. Como resultado da solu¢do da (2.5), o modelo
médio linear invariante no tempo discreto resulta,

T -1
X[k +DTT=e" x, (KT)+ [ €™ deBy, ug (kT) (2.7)

ou em uma forma compacta,

Xgq (K +1) = G X4y (K) + Hug, () (2.8)
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Ay T -1 Ay, T . . .
onde, G=e"" ¢ H=A, [e “ —I}qu, se a inversa da matriz Aqyq existe.

Como resultado das simplificagdes realizadas acima, o diagrama da Figura 2.2

resulta no seguinte diagrama de blocos simplificado:

Uy (kT) T - V udfpwm(t)
Z0OH —
—?:uq D T > Vbase —>uq’ pom ()

Figura 2.4 —Diagrama de blocos simplificado do inversor trifdsico com modulagdo space vector.

Se as hipoteses realizadas no inicio desta se¢do sdao violadas, o modelo discreto ndo
linear deve ser considerado para poder descrever a relagcdo entre as variaveis de entrada e
saida do inversor trifasico com modulagdo space vector em coordenadas sincronas dg. Na
proxima se¢do esse modelo ndo linear ¢ obtido e posteriormente a faixa de validade do

modelo discreto médio do inversor com modulagdo SV, dada por (2.8) € investigada.

2.3. Modelo de espaco de estado discreto nao linear de grande

sinal para inversores trifasicos com modulacio space vector

Esta secdo desenvolve um modelo nao linear de grande sinal discreto do inversor
trifdsico com modulagdo space vector. Considere-se a representacdo em diagrama de

blocos do inversor trifasico com modulagao space vector mostrado na Figura 2.5.

lvcc /Vbase
4 2\ 4 2\ t
—»u"(kT) dg u“(kT)= t‘(kT)= Inversor\ :“ » abc u“(t)= af —»ud*pwm()
u, (KT) op 50T, LKD) S op %) dq |V ®
J J
O(kT) Te(t)

Figura 2.5 — Representagdo em diagrama de blocos, do inversor trifdsico com modulagao space vector.

Neste diagrama de blocos, a transformagdo discreta de coordenadas sincronas dq

para coordenadas estacionarias a3, ¢ definida da seguinte forma:

u, (KT) =u, (KT )cos (B(KT)) - u, (KT )sen (6(KT))

U, (KT) = Uy (KT )sen (B(KT)) +U, (KT ) cos (B(KT)) 29)
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A partir das agdes de controle Uq(KT) e ug(kT), os tempos de duracdo de cada vetor
de comutacao ndo nulo, podem ser determinados como:
t,(KT) | U, (KT)

=T,mM; 2.10

[tz(kT) g U, (KT) (2.10)

onde M;", é a matriz de decomposi¢io associada ao setor i, para i = 1,...,6 [71]. Em uma

forma compacta, a duragdo dos tempos de cada vetor de comutagcdo, pode ser expressa
como mostrada a seguir,

t,(KT) =Ty, Ty (OKT ), (KT))
£, (KT) =T (M, T (OKT )uy, (KT)) '

~ . . -1 ~ . . .~
onde m;; € my; sdo as linhas da matriz M; . As duracdes de tempo € a sua distribuigdo ao

2.11)

longo de um periodo de comutacdao sao mostradas na Figura 2.6, onde ¢ considerada uma
seqliéncia de comutagdo simétrica ao longo do setor 1 do espago das tensdes de saida de

fase do inversor trifasico da Figura 2.1.

!
|
5, !
|

| |

i i

| |

! ! | |

i i | i i |

Sy b —_— | ! ; 1 ]

| ! | ! | |

! Lo A Lo C

5311 g ; P ! ; . il . ; P ‘_%_f_"

Lt /4 /20 /2 Dt /20 472 14/20 /4 :t0/43 t/21t,/2] t,/2 t,/2] tl/23t0/4:

Ve i Vi % Vv, ! \& i Vv, % Vi i Vo 1V, i \4 % Vv, i \& i Vv, % Vi i Vo i

1000 [ 001! OI1 | 111} 0Ll | 001| 000 000 001 {011 111 1011} 001 | 000 |
b ot .,
KT Toum (k+1)T Toun (k+2)T

Figura 2.6 — Padrdo de modulagdo space vector simétrico para o setor 1.

Considerando-se a seqiiéncia simétrica da Figura 2.6, as tensdes PWM de fase

produzidas pelo inversor, podem ser expressas como,

S = 0 (Ug (KT ),uq (KT ),0(KT),t)
Sy = Ui (Ug (KT ),u, (KT),6(KT ),t) (2.12)
Sy = 03 (Ug (KT ),ug (KT),6(KT),t)

onde, Qi, 02i € 03 sdo funcdes escalares ndo lineares e variantes no tempo em coordenadas

estacionarias abc. Conseqiientemente, as tensdes de saida de tempo continuo do inversor
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com modulagao space vector, em coordenadas aff e coordenadas sincronas dg, podem ser

expressas como:

Ua(t) - T udpwm (t) _ u, (t)
|:UB(t)} =T, [Sn i S s = {quwm (t):| =T, (e(t))LjB (t):| (2.13)

De forma a se obter uma representacdo compacta, as tensdes de saida do inversor em

tempo continuo em coordenadas sincronas dg, podem-se escrever na seguinte forma:

u. = udpwm(t)_ . gdi(ud (kT),uq(kT),O(kT),O(t),t) 2 14
7 U (®) | 7| 945 (KT, (KT).OKT 1000 214
udjwm |
uqJ?W;n

] I ] |
0 20 40 60 80 100

Tempo, us

Figura 2.7 — Tensdes PWM em coordenadas sincronas dq para o setor 1. fy, = 10kHz.

A equacgdo (2.14) pode ser usada para se obter o modelo de espago de estado
discreto nao linear do inversor com modulagao space vector. Isso ¢ realizado solucionando

a equagao (2.5) desde o inicio até o final de um intervalo de amostragem, isto €,

(k 1) Ad ((k+l) -1)
q B
d

Xgo[(k +DT]=e*"x, (KT) +j L Uy, (D)0 (2.15)

€
kT

onde, ugq(.,7) € dado por (2.14) e as formas de onda tipicas destas entradas sdo mostradas na

Figura 2.7. A equagdo (2.15) pode também ser expressa da seguinte forma,

Xg[(K+DT]=G x4 (KT) +h(e) (2.16)

onde, h(+) ¢ uma funcdo vetor variante no tempo, nao linear, isto &,
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hy (ug (KT),u, (KT),6(KT))
h, (U (KT),u, (KT),0(KT))
h, (Uy (KT ), Uy (KT), 0(KT))
h, (Uy (KT), U, (KT), 0(KT))

Note-se que (2.16) revela que as nao linearidades da equagao discreta de espaco de

h(u, (KT), u, (KT),0(kT)) = (2.17)

estado do inversor trifasico com modulacdo SV se encontram na fungdo que relaciona as
entradas com os estados. E importante notar que h(-) depende também de o, T e do angulo
inicial 6y do sistema de coordenadas sincronas. Desde que essas quantidades sdo
consideradas constantes, elas ndo aparecem de forma explicita em (2.17). O procedimento
que foi utilizado para a obtencdo dessas funcdes nao lineares esta descrito no Apéndice A.
Com o objetivo de investigar o modelo discreto ndo linear de grandes sinais, a proxima
se¢do mostra as ndo linearidades associadas a equacao (2.17), e como essa fung¢dao nao
linear depende da seqiiéncia de comutagao, dos instantes de amostragem e da relagdo entre

a freqiiéncia de comutagdo e a freqiiéncia de corte do filtro.

2.4. Investigando o modelo discreto nao linear de grandes

sinais.

Com o intuito de poder entender o comportamento ndo linear da (2.16), a qual
resulta de uma seqiliéncia de comutagdo dada, estratégia de amostragem e freqiiéncia de
corte do filtro determinadas, a equagdo (2.17) pode ser solucionada em cada setor do
espacgo das tensdes de saida do inversor trifasico ao longo de um periodo da fundamental.
A solugdo da (2.17) tem sido obtida para duas relagdes de freqiiéncia de amostragem ms,

(m, = f,/f,), onde f; ¢ a freqiiéncia de amostragem e f; ¢ a freqiiéncia da fundamental. As

seqiiéncias de comutagdo utilizadas nessa andlise sdo definidas em [7] e apresentadas nas
figuras 2.8 e 2.9. A seqiiéncia de comutagdo 1 da Figura 2.8 ¢ uma seqiiéncia simétrica e
caracteriza-se por comecar e finalizar sempre num vetor nulo com seis comutagdes por

periodo de comutacdo. Entretanto, a seqiiéncia de comuta¢do 2 comega e finaliza com
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vetores nao nulos. Por outro lado, essa seqiiéncia tem a vantagem de que durante um setor
de 60° um brago do inversor permanece sem comutar, o que resulta em duas comutagdes a

menos (em um periodo Tpwm) do que a seqiiéncia 1.

I I I
! ! !
S — N -
i ! i P P
Sy b— 1 — 3 - —
i ! ! ! ! T | 1 | '
! ! ! ! ! rod ! ! b
Sy ‘ : o ! : : — e —t
' t,/4 /20 /2 0 t/20 472 (/20 t/4 :t0/43 t/21t,/2] t,/2 t,/2] tl/23t0/4:
! Vo 3 VI i Vz i V7 i Vz i V1 3 Vo ! Vn 3 V1 i Vz i V7 i Vz i V1 3 Vn !
1000 {001} OI1 | 111 | OI1 | 001| 000 :000} 001 {011} 111 1011} 001 | 000 |
! I | 1 1 | I I I | 1 1 | I T >
KT Toum (k+1)T Toum k+2)T
Figura 2.8 — Seqiiéncia de vetores de comutagio 1.
Sy oo s pr—— ]
82]3 [ I I 3 | I 3
S51 —— b — ——
/20 /2 P/20 /2 [ 4/200/24 02 t,/2 /22|
VLV, Y, VY, \Z AARS
1001} 011 | 111 011 | 001001011 111 1011001 !
KT T o (k+DT Toum k+2)T

Figura 2.9 - Seqiiéncia de vetores de comutagao 2.

Por outro lado, os instantes de amostragem sdo indicados na Figura 2.10. Note-se
que a freqiiéncia de amostragem, a de comutacdo, e da atualizagdo da lei de controle sdao
iguais. Além disso, as tensdes de controle discretas Ug(kT) e uq(kT) sdo mantidas
constantes, enquanto a freqiiéncia de corte do filtro LC de saida, f;, é de 1.3kHz, ¢ a

freqiiéncia da fundamental ¢ f;, = 60Hz.
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Figura 2.10 — Instantes de amostragem e estratégia de atualizagdo da lei de controle.

As fungdes ndo lineares h;, juntamente com os parametros lineares da matriz H do
modelo médio linear da equagdo 2.8, sdo apresentados na Figura 2.11 e Figura 2.12, para fs
igual a 10kHz e 2.5kHz, respectivamente. Comparando ambas as figuras, € possivel concluir
que quando a freqiiéncia de corte do filtro se aproxima da freqiiéncia de comutagdo, as
amplitudes das componentes alternadas de hj(*) aumentam. Dentre elas, a 3° harmdnica em
eixos sincronos ¢ a predominante. Como resultado, as 2° e 4° harmonicas aparecem em
coordenadas estacionarias abc, mesmo com Ug(KT) e uq(KT) constantes, como se mostra na
Figura 2.17. Encontrou-se também que a amplitude relativa de Ug(kT) e Uy(kT) ndo afeta
significativamente as amplitudes das fungdes hj(*), como observado na Figura 2.13 ¢
Figura 2.14. Além disso, da Figura 2.15, conclui-se que para as seqiiéncias de comutacdo e
instantes de amostragem considerados, a amplitude das componentes alternadas depende da
freqliéncia de corte do filtro, mas ndo dos parametros do filtro L e C. Isso ocorre porque, para
as seqiiéncias de comutagdo escolhidas e instantes de amostragem, as correntes nos indutores
sdo amostradas perto do seu valor médio em um periodo de amostragem, como mostrado na
Figura 2.16 (b) e (d). Mas, as tensdes ndo sdo amostradas no seu valor médio, como
observado na Figura 2.16 (a) e (c). Como resultado, componentes significativos de baixa
freqiiéncia estdo presentes em coordenadas estacionarias abc, como aparece nas tensdes de
linha amostradas, na Figura 2.17 (a) e (b), € no seu espectro harménico na Figura 2.17 (¢) e

(d), respectivamente. Por outro lado, as tensdes ¢ correntes em coordenadas sincronas dq
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sdo apresentadas na Figura 2.18 (c¢)-(d), (e)-(f) para ambas as seqiiéncias de comutacgao,
respectivamente. Observa-se que aparecem oscilagdes na freqliéncia de 180 Hz, na
Figura 2.18 (c) e (e), e na freqiiéncia de 300 Hz na Figura 2.18 (d) e (f). E importante notar
que essas oscilagdes que se mostram na Figura 2.18 dependem da seqiiéncia de comutagao.
Além disso, a amostragem e a atualiza¢do da lei de controle sdo realizadas no comeco do
periodo de comutagao, isto €, no vetor nulo, Figura 2.10. Contudo, resultados similares sdo
obtidos amostrando as variaveis e atualizando a lei de controle no vetor zero restante, isto
¢, na metade do periodo de comutagdo na Figura 2.10. Esse resultado revela que a natureza
ndo linear do modelo discreto do inversor com modulacao space vector depende da escolha
da seqiiéncia de comutacdo e dos instantes de amostragem bem como da freqiiéncia de
corte do filtro, demonstrando a fonte destas oscilagdes e o comportamento ndo linear do

vetor fungao h(-).
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Figura 2.14 — Fungdes ndo lineares h e pardmetros lineares H para m¢ = 84, f; = 5kHz,
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Figura 2.17 — Resultados de simulagdo. (a) e (b) mostram a tensio Vg, de linha amostrada para a seqiiéncia de
comutagdo 1 e 2, respectivamente; (c) e (d) mostram o espectro harmonico das tensdes de linha para ambos
os casos. O asterisco (*) indica a amostra da variavel em questdo. L = 250uH,

C = 60pF. mg= 42, f;=2.5kHz, f, = 1.3kHz. ug=0.7071, ug = 0.
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Figura 2.18 — Resultados de simulag@o. (a) e (b) mostram as formas de onda da corrente de linha i, para a
seqiiéncia de comutagdo 1 e 2, respectivamente; (c) e (d) mostram as tensdes em eixos sincronos dq e as
figuras (e) e (f) apresentam as correntes em eixos sincronos dg, para ambos os casos. L = 250uH,

C = 60pF. ms =42, f;=2.5kHz, f. = 1.3kHz. ug = 0.7071, ug = 0.

Visto entdo a indesejavel presenga de harmonicas de baixa ordem nas variaveis
amostradas usadas para realimentagdo, devido a escolha dos instantes de amostragem, da
seqiiéncia de comutacdo e da relacdo entre a freqiiéncia de comutagdo e a freqiiéncia de
corte do filtro, na préxima secao se propdem algumas solugdes para reduzir as harmonicas

nas variaveis de interesse.
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2.5. Impacto da estratégia de amostragem

Nesta se¢do sdo consideradas duas possiveis solu¢des para reduzir as amplitudes
dos harmonicos de baixa ordem nas varidveis amostradas. Sem perda de generalidade,
considera-se que em todos os casos a andlise realiza-se com os seguintes parametros:
L =250uH, C = 60uF, f. = 1.3kHz, f; = 2.5kHz, ug = 0.7071 e ug = 0.

Método A:

Neste método, a amostragem e a atualizacdo da lei de controle sdo realizadas duas
vezes em um periodo de comutacdo, como mostrado na Figura 2.19, isto ¢, a freqiiéncia de
amostragem ¢ f; = SkHz. Dessa forma consegue-se uma taxa de amostragem aceitavel,
mesmo com freqiiéncias de comutagao baixas.
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Figura 2.19 — Instantes de amostragem e atualizacdo da lei de controle. Metodo A. fs = 2.5kHz e f, = SkHz.

A tensdo de linha Vg, € a corrente no indutor i, s3o mostradas na Figura 2.20 (a) e
(b), respectivamente, nas quais também sao mostradas as tensdes PWM de fase produzidas
pelo inversor. Observa-se que, no que dizem respeito as tensoes de saida, as mesmas sao
amostradas nos picos das ondulagdes. Isso permite reduzir significativamente as
harmdnicas de baixa ordem nas variaveis amostradas que sao utilizadas para o célculo do
controlador, como apresenta a Figura 2.21 (a) da tensdo de saida amostrada Vg, €

demonstrado no espectro harmoénico desta tensdo na Figura 2.21 (b). No que diz respeito as
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correntes nos indutores, o conteiido harmonico da variavel amostrada também se reduz
com essa estratégia de amostragem, devido a que as correntes sdo amostradas proximas ao
seu valor médio. Esse resultado pode-se apreciar na Figura 2.20(b). Isso permite obter

correntes em eixos sincronos com reduzidas oscilagdes, como mostra a Figura 2.22(b).
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Figura 2.20 — Resultados e simulagdo. (a) Tensao de linha Vg, € (b) corrente no indutor i, junto com as
tensdes PWM de fase produzidas pelo inversor.
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PP T T P T P TP R TeYP P T PR S Y PR T Y| . . . e o
. A i o i o

=1
-

=

s

=1
=]

=1

~

=08 06
= =
Fo4 Fos
E] E]

g 03 204
Z 2

-

g 02 Goz

=}
=
X

i e B e e P e i,

=]

i ’M'ﬁwa,‘?r«w Mﬁwm««a A

G0 100 120 140 160 A0 ] an 100 1 ﬁﬂ 140 160

=

"-}mnples Samples
(a) (b)
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Por outro lado, a Figura 2.22(a) apresenta as tensdes em eixos sincronos dg.

Observa-se que as ondulacdes de baixa freqiiéncia ainda aparecem, mas as amplitudes sao
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reduzidas se comparadas com as resultantes do método de amostragem da Figura 2.10.
Essas ondulagdes possuem uma freqiiéncia de 360Hz, isto ¢, 6° harmonica em dg,
resultante da presenga, embora pequena, da 5° ¢ 7° harmdnicas em eixos abc. Ainda,
devido a estratégia de amostragem, aparecem oscilagdes de freqiiéncia elevada na metade
da freqiiéncia de comutacdo as que podem ser filtradas digitalmente se for necessario.
Método B:

A partir dos resultados obtidos com o método anterior, surge entdo a proposta de
outro método. Nesse método, a amostragem das variaveis de interesse ¢ realizada duas
vezes em um periodo de comutacdo, enquanto que a lei de controle ¢ atualizada s6 uma vez
por periodo de comutacdo, como mostrado na Figura 2.23. A média dos dois ultimos
valores amostrados se utiliza para realizar o computo da lei de controle.
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Figura 2.23 — Instantes de amostragem e atualizagdo da lei de controle. Método B. f; = 2.5kHz e f, = 5kHz.

A tensdo de linha va, e a corrente no indutor i; amostradas, resultantes deste
método, sdo apresentadas na Figura 2.24 (a) e (b), respectivamente. Nessas figuras, o (*)
representa a média das duas ultimas amostras em um periodo de comutagdo. Na
Figura 2.24 (c) e (d), mostram-se respectivamente a tensdo de linha amostrada, utilizada
para realimentagio, ¢ o espectro harménico desta variavel. E possivel observar que, com
essa proposta também se reduzem como esperado as harmoénicas de baixa ordem. Além

disso, nas variaveis associadas em eixos sincronos ja ndo aparecem oscilagdes de
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freqiiéncia elevada, como mostra a Figura 2.24 (e) ¢ (f), para as tensdes e correntes em dg.
Isso contribui de forma significativa para melhorar o desempenho do sistema em malha
fechada. Tem-se que ressaltar que as oscilacdes de baixa freqliéncia, mesmo com
amplitudes menores, ainda estdo presentes nas varidveis em eixos sincronos, € as mesmas
estdo na freqiiéncia de 180Hz. Isto é, 3° harmonica em dg, resultante da presenga, ainda

que com valor reduzido, das 2° e 4° harmonicas em eixos abc.
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Figura 2.24 — Resultados de simulagdo. (a) Tensdo de linha vy, (b) corrente no indutor iy, (¢) Tensdo de linha
amostrada Vg, (d) Espectro harmonico de Vg,. Tensdes (e) e correntes (f) em eixos sincronos dg.

De ambos os métodos acima apresentados podem obter-se as seguintes conclusoes:

0o Método A requer um esfor¢o computacional maior do que o Método B, dado que a
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amostra adicional no Método B ndo incrementa o tempo de processamento da CPU. Se
comparado com o método convencional da Figura 2.10, ambos os métodos reduzem
significativamente o conteudo harmoénico de baixa ordem. Ainda, o espectro harmonico
das tensdes de linha amostradas do Método A, Figura 2.21, ¢ significativamente melhor
com relacdo aos outros dois métodos. Observa-se também que as ondulag¢des de corrente
sobre o indutor se reduzem no Método A, Figura 2.20 (b), se comparado com os outros
dois. E importante salientar que, mesmo que as varidveis em eixos sincronos dq possuem
oscilacdoes de baixa freqiiéncia em ambos os métodos, essas oscilacdes se reduzem
significativamente se comparadas as resultantes do método convencional da Figura 2.10, e,
portanto, € possivel aprimorar o desempenho em malha fechada do inversor trifasico
PWM. Finalmente, observa-se que o método convencional descrito na Figura 2.10 requer
um esforco computacional menor do que os outros dois métodos, sendo mais adequado
para freqiiéncias de comutagdo elevadas, j4 que nestes casos as ondulacdes de tensdo e
corrente sdo pequenas, € o conteido harmoénico de baixa ordem devido a estratégia de

amostragem pode ser considerado desprezivel.

2.6. Sumario

No presente capitulo, foi proposto um modelo discreto ndo linear de grandes sinais
para conversores trifasicos alimentados em tensdo com modulagdo space vector em eixos
sincronos dq. Esse modelo considera as ondulagdes sobre as variaveis de interesse, as quais
podem se tornar importantes em conversores de média e poténcia elevada, onde a
freqiiéncia de comutagdo ¢ baixa para limitar as perdas. Ainda, através de uma
investigacao realizada, se analisou o impacto na escolha da seqiiéncia de comutagdo, dos
instantes de amostragem e da freqiiéncia de corte do filtro. Observou-se que, a medida que

a freqiiéncia de comutagdo aumenta com relagdo a freqiiéncia de corte do filtro, o modelo
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médio obtido a partir do modelo ndo linear de grandes sinais variante no tempo, converge
para o modelo médio obtido através de um ZOH. Entretanto, se as hipoteses realizadas
para o modelo médio obtido através de um ZOH sao violadas, o modelo discreto ndo linear
proposto deve ser considerado para descrever a relacdo entre as entradas e saidas do
inversor trifasico com modulagdo space vector em coordenadas sincronas dg. Pode-se

concluir que para relagdes da freqiiéncia de comutacdo a freqiiéncia de corte do filtro

menores que 4, (% <4), o modelo nao linear de grandes sinais deveria ser utilizado para o
C

projeto do controlador. Na investigacdo do modelo, observou-se que a selecdo apropriada
dos instantes de amostragem e seqiiéncia de comutacdo pode reduzir os harmdnicos de
baixa ordem nas varidveis amostradas quando as freqliéncias de corte do filtro se
aproximam da freqliéncia de comutacgdo. Isso pode acontecer em casos em que se necessita
reduzir o indutor para atender a demanda de correntes com elevadas di/dt, solicitadas por
retificadores ndo controlados. Essa investigacao resultou na proposta de dois métodos que
permitem reduzir o contetido harmdnico nas variaveis de interesse. Isto ¢, escolhendo-se
adequadamente os instantes de amostragem e a seqiiéncia de comutagdo, mesmo com
freqiiéncias de comutacdo baixas e freqiiéncia de corte do filtro passa baixa proxima a
freqiiéncia de comutagdo, ¢ possivel utilizar o modelo médio discreto linear. Isso se deve a
que esses métodos aqui propostos permitem reduzir significativamente as ondulagdes sobre
as varidveis de interesse e possibilitam obter uma taxa de amostragem adequada dessas
variaveis, mesmo com freqiiéncias de comutacdo reduzida, as quais sdo as hipoteses
necessarias para a solugdo da equagao de espaco de estado LIT.

Salienta-se mais uma vez que os métodos propostos neste capitulo sdo

essencialmente uteis quando for necessario realizar a realimentacdo dos estados da planta

e, principalmente, em sistemas de média e elevada poténcia.
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Capitulo 3

CONTROLADOR DISCRETO DE
TENSAO COM BASE NO PRINCIPIO
DO MODELO INTERNO EM EIXO0S

ESTACIONARIOS of3: UMA

ABORDAGEM DE ENTRADA-SAIDA
]

O presente capitulo apresenta o modelo do inversor trifasico, transformador AY,
filtro e carga com modulacéo space vector. Dado que esse modelo resulta acoplado
quando transformado para eixos estacionarios o, uma transformacéo de desacoplamento
é proposta. O problema da saturacédo do transformador, devido as componentes continuas
geradas na implementacéo digital é abordado, propondo-se um controlador discreto com
base no Principio do Modelo Interno. Esse controlador ndo apresenta cancelamento de
polo e zero, e, portanto ndo amplifica as componentes continuas, as quais saturam o
transformador e degradam o desempenho global do sistema. Uma reducdo da ordem do
polinémio do modelo interno proposto permite aprimorar a resposta transitoria as
mudancgas de referéncia das tensdes de saida. Além disso, com essa modificacdo do
modelo interno obtém-se um incremento da margem de estabilidade do sistema em malha
fechada. Resultados experimentais obtidos num protétipo de laboratério e utilizando-se
um DSP de ponto fixo e 16 bits, TMS320F241, sdo apresentados a fim de validar o

controlador aqui proposto.
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Figura 3.1 — Inversor trifasico a 3 fios, transformador AY, filtro e carga.



57

3.1. Modelo do Inversor, Transformador, Filtro e Carga.

O estagio de saida (inversor de tensdo) da UPS trifasica de dupla conversio,
abordado no presente trabalho, ¢ apresentado na Figura 3.1. Esta configuragao, formada de
inversor, transformador, filtro e carga foram escolhidos porque ela possui algumas
vantagens com relagdo a topologia convencional sem transformador, as quais ja foram

descritas no Capitulo 1 da Introdugao.

3.1.1 Modelo em coordenadas estacionarias abc

Com o objetivo de escolher e projetar o controlador de tensdo adequado para a
operacdo em malha fechada do inversor trifdsico com modulacdo SV, deve-se obter
primeiro um modelo nominal que represente as dinamicas do inversor trifasico,

transformador, filtro e carga. Para tal fim, o circuito equivalente da Figura 3.2 pode ser

utilizado.
L’ R! i , '
2 3 e Iasl Van Ioa
LI ’ H =
L AR e Vi, Iy, | Carga
< Trifasica a
' D 4 Fios
L R e Iés \VA Ir’)c
< — cn —
T T
® : Py

Figura 3.2 — Inversor PWM, transformador trifasico em conexdo AY, filtro e carga.

Aplicando-se as leis de Kirchhoff das tensdes ao circuito da Figura 3.2, podem ser
obtidas as seguintes equagdes referidas ao lado primario do transformador:
ulzziabRp+7\‘ap kap:(Lp—i_M)iab_M ias

Uy, =i R, + Ay, » onde 44 = (L, +M)i, —Miy , (3.1)
uslzicaRp'i_}."cp kCP :(Lp+M)ica_M I
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S’I;S kasz(Ls'-i_M)i;S_Mlab
Vl’)n =_Rsf Il;s +7\’bs g onde )\'bs =(Ls’ + M)It;S -M ibc >

A = (LI +M)il, —M i,

, .
V., =—R{ L+ A

(3.2)

1
|

s 'cs a

, .
vy, =—R{I + A

Na (3.2), A representa os fluxos devido as indutincias mutua e de dispersdo e a letra “p”
indica a derivada primeira com rela¢do ao tempo. R, € L sdo a resisténcia e a indutancia de

dispersao por fase, do enrolamento do primario, R e L. sdo a resisténcia e a indutancia de

dispersdo por fase, do enrolamento secunddrio, referidas ao primario e M ¢ a indutancia de
acoplamento mutua entre os lados primério e secundario do transformador. Por outro lado,
aplicando as leis de Kirchhoff das correntes, as tensdes de fase de saida estdo relacionadas

com as correntes de carga e as correntes nos capacitores, pelas seguintes equagdes:

. 1

1.,
Van: ’
C

(Ias - Ioa)ﬂ Von = E(Ibs - Iob)7 Ven = E(Ics - Ioc) (33)
Note que as variaveis e pardmetros da planta do lado secundario do transformador, tém
sido referidos para o lado primario através da relacdo de transformagao.

Com as equagdes (3.1), (3.2) e (3.3), e escolhendo os estados do sistema como

! i

! 1
as Ibs Ics

' v V..1", e considerando que as tensdes de linha

sendo, X, =[i Ly e 1o V

do inversor sejam produzidas por um sistema de tensdes de fase balanceado,

u, =[u U, u ]T , pode-se obter uma representagdo de estados da forma
X, () = Ax, () +Bu, (t)+Fw, (t) para o sistema da Figura 3.2, como segue:
_ " 0
0 M -M
L3605 L50i  I530u | -M 0 M
Xae (D =] L330i0  LiOinn L5500 |Xane (U*’B L+M —(Ls+M) 0 Uy (D) + ,
L(1/C) 0y, 0.5 0 L+M (L +M)
~(LL+M) 0 L +M (G.4)
03><3
05,5
+ 0,5 Wae (1)

L (-1/C")
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(13 29

Os coeficientes “c” que aparecem na equagdo (3.4) sdo dados em (3.5), I ¢ a matriz

N

. . _ . . qT e
identidade, e W =[i, iy, i| representa o vetor de disturbio de carga.

—RS'(Lp +M) -R,M (L, +M) -R/M
Gisi :T’ Sip1 = > Oy = D »Oisa = D >

“R (L. +M) M , , (3.5)
Gipa =%, Oz == € D=Ll + ML +L,).

3.1.2 Modelo em coordenadas estacionarias o0

A seguir, representando a equacdo de espaco de estado (3.4) em coordenadas
estacionarias a0 para obter um sistema desacoplado e transformar o problema de controle
MIMO em um  problema SISO, utilizando a  transformag¢do  linear

1 -1/2 -1/2
T = \/2 0 +f3/2 -\3/2 , obtém-se o modelo de espago de estado em (3.6).

3
142 1742 142

3y By
2 2
ﬁl\/l 3 M 0
2
L0 L0, L0 | 0 0 0
Xpo(O=| L0, L0y L0 (XD +—| 3 \/5 , (D) +
, D| Z(LI+M ———(L'+M) 0
L,,(1/C) 0, 0, 2( ° ) 2 (L )
N 3 (3.6)
—(L;+M) =(L;+M) 0
2 2
0 0 0
L 03><3 _
03><3
+ 0, W50(D)
I.,(-1/C"

E possivel observar que a matriz Byp possui elementos que acoplam as variaveis
dos eixos a e . Esse acoplamento pode ser observado nas formas de onda experimentais
mostradas na Figura 3.3, em eixos estacionarios abc e af3. Nesse ensaio, foi aplicada uma
transi¢ao abrupta a zero na componente de referéncia de U,. Observa-se que ambas as

tensoes V,, € Vg sdo afetadas.
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Figura 3.3 — Resultado experimental. Tensdes de saida em coordenadas estacionarias abc e aj, antes e depois
da aplicagdo de uma transicdo abrupta a zero da referéncia do eixo a.

Na Figura 3.3 (a) apresentam-se as tensdes de saida de fase Van, Von € Ven, € a
corrente de linha no primario do transformador, enquanto (b) apresenta as tensdes de saida
Vq € Vg obtidas através da transformagdo das tensdes da figura (a) para coordenadas af.
Esse experimento realizou-se com o inversor, transformador e filtro, sem carga ¢ um
barramento de 200V.

Com o objetivo de eliminar o acoplamento presente nas tensdes de saida em oy se

propde aqui a seguinte transformagao sobre as varidveis de controle U, € Ug:

1

E ? uotd

V3 Lﬁd } . G
6
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Na equagdo (3.7), Usd € Ugg sdo as variaveis de controle desacopladas em eixos af. A
transformagdo linear em (3.7) corresponde a uma rotacdo de 30° do sistema de
coordenadas af}, resultante dos 30° de defasagem entre as tensdes de linha e de fase em um
sistema trifasico. Como resultado, a equacdo de espago de estado em eixos estaciondrios

a0 torna-se:

I I3><3Gisl I3><3Gipl I3><3Gvsl szz(M /D) 02><1
XaBO O =| L0 I3><30-ip2 | PN Xopo O+ L, (L;+M)/D 0, U804 )+
L.(1/C) o0, 0, 0,
L 33 33 33 33 (3.9)
03><3
+ 0., wu[}O(t)
L (-1/C"

A Figura 3.4 mostra o mesmo ensaio da Figura 3.3, mas utilizando-se a
transformagdo de desacoplamento proposta. Observa-se que a tensdo de saida v, cai a zero

junto com sua referéncia e a tensdo Vg permanece praticamente sem alteragoes.

150 T
Vv, v
—_
2 50
2 o ‘ .,
| e ‘ ‘ >
% 17 33 50 t, (ms)
= -50 + N
u,=0
-150 - “
(b)

Figura 3.4 — Resultado experimental. Tensdes de saida em coordenadas estacionarias abc e a, antes e depois
da aplicagdo de uma transi¢do abrupta a zero da referéncia do eixo a.
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Na equacgdo (3.8), os vetores de estado, entrada e distirbio, sdo definidos na

seguinte forma:

T o . . T _ T
XocBO_[chs s los lop Moo lop Van Ve Vo] 9uaBOd_[uad Ugg Uyl €

3.9
W(xBO = [ioa ioB ioO ]T ( )

A partir da equacdo (3.8) ¢ possivel obter os circuitos elétricos equivalentes
associados ao inversor, transformador, filtro e carga em a0 como mostrado na Figura 3.5,

(a), (b) e (c) respectivamente.

' ' '
Iap Rp oLp LS ° RS IOLS
— AT —— T AN
Uad , + IOOL
@ Mg T Var
n
(a) - Circuito para o eixo o.
i, R, L] L. R i
Bp P o P Se S le -
VY vy |
u op
Bd +
® v o
n
(b) - Circuito para o eixo [3.
1 ’ oo
lo P Rp .LP Ls. Rs los

— —AW—10—

iO
ME =V, @)

(c) - Circuito para o eixo 0.
Figura 3.5 — Circuitos equivalentes do inversor, transformador, filtro ¢ carga em eixos estacionarios a,30.
E importante notar que as tensdes aplicadas pelo inversor trifasico ndo afetam o
circuito de seqiliéncia zero. Isto €, esse inversor ndo tem capacidade para controlar tensdes
de seqiiéncia zero provindas de cargas desequilibradas conectadas entre fase e neutro. Essa

tensdo de seqiiéncia zero, quando referida ao lado primario do transformador, produz uma
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corrente de seqiiéncia zero que circula na conexdo em triangulo, mas a corrente de
seqiiéncia zero ndo aparece nas correntes de linha a entrada do transformador, como
representado no circuito de seqiiéncia zero da Figura 3.5 (c). Conseqiientemente,
minimizando a impedéncia de seqiiéncia zero equivalente deste sistema ¢ possivel diminuir

as distorgdes nas tensdes de saida produzidas pelas tensdes de seqiiéncia zero.

3.1.3 Resposta em freqiiéncia do transformador em eixos o3

A fim de avaliar as dindmicas do sistema com o transformador isolador na saida do
inversor trifasico, ¢ util tracar a resposta em freqiiéncia de magnitude e fase para uma
ampla faixa de freqiiéncia. Para o propdsito, a funcdo de transferéncia do inversor,
transformador, filtro e carga do circuito da Figura 3.5(a) (ou b) no dominio da freqiiéncia, ¢

dada por:

Ve (8) _ s

G,(s)=
T U(8) as’rasi+as+a;

(3.10)
onde os coeficientes desta funcao de transferéncia sao:

a, =[RC'(LM + L,M + LS’Lp)]/ M

a =(L, + L) +[LL, + RC' (LR, + RL, + R;M + RIM) /M
a,=R{+Rl + R, +(L;Rp + R;Lp + RéLp + RS’RpRéC’)/ M

a; = Rp(RS’ +R)/M

2

e R. ¢ um resistor de carga considerado no lugar da fonte de corrente, referido ao primario
do transformador. A Figura 3.6 apresenta a resposta em freqiiéncia de G,(s), na qual se

observa que nas freqiiéncias baixas, o transformador se comporta apenas como um filtro
passa altas, com um zero na origem do plano-S e um pdlo sobre o eixo real negativo

em-R, /M com R, =R, (RI+R)/(R,+R +R}). Como resultado, o transformador

impossibilita a transferéncia de sinais CC para o secundario, devido a que a reatancia

apresentada pela indutincia de magnetizagdo M para a componente continua ¢ zero. Por
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outro lado, nas altas freqiiéncias existe um par de polos complexos que atenua a

40dB/década as componentes de alta freqiiéncia resultantes da modulagdo PWM.

50 ! I ! ! I

Magnitude (dB)

-100L.

150 1 | I |
10° 16" 10° 10 10 10 10
Freqiiéncia (rad/seg)

100 . , ! : ,

)]
o
T

0_ .............. ............... ............... ........ ............ ..............

-50 : :
-100
-150 ; :
-200 6 i 4 i 2 i i 4 6
10 10 10 10 16 10 10
Freqiiéncia (rad/seg)

T

T

Fase (graus)

Figura 3.6 — Resposta em freqiiéncia de magnitude e fase do sistema da Figura 3.5 (a).

3.14 Modelo de tempo discreto em eixos estacionarios o

Com o objetivo de obter um modelo de tempo discreto da planta em questdo para o

projeto do controlador, pode-se discretizar a equagdo (3.10) aplicando um amostrador

retentor de ordem zero (ZOH), e logo apos tomando a transformada Z, resulta a seguinte

fungdo de transferéncia:

(z-D(z-a)
(2 —bz* —cz—-d)’

G,(2)= - (3.11)
Seja um transformador e filtro com os pardmetros dados na Tabela 3.1, e

considerando-se um resistor R = 3Q e um periodo de discretizagdo Ts = 100us, os
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coeficientes da fun¢do de transferéncia discreta da planta em (3.11) resultam: a = 0,0234;

b=0,8844; c=0,1075; d = 0.00726.

Tabela 3.1 — Parametros do transformador trifésico e filtro. V, =220V, Vs = 127V,
Relacao de transformacao Ky = 1,732.

R, 0,1 Q Ly 65 uH
R! 0,9K.2Q L. 65K uH
M 200 mH C' 60/K> uF

Na equagdo (3.11), foi introduzido um atraso adicional para considerar o tempo de
processamento em uma implementagdo digital. A seguir, para poder propor um controlador
de tensdo apropriado para a planta descrita por (3.11), a préxima secdo desenvolve o

Principio do Modelo Interno para sistemas de tempo discreto.

3.2. Principio do Modelo Interno

3.2.1 Rastreamento Assintotico Robusto e Rejei¢ao de Distirbios

Considere o projeto de controle de um sistema SISO LIT no dominio de tempo
discreto mostrado na Figura 3.7, para o qual a fun¢do de transferéncia da planta
estritamente propria € dada por G (z). O problema € projetar um compensador com uma
fungdo de transferéncia propria G (z) de forma tal que o sistema realimentado resulte
assintoticamente estavel e satisfaga as seguintes especificagdes:

(i) rastreamento assintético, ou seja, que a saida da planta y(z) rastreie o sinal de

referéncia r(z), mesmo na presenca de distirbios e com variagdes paramétricas da planta,

ou de outra forma, lkirge(k) = {ir{.}[r(k) -y(k)]=0,

(ii) rejeicao de distdrbio, ou seja, que o efeito do disturbio na saida da planta tenda

para zero quando Kk — o, isto é, lkim y, (k) = 0, onde yw(K) ¢ a saida do sistema em malha

fechada devido a aplicacdo do distirbio w(k), com r(k)=0.
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riz)+ e(z) G.(2) u(z)‘

w(z)
+y(z
G,(2) Hé-ﬂ /)

Figura 3.7 — Diagrama de blocos de um sistema de controle SISO

No sistema da Figura 3.7, as func¢des de transferéncia da planta e do compensador
sdo definidas como G (2)=N(z)/D(z) e G,(z)=N,(2)/D,(z) respectivamente, e
assume-se que os polinomios N(z) e D(z) sdo coprimos, isto é, ndo possuem fatores
comuns e, portanto, ndo existe cancelamento de polos e zeros. Com relacdo aos sinais de

referéncia e de distirbio r(t) e w(t) assume-se que a transformada Z destes sinais sdo dadas

por r(z)=N,(z)/D,(z) e Ww(z)=N,(z)/D,(z), respectivamente, onde os polinomios
D,(z) e D,(z) sdo conhecidos e os polindmios N, (z) e N, (z) sdo arbitrarios, desde que
r(z) e w(z) resultem préprios. Antes de enunciar o Teorema do Principio do Modelo

Interno para sistemas discretos, descreve-se o seguinte teorema para determinar a completa

caracterizagao de sistemas SISO discretos.

Teorema 1: Considere dois sistemas discretos SISO S; e S;, os quais estdo
completamente caracterizados por suas fungdes de transferéncia amostradas racionais
proprias Gi(z) e Gy(2).

1. A conexdo paralela de S; e S, estd completamente caracterizada por
G(2)=G,(2)+G,(z) se e somente se Gi(z) e G2(z) ndo possuem nenhum poélo
em comum.

2. A conexdo sériec de S; e S; estd completamente caracterizada por

G(2)=G,(z)G,(z) se e somente se ndo existe cancelamento de polo e zero entre

G1(2) e Gy(2).
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Prova:

1. Se G; e G, possuem como minimo um pdlo em comum, entdo 8G < 6G, +0G,,

onde J ¢ o grau da fungdo de transferéncia. Seja G, =N, /D,, para i = 1, 2; onde os
N,D, +N,D,

polindmios N, e D, sdo coprimos. Entdo, G =G, +G, = 0D
1772

Pode-se demonstrar agora por contradi¢do, que se G(z) e G»(z) ndo possuem nenhum

polo em comum, entdo 8G =0G, + 3G, . Suponha que 3G <3G, +90G, ; entdo existe
pelo menos um fator comum entre N,D, + N,D, e D,D,. Se existe um fator comum,

digamos, entre N,D, +N,D, e D, entdo a hipétese de que ndo existe nenhum fator

comum entre D; e D, implica que existe um fator comum entre N; e D;. Isto
contradiz a hipotese de que G; ¢ irreduzivel, isto é, N; e Di ndo sdo coprimos.
Portanto, conclui-se que se G; e G, ndo possuem podlos em comum, entdo

G(z) =G,(z)+G,(z) caracteriza completamente a conexdo em paralelo de S; e S,.

2. A prova desta parte ¢ obvia e se omite. QED.

Teorema 2: Considere-se o sistema da Figura 3.8 onde a planta est4 completamente
caracterizada por sua funcdo de transferéncia G, (z)=N(z)/D(z) estritamente

propria. Seja ¢(z) o minimo denominador comum dos poélos instaveis de r(z) e

W(z). Se nenhuma raiz de ¢(z) € um zero de G,(z), entdo existe um compensador
com uma funcdo de transferéncia propria, tal que o sistema realimentado é

assintéticamente estavel e satisfaz as especificagdes de rastreamento assintético e

rejeicdo de disturbios, mesmo com varia¢es paramétricas da planta.

Prova: Considerando que a conexao paralela de G,(z) com a funcdo de transferéncia

N . (2)

G,i(2)=N,;(2)/¢(z) estd completamente caracterizada por éc(z) =G, (2)+—=

¢(2)

(Teorema 1), e se nenhuma raiz de ¢(z) € um zero de G,(z), a conexdo em série da
planta com G_(z) ¢ controlavel e observavel, (Teorema 1). Conseqiientemente os
polindmios N(z) e D(z)¢(z) sdo coprimos. Portanto, existe um compensador

éc(z), tal que o sistema em malha fechada, mostrado na Figura 3.8, ¢

assintéticamente estavel ou equivalentemente,
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D, (z) =2 D,(2)D(2)$(z) + N_(2)N(2)d(z) + N, (z2)N(2)D,(z) é um polindmio Schur:

isto ¢, todas as raizes do polindmio se encontram dentro do circulo unitario. Pode-se

afirmar entdo, que o sistema de malha fechada da Figura 3.8, com o compensador

NC(Z)(I)(Z) + Nmi Dc(z)
D, (2)9(2)

da referéncia e rejeicéo de distarbios.

proposto, dado por éc(z) = , consegue rastreamento assintético

- —————————————

> N (2)/0(2) | w(2)
. l + +
r(z) + E;NC(Z)/DC(Z)QU_(Z{ Gp(z) Atg@

______________

Figura 3.8 — Diagrama de blocos da planta incluindo o precompensador G,(z) e o modelo interno ¢(z) .

Considere-se em primeiro lugar o efeito do disturbio sobre a saida da planta quando

r(k)=0, isto &,

_ D(2) D, (2) Ny (2) 0(2)
D.(2)D(2) () + N (2)N(2)d(2)+ N, (z)N(2)D.(z) D,,(2)

Observando-se (3.12), se todas as raizes instaveis de D, (z)sdo canceladas por ¢(z),

Yu(2) =—€,(2) (3.12)

entdo todos os polos de yu(z) se encontram dentro do circulo unitario. Portanto, tem-
se que Y,(k)—>0 quando k —>oo. Note-se que, embora w(k)ndo vai para zero
quando k — o0, o efeito deste na saida y(k) se reduz quando K — oo .
Seja agora Yr(K) a saida excitada exclusivamente por r(k). Tem-se:
D(2)D.(?9)N, (2) 0(2)
D.(2)D(2)§(2) + N.(2)N(2)d(2) + N, (2)N(2)D.(2) D, (2)

De forma similar, em (3.13), as raizes instaveis de D, (z) sdo canceladas por ¢(z).

r(Z) Y (Z) =

(3.13)

Portanto, todos os polos de r(z)—Yy,.(z) se encontram dentro do circulo unitario,
enquanto r(k)—y (k) >0 quando k—>o. Devido a linearidade, tem-se que
y(K) =y, (K)+Y,(K) e ek)=r(k)— y(k) >0 para k —>o.

Isto prova o teorema. QED.

Por conseguinte, deste teorema deriva-se o procedimento de projeto que consiste de

duas etapas:
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a) A introducdo de 1/¢(z), (um modelo dos sinais de referéncia e do distirbio)

dentro da malha, e
b) a estabilizacdo do sistema realimentado pela introdugdo do compensador G (z).
A duplicacdo da dindmica do disturbio e da referéncia dentro da malha por 1/¢(z) ¢
usualmente chamado de “Principio do Modelo Interno” [35], [74].
Discussdes:
= Das equagdes (3.12) e (3.13) se observa que a rejeicdo de distirbio e o
rastreamento assintotico da referéncia sdo possiveis pelo cancelamento exato dos
modos instaveis dos sinais de referéncia e do distarbio. Isso se realiza através da
duplicacdao daqueles modos mediante o modelo interno ¢(z), o qual aparece como
numerador das fungdes de transferéncia de “r(z)” para “e(z)” e de “w(z)” para “y(z)”.
Em outras palavras, a introdu¢cdo do modelo interno se traduz na determinagao do
polindomio requerido para cancelar os modos indesejaveis.

= Observa-se também que, mesmo que os parametros de N(z),D(z),N_(z) e
D,(z) mudem, enquanto que o sistema em malha fechada se mantém BIBO'
estavel, e as raizes instaveis de D,(z) e D, (z) sdo canceladas por ¢(z), o sistema

conseguird rastrear assintticamente a referéncia e rejeitar os disturbios. Entretanto,

perturbacdes paramétricas sdo permitidas, desde que todas as raizes de D, (z) se

encontrem dentro do circulo unitario. [Note-se que perturbagdes paramétricas de

d(z) nao sdo permitidas].

T Um sistema SISO discreto ¢ dito ser BIBO (bounded-input bounded-output) estavel se cada seqiiéncia de

entrada limitada resulta em uma seqiiéncia de saida limitada. Uma seqiiéncia de entrada u(k) ¢ dita ser limitada se u(k)

ndo cresce para +oo ou para —oo, ou existe uma constante Up, tal que |u(k)| <u, <o parak=0,1,2,...[68].



70

= E importante enfatizar que a condigdo exposta no Teorema 2, segundo a qual

nenhuma raiz de ¢(z) deve ser um zero de G,(z), é necessaria para o exato

cancelamento dos modos instaveis da referéncia ¢ do distirbio. Se essa condicao

nao for satisfeita, a raiz cancelada de ¢(z) se torna um modo oculto, o qual nao

serd compensado; portanto, o projeto nao atenderd adequadamente os

requerimentos de rastreamento assintotico e rejeicao de disturbio [37],[39].

Com base no principio do modelo interno aqui desenvolvido, a préoxima secao
apresenta o impacto da parcela (z — 1) do modelo da planta discreta (3.11) na escolha da

estrutura de controle.

3.3. Problema de cancelamento de polo e zero entre a planta e o

controlador

Com base nos fundamentos do Principio do Modelo Interno apresentado na segio
anterior, nesta se¢ao sera abordado o problema de controle levando em conta as dindmicas
introduzidas pelo transformador trifaisico AY, isto ¢, o impacto da parcela
(z— 1) do modelo discreto obtido em (3.11) na escolha da estrutura de controle.

Os controladores baseados na estrutura do repetitivo convencional [39]-[40], cujo
mapa de pdlos e zeros se mostra na Figura 3.22, quando aplicados a planta descrita por
(3.11), como descrito no Capitulo 1, apresentam um cancelamento de po6lo e zero em z = 1
em eixos estacionarios. Isto faz com que as componentes continuas residuais oriundas da
implementagdo digital, possam ser amplificadas pelo controlador repetitivo, o que pode
levar a saturagdo do transformador isolador. E importante lembrar que na configuragao da
Figura 3.1, a componente continua ndo pode ser controlada, dado que a medida das tensoes
¢ efetuada a partir do secundario do transformador para compensar as quedas de tensao

deste ultimo.
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Para ratificar as afirmacdes efetuadas acima, o controlador repetitivo convencional,
[39] mais um compensador convencional para estabilizar a planta foi implementado no
sistema da Figura 3.1, e os resultados experimentais sdo apresentados na Figura 3.9 e na
Figura 3.10. Observa-se que as tensdes de fase de saida Van, Von € Ven assumem os niveis
desejados ap6s a entrada do controlador repetitivo no instante de tempo t;, como mostrado
na Figura 3.9. Entretanto, ¢ possivel notar na Figura 3.10, que as correntes de linha no lado
primario do transformador comecam a aumentar no sentido positivo ou negativo segundo
for o sinal da componente continua que atua na planta, assim que o controlador repetitivo ¢
introduzido na malha de controle. Isto leva finalmente a saturagdo do transformador
isolador de saida. Estas correntes aumentam até a atuag¢do da protecdo por sobrecarga do

Inversor.
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Figura 3.9 — Resultado Experimental. (a) Tensdo de fase V,, no secundario do transformador. Ampliagdo da
forma de onda da tensdo no secundario do transformador quando regulada pelo controlador repetitivo a partir
de t;. (b) Correntes de linha iy, iy € i no primario do transformador.
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Figura 3.10 — Resultado Experimental. Tensdo de fase v, no secundario do transformador e corrente de linha

ia, Ip € ic no primario do transformador. Escala Vertical: 50 V/div para tensdo 2 A/div para corrente. (a)
Escala Horizontal: 200ms/div e (b) Escala Horizontal: 100ms/div.

Com o objetivo de se obter uma solugao para o problema do cancelamento de pélo
e zero, um controlador em coordenadas estacionarias oy com um modelo interno adequado
ao sistema apresentado na Figura 3.1, é proposto nesta tese. Para tal fim, nas seguintes
subsecdes serd realizada uma revisdo dos principais trabalhos da literatura com relagdo as

diferentes formas de implementar o modelo interno ¢(z).

3.4. Diferentes formas de implementar o modelo interno ¢(2)

34.1 Gerador de Sinais Periodicos

Para o caso especifico de controle do inversor trifdsico para aplicagdes em UPS,
apresenta-se o problema de rastreamento assintotico de sinais senoidais (em eixos
estacionarios abc ou of}) os quais s@o os sinais desejados das tensdes de saida. Por outro
lado, grande parte das cargas conectadas na saida do inversor estd formada por
retificadores ndo controlados (trifdsicos ou monofasicos), os quais drenam uma corrente
com elevado conteudo harmonico, que pode ser representada por um distarbio w(k), o qual
¢ periodico na mesma freqiiéncia do sinal de referéncia. Assim, para conseguir o
cancelamento exato dos modos instaveis dos sinais de referéncia e de distarbio fazendo

com que o erro convirja assintoticamente para zero, o modelo interno em questio pode ser
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representado por um gerador de sinais periddicos. No dominio de tempo discreto, um sinal

periddico de periodo T =NT, pode ser gerado por uma sucessdo de atrasos com

realimentacgao positiva [39], como mostra a Figura 3.11, onde o periodo T do sinal periédico
¢ um nuamero inteiro N de amostras do periodo de amostragem Ts. Para a aplicacdo em
questdo, T ¢ o periodo fundamental da referéncia, considerado constante. O gerador
periddico discreto € descrito pela equagdo (3.14), onde ey(z) representa a transformada z da
primeira seqiiéncia periddica de e(z), e,(k)={e(0),e(l),....e(N-1)}, e 7N & definido em
(3.14). Em resumo, o gerador de sinais periddicos, da Figura 3.11, possui N polos ao longo
do circulo unitario nas freqiiéncias dos modos da referéncia que se deseja rastrear e dos
disturbios periddicos que desejam ser rejeitados; como mostram as figuras 3.12 e 3.13 para
N par e N impar. Essa ¢ a base da acdo repetitiva discreta [39]-[40]. Alternativamente,
segundo o Principio do Modelo Interno, ¢(z)=2z" —1. Note-se que a inclusdo dos modos
dos sinais de referéncia e distirbios na malha de controle faz com que o ganho do
controlador seja oo para as repetitivas freqliéncias [40].

Uma visdo geral sobre o gerador de sinais periddicos, bem como a justificativa

matematica da equagdo (3.14) para sistemas continuos e discretos, ¢ abordada em [66].

Figura 3.11 — Gerador de sinais periodicos discreto.

-N —j2rxi/N H
- ! z =N i=1,2,....,M.

U (z)=——-6,(2)= &, (2
D= e = %) M :%para N par, e (3.14)

e,(2)=e0)+e()z" +...+e(N -1z "™

M =¥ para N impar.
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Figura 3.12 — Mapa de polos e zeros de (3.14) N=10 Figura 3.13 — Mapa de po6los ¢ zeros de (3.14) N=11

34.2 Controlador Plug-in Repetitivo

Nesta subsecdo sera abordado o controlador plug-in repetitivo [39] que utiliza o
gerador de sinais periddicos para obter rastreamento assintotico da referéncia e rejeicao de
disturbios periodicos.

Considere-se a planta pré-compensada da Figura 3.7, cuja fungdo de transferéncia

de malha fechada ¢ dada por:

G.(2)G,(2)
G (2)=——-7—F2—, (3.15)
1+G,(2)G,(2)
ou reescrita em uma forma compacta,
zN.(z7)
G (2)=——"F+, .
@="5 (3.16)

onde G (z) é estavel, isto &, todas as raizes de D,(z™') =0, se encontram dentro do circulo

unitario, ou equivalentemente D (z™") € um polindmio Schur; enquanto “d” representa um
numero conhecido de atrasos da planta.

Segundo o Teorema 2, um modelo interno ¢(z)com os modos da referéncia e do
disturbio deve ser incluido no laco de realimentacdo, para que o sistema da Figura 3.7
atenda as especificagdes de rastreamento assintotico e rejeicao de distirbios. Para o caso

em questdo, o controlador repetitivo pode ser agregado (plug-in) a planta previamente
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estabilizada por um compensador convencional G_(z) [39]. A estrutura do controlador

plug-in repetitivo ¢ apresentada na Figura 3.14.

Plug-in Repetitive Controller

w(2)
r@) e(2) l: y(2)
XD R e

b ‘ " Ure(2)

Figura 3.14 — Sistema SISO precompensado com controlador Plug-in Repetitivo

A fungdo de transferéncia do controlador plug-in repetitivo da Figura 3.14, é

N k z
N Gf(z): ZrN

k, z

G.(2) = Z__

N,
1Gf(z) N,N,>0 e N,+N,=N (3.17)
onde, k ¢ o ganho do controlador repetitivo e G,(z), ¢ um filtro de fase nula, que

colocado entre o sistema e o gerador de sinais repetitivo, simplifica extremamente o
projeto e a andlise de estabilidade deste controlador [38],[39]. Basicamente, a introducao
do filtro G, (z) permite um cancelamento de todos os polos de malha fechada e zeros
cancelaveis de (3.16). Essas raizes permanecem como poélos ocultos de malha fechada, os

quais representam modos estaveis € ndo aparecem na saida. De fato, NS(Z_I) em (3.16),

pode ser fatorado como N (z')=N(z"')N,(z"), onde N,

S

e N, sdo as partes
cancelaveis e ndo cancelaveis de N_. A caracteristica tipica desse filtro € mostrada na

Figura 3.15. Assim, G, (z) ¢ definido como sendo,

z7"D, (27N, (2)
NZhb (3.18)

Gf(z):

1

onde N, (z) é obtido substituindo cada z' em N_(z') por z, z™ permite que o filtro

possa ser implementado, sendo n, a ordem de N, (z'), isto ¢, o nimero de zeros nio
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cancelaveis, e b> max [N, (e7') ¢ um escalar o qual define a rapidez da taxa de
el0,7]

convergéncia do erro. Em [39] encontra-se uma descrigdo para a escolha de “b”.

0

-100

-150

Magnitude (dB)

=200 |

=250 |

180

90

0

Phase (deg)

90+

-180
1’ 10' 10°

Frequency (Hz)

Figura 3.15 — Resposta em freqiiéncia do filtro de fase nula G;(2)

Rastreamento assintotico. O erro e(k) do sistema da Figura 3.14 converge

assintoticamente para zero desde que a funcao de transferéncia do sistema pré-compensado
Gs(2), seja assintoticamente estavel e N (z™') e 1-z™" sejam coprimos.

Estabilidade assintética. O sistema da Figura 3.14 com o controle plug-in repetitivo

definido pelas equagdes (3.17) e (3.18), ¢ assintdticamente estavel para
0<kr<2,se N.(z") e 1-z" sdo coprimos.
A seguir verifica-se a margem de estabilidade do sistema com a introducdo do

controlador repetitivo para a faixa especificada de valores do ganho k;.

A funcdo de transferéncia do erro para a entrada, do sistema da Figura 3.14, ¢ dada por,

e A | _ 1
r(z)-w(z) 1+G.(2)G,(2) [V -1+k 2"G, (2)G,(2)]’ (3.19)
_ o B o
por outro lado, G, (2)G,(z)=z"z"* N, (DN, (z ):[N2 N, ()N, (z ). Substituindo.

b b

se a ultima expressdo, em (3.19), e fatorando 2V no denominador tem-se,
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e(z)  1-z" 1

r@-w2) 146,06, [\ w N @N @] (3.20)
' b

Da equacio (3.20) resulta a seguinte analise:

1) As raizes de 1+G.(2)G,(z)=0 estdo dentro do circulo unitario, dado que

G, (2) ¢ assintOticamente estavel;

2) O termo entre colchetes do segundo fator de (3.20) deve ser analisado para
definir a estabilidade assintética do sistema com o controlador repetitivo. Entao,

fatorando z™, o termo entre colchetes pode ser reescrito da seguinte forma:

7N [l—kr Ns(z)gs(z) -1 (3.21)

A equacdo caracteristica (3.21) pode ser considerada como provindo do sistema

realimentado mostrado na Figura 3.16. Tracando-se entdo o diagrama de Nyquist da funcao

de transferéncia de malha aberta do sistema da Figura 3.16, o nimero de contornos, em

torno ao ponto —1+j0, é igual a zero para 0 <k, < 2. Portanto, a estabilidade assintética do

sistema da Figura 3.14 com o controlador plug-in repetitivo ¢ garantida. Os diagramas de

Nyquist para ky = 1.99, (estavel) e ky = 2.05, (instavel) sdo apresentados na Figura 3.17.

0.8l k=205— Plano-G(z)H(z)
k=199 ---
06
0.4}
_ —_1 =
kN @N, (@) T
b g v
= 02
L ~ .04
1z I 06}
0.8
1 0.5 0 05 1
Re [G(2)H(z)]
Figura 3.16 — Sistema realimentado equivalente Figura 3.17 — Diagrama de Nyquist para
para a analise da estabilidade. kr=199ek,=2.05.N=2.

De outra forma, aplicando-se o teorema de pequenos ganhos [67] ao sistema

realimentado da Figura 3.16, tem-se,
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g NN @ 1k N;(z)rs;a-‘)

||

Desde que H z N H =1le HNS*(Z)NS*(Z*I)/bH <1, Figura 3.15, para todo z=¢!", @ <[0,7],

<1. (3.22)

§|<1, ou

tem-se que || 1-k,

<1, isto é, 0 <k, <2; para que o sistema resulte assintoticamente estavel.

343 Controlador Plug-in Repetitivo Modificado

Como se apresentou na Figura 3.12 e Figura 3.13 da se¢do anterior, os pdlos de
malha aberta do controlador repetitivo se encontram sobre o circulo unitario do plano-z isto
¢, no limite da estabilidade. Assim, a estabilidade do controlador repetitivo resulta sensivel
as dindmicas ndo modeladas, fazendo com que o diagrama de Nyquist se aproxime do
ponto —1+j0; comprometendo, portanto, a estabilidade de todo o sistema [41]. Com o

propésito de aumentar a robustez, em [40] e [41] € proposto um esquema alternativo

utilizando um filtro FIR passa baixas assintoticamente estavel, Q(z,z”') com
‘Q(ej“,e*j"’)‘ <1 e fase nula, para w<[0,n], o qual é introduzido no gerador de sinais
periodico. Este filtro pode ser também um escalar qe(0,1), o que simplifica a

implementacdo [40]. Em geral, o filtro Q(z,z™') pode ser expresso pela equagio (3.23)

onde aj sdo os coeficientes do filtro, a serem projetados.

Q(z,z7") =41 il , onde,i=0,1,2,....m;m=0,1,2,....,N/2 (3.23)
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Plug-in Modified Repetitive Controller
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wW(z)
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Figura 3.18 — Sistema precompensado com controlador Plug-in repetitivo modificado

Os polos de malha aberta introduzidos pelo controlador repetitivo modificado, se
encontram agora dentro do circulo unitrio, exceto um em z = 1, Figura 3.19. Dessa forma,
com a adigdo de Q(z, z') o Principio do Modelo Interno ¢ violado, isto é, o sistema em
malha fechada ja ndo possui o modelo exato dos modos da referéncia e dos distarbios.
Principalmente, os disturbios periddicos nas altas freqiiéncias ndo sdo perfeitamente
cancelados por esse controlador, comprometendo o rastreamento nesta regido. Entretanto,
o sistema torna-se mais robusto a existéncia de incertezas de modelagem, as quais estdo
normalmente presentes nas altas freqiiéncias. De fato, o controlador plug-in repetitivo

modificado ¢ mais robusto as dindmicas ndo modeladas na medida em que

‘Q(ej‘”,e‘j‘”)‘ — 0. Devera, portanto, existir uma solu¢do de compromisso entre robustez e

rastreamento assintotico para nao degradar o desempenho em regime permanente. Em
geral, um filtro Q(z,z™') de primeira ordem resulta suficiente para melhorar a robustez
sem comprometer significativamente o desempenho em regime permanente, como por
exemplo, Q(z,z7')=0.252+0.5+0.25z"", proposto em [41]. O mapa de pdlos e zeros para
o controlador repetitivo modificado com esse filtro, ¢ apresentado na Figura 3.19. Por
outro lado, na Figura 3.20 apresenta-se as caracteristicas de magnitude e fase para trés

diferentes filtros de primeira ordem. Note-se que, a diminuicdo da banda passante do filtro,

se traduz em um aumento da robustez do sistema na regido das altas freqiiéncias, em
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contrapartida, o desempenho em regime permanente deteriora-se, dado que a banda

passante do sistema global em malha fechada diminui.

4 1Im(z) (}j

— Plano-z % 5L O\(zz I) ﬁ *I
X gﬂ -10f Oy(z.z") \ 1

X oF '
= M| ] : |
=15k > ' 1
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-] x $ ] ) 180.. - -+ I S | * - ! et ,.:
X Re(z) % 90+ e
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X
= 90
x
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- Freqtiéncia (Hz) f,’fg
Figura 3.20 — Resposta de magnitude e de fase para trés
Figura 3.19 — Mapa de polos e zeros do ﬁltroildlferentes de I° ordem.il
controlador repetitivo modificado Q(z,27)=0.052+0.9+0.05z
Q(z,27')=0,252+0,5+0,2527". Q,(z,27')=0.1252+0.75 + 0.1257""

Q,(z,27')=0252+0.5+0.25z""

Com o filtro Q(z, z'), a funcdo de transferéncia do controlador repetitivo

modificado torna-se,

_ kQ(z,zHz™"
1-Q(z,z )z "

e o modelo interno resulta: ¢(z)=1-Q(z,z ")z™".

G, (2) G(2), (3.24)

Considerando-se a (3.24) e fazendo-se uma analise similar a realizada na subse¢do
anterior, ¢ possivel definir a condi¢do para estabilidade assintdtica do sistema em malha
fechada com o controlador repetitivo modificado.

A funcdo de transferéncia do erro para o sistema da Figura 3.18 que inclui o filtro
Q(z, ") no gerador periddico, é dada por:

e(z) _ 7"-Q(z,z") 1
r(z)-w(z) 1+G,(2)G,(2) 2" -Q(z,27)+k.Q(z,27)2"G,(2)G,(2)

(3.25)
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substituindo-se G, (2)G,(z)=z "N, (z)N,(z')/b e fatorando z" no denominador, a

equacdo (3.25) resulta,

ez  _ 1-Q(z,z )z " 1
r(z)-w(z) 1+G,(2)G,(2) Q@222 " 1k O(z.2 2™ N, (2N, (z")  (3.26)
’ r P b

agrupando termos no denominador do segundo fator da equagdo (3.26) tem-se,

e(2) :1—Q(z,z")z’N. 1
r(Z)—W(Z) 1+Gc(Z)Gp(Z) I—Q(Z,Z_I)Z_N[l—k

N, (9N, (2 ) (3.27)
]

Da equagao (3.27) surge a seguinte analise:

1) Analisando-se o primeiro fator da (3.27) conclui-se que, as raizes de
1+G,(2)G,(z)=0 estdo dentro do circulo unitdrio, dado que G (z) ¢

assintoticamente estavel; por outro lado a parcela 1-Q(z,z7")z™" ¢

assintdticamente estavel.
2) Portanto, o denominador do segundo fator da (3.27) deve garantir a
estabilidade assintotica do sistema com o controlador plug-in repetitivo

modificado. O denominador pode ser reescrito da seguinte forma:

Qz,zz M| 1=k Ns(z)';'s(z )}zl. (3.28)

Comparando-se (3.28) com (3.21) ¢ possivel deduzir que a prova de estabilidade
para o caso presente ¢ uma extensdo da prova para o caso do controlador plug-in repetitivo

com Q(z,z')=1. Portanto, uma representacdo similar a da Figura 3.16 pode ser obtida

para a equacdo (3.28). Aplicando-se o teorema de pequenos ganhos na (3.28) tem-se,

Lk Ns<z)gs<zl>|| -

o 2] || <t (3.29)

desde que H 7" H =1le ‘Ns*(Z)NS*(Z*I)/b‘ <1, Figura 3.15, para todo z=¢", w<[0,x],
tem-se que,

1

|-k, ||<m

(3.30)
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Portanto, o sistema resulta assintoticamente estavel para 0 < k; < 2 e a desigualdade se

mantém para qualquer escolha de Q(z,z7").

3.5. Controlador de tensio proposto baseado no principio do

modelo interno, em coordenadas estacionarias o3

Com base no Teorema 2 da secdo 3.2, ¢ proposto nessa secao, um modelo interno

adequado a planta definida em (3.11), no qual nenhuma raiz de ¢(z) ¢ um zero da planta
G,(2), de forma tal que o sistema atenda os requerimentos de rastreamento assintotico e

rejeicdo de disturbios em regime permanente. Considere-se entdo o problema de projeto de
um sistema SISO, LIT, no dominio do tempo discreto, mostrado na Figura 3.21. Para o
sistema que estd sendo considerado, a funcdo de transferéncia estritamente propria da

planta, G (z), ¢ dada pela equagdo (3.11).

+ +
r(z) + J G.2) u(z)+y u@@ G.(2) + 3!(_?

-1 &)

\ 4

A

Figura 3.21 —Diagrama de blocos do controlador de tens@o proposto.
A funcdo de transferéncia propria do compensador G,(z), que estabiliza o sistema

realimentado, ¢ dada por um compensador convencional proporcional-derivativo (PD)

preditivo, isto &,

u.(2) = 2
G.(2)=—"—==k 27 +k, 2.
(@)= mkT (331)
E importante ressaltar aqui, que o compensador PD foi escolhido principalmente
por duas razdes: (i) pela estrutura simples e (ii) porque este compensador proporciona uma
margem de ganho e fase significativos ao sistema em malha fechada [57]. Note-se que para

implementar esse compensador somente se requer as medidas das tensdes de fase de saida.
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Finalmente, G, ;(z)=N,,(z)/¢(z) ¢ a fungdo de transferéncia propria do
controlador proposto a ser determinada, onde 1/¢(z) ¢ o modelo interno aqui proposto.
Esse modelo interno obteve-se modificando o gerador de sinais periddicos 1/(z" —1)

descrito em [39]. A utilizagdo desse gerador de sinais periddicos resulta em um controlador
de estrutura simples ¢ reduzido esfor¢o computacional. Além disso, essa realizagdo ¢
vantajosa desde que os coeficientes do polindmio sdo numeros inteiros, evitando-se,
portanto os erros de arredondamento de uma implementacdo em ponto fixo. Assim,
considerando-se o Teorema 2, no qual nenhuma raiz do modelo interno deve ser um zero
da planta para conseguir o cancelamento exato dos modos instaveis da referéncia e dos

distarbios, o modelo interno proposto 1/¢(z) que pode ser colocado na malha de controle,

e adequado a planta em questao, ¢ dado pela seguinte equacao:

1 1 1 1
= , ou = ,
o(z) z"-1 o(z) NNzl (3.32)
z-1

N-1
isto &, ¢(2) = Z z' . Para simplificar a andlise ¢ a representagdo, a seguir utiliza-se a fungdo
i=0

de “minima realiza¢do” ou de “cancelamento de pdlos e zeros”. Essa funcdo realiza o
cancelamento de pares de polos e zeros quando se utiliza a representacdo por fungdo de
transferéncia. A fungdo de transferéncia obtida possui ordem minima e mantém as mesmas

caracteristicas que a do sistema original. Portanto, o modelo interno resulta:

1 . z-1 1
—— =minreal = : 3.33
d(2) [z“ —lj A A A | (3-33)
Na implementagdo digital em questdo foi utilizado um filtro FIR Q(z,z"') para
incrementar a robustez do sistema as incertezas de modelagem nas altas freqiiéncias. Para o

caso, escolheu-se o filtro como sendo: Q(z,z7')=0.252+0.5+0.25z"". Dessa forma, o

modelo interno proposto resulta como mostrado abaixo:
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1 =min real[ (3.34)

z-1 Z
0(2) zN —Q(z,z‘l))_ NN N4 241-0,252-0,75

E possivel observar no mapa de polos e zeros da Figura 3.23, que o modelo interno
proposto, nao inclui o poélo em z = 1, se comparado com o modelo interno do controlador
repetitivo convencional, que tem o mapa de polos e zeros da Figura 3.22. Uma vez

definido o polindmio ¢(z) do modelo interno, sé resta determinar o numerador Nyi(z) da

fungdo de transferéncia G_;(z) = N,;(z)/¢(z) do controlador proposto.

4

b Im(z)

Plano-z

-1

X X|X X
®

Re(z)

4

b Im(z)

Plano-z

X X|X X

Y

Re(z

e’

-1

Figura 3.22 — Mapa de polos e zeros do controlador
repetitivo [40].

Figura 3.23 — Mapa de p6los e zeros do controlador
proposto.

Fatorando o termo z" no denominador da (3.34) e passando-o para o numerador,

obtém-se a equacao (3.35).

1 Z—N+1

0(2) 142 422442 0,252 0,757

(3.35)

Para ndo comprometer a simplicidade do controlador proposto baseado no modelo
interno que estd sendo considerado, e tornd-lo causal, o numerador Npyi(z) pode ser

escolhido como mostrado na (3.36).

N, (z) =k z """, (3.36)
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Na (3.36), os parametros de controle Kni ¢ d devem ser selecionados para garantir a
estabilidade do sistema em malha fechada e satisfazer o desempenho desejado.
Especificamente, o ganho do controlador Ky determina a taxa de convergéncia do erro para
zero, o parametro d, ¢ utilizado para compensar a fase nas altas freqiiéncias, enquanto que
N ¢ o nimero de amostras em um periodo da referéncia da tensdo de saida desejada. Dessa
forma, a fun¢do de transferéncia Gpi(z), resulta na seguinte forma:

Umi(Z) ~ kmi Z—N+1+d
e(z) l1+z"'+z7+--+zV-0,252""-0,75z7" "

G (2)= (3.37)

Finalmente, aplicando a transformada Z inversa nas equacdes (3.31) e (3.37)

obtém-se as respectivas equagoes diferenca uteis para a implementacao digital, isto é:

u, (k) =k e(k—1)+k, e(k—2), (3.38)

e,

U, (k)=k_ e(k—N+1+d)+0.25u (k- N+1)+0.75u_ (k - N)—zN:umi(k—i) (3.39)

i=1

Assim, a lei de controle aplicada a planta, para ambos os eixos a e f3, ¢ dada por,

u(k) = uy (k) +u.(k), (3.40)

Os ganhos do compensador PD, k; e ky, sdo determinados pela alocagdo dos polos
dominantes do sistema em malha fechada, como descrito em [57], isto €, considerando a
planta dada por (3.11) em malha fechada com o compensador PD, equagdo (3.31). Ainda, o
ganho Kpnj bem como o avango de tempo discreto d, sdo projetados a partir da analise de

estabilidade apresentada na seguinte subsecao.
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3.5.1 Analise de estabilidade

Para analisar a estabilidade do sistema em malha fechada da Figura 3.21 ¢ 1til a
obtenc¢do da fungao de transferéncia do erro €(z) para r(z)—w(z), deste sistema. A partir
da Figura 3.21 podem ser obtidas as seguintes equagoes:

e(z)=r(z)-y(z) (3.41) y(2) =w(z) +u(2)G,(2) (3.42)

U(2) = Uy (2) +U.(2) = &(2)[G,; (2) + G, (2)] (3.43)

Se substituido (3.43) em (3.42), ¢ o resultado desta ultima na equagdo (3.41),

obtém-se a seguinte equagao do erro,

_ r(z)—w(z)
[1+G,(2)G,(2)+ G, (2)G, (2)]’

e(2) (3.44)
e finalmente, fatorando a parcela 1+G_(2)G,(2), a fungdo de transferéncia desejada resulta

na seguinte forma:

e(z)  _ 1 . 1
r@-w@) 1+G.(2)6,(2) | [ G,(2)G,(2) ' (3.45)
1+G,(2)G,(2)

Da equagdo (3.45), e para a estabilidade assintdtica do sistema em malha fechada
da Figura 3.21, requer-se, que:

(1) — O conjunto da planta mais o compensador convencional G, (zZ), em malha
fechada, seja assintoticamente estavel, isto €, as raizes do polindmio 1+G,(2)G,(z)=0
devem-se encontrar dentro do circulo unitario no plano z. Se essa condigdo for satisfeita, o
primeiro fator do lado direito da equagdo (3.45), garante a estabilidade do sistema em
malha fechada sem o compensador G,,(z).

(i1) — Os zeros do termo entre colchetes, quando o sistema opera em malha fechada,

devem-se encontrar dentro do circulo unitario. Para garantir (ii) podem ser usados os

graficos do critério de Nyquist da fungdo de transferéncia G(z) =G, (2)G,,(2)/(1+G,(2)G,(2)) .
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Para confirmar (i) tragou-se o diagrama de Nyquist da funcdo de transferéncia de

malha aberta G (z)G,(z), mostrado na Figura 3.24. Observa-se que a conexdo série da

planta com o compensador PD, com o conjunto de ganhos dados na Tabela 3.2, apresenta
uma significativa margem de ganho de aproximadamente 44dB e uma margem de fase
infinita. Portanto, o sistema considerado com o PD em malha fechada resulta

assintoticamente estavel.

8| ; Plano G.(2)G,(2)]

Eixo Imaginario, x 102
o

I L I I I

6 -4 -2 0 2 4 6
Eixo Real, x 10>
Figura 3.24 — Gréfico de Nyquist de G,(2)G,(2) . k; = 0,08; k, = -0,10.
Com relagdo ao ponto (ii) a Figura 3.25 apresenta o diagrama de Nyquist para
N =168 com kyj = 1 e d = 1. Observa-se que mesmo com valores elevados de N, o sistema
em malha fechada com o modelo interno proposto permanece estavel, com uma escolha
apropriada do ganho Kpi. Portanto, o segundo fator do lado direito da equacdo (3.45),

garante a estabilidade assintotica do sistema em malha fechada com o compensador com o

modelo interno proposto G_,(z). Com isso, o sistema em questdo consegue rastreamento

assintotico da referéncia e rejeicdo de disturbios at¢ a metade da freqiiéncia de

amostragem, mesmo que incertezas de modelagem estejam presentes no sistema.



88

Por outro lado, a Figura 3.26 apresenta o diagrama de Nyquist de

G(2)=G,(2)G,;(2)/(1+G,(2)G,(2)) paraN =42, kmj=1ed = 1. E importante notar, que em

relacdo ao grafico da Figura 3.25 a margem de fase aumenta na medida em que “N”
diminui, mas a margem de ganho mantém-se praticamente constante. Como resultado, se
deveria escolher N como sendo o menor valor que resulte num desempenho de regime

permanente e transitorio desejado.

Plano G(z)

/
L

Eixo Imaginério

Margem de
Ganho = 22dB

_0.6/
-0.8

Eixo Real

Figura 3.25 — Grafico de Nyquist de G(2) = G, (2)G,, (2) /(1+G, (2)G,(2)) . N =168, kn = 1,d = 1.
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Figura 3.26 — Grifico de Nyquist de G(2) =G, (2)G,,; (2)/(1+ G, (2)G,(2)) . N =42, kni = 1,d = 1.
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Para demonstrar a influéncia do valor de N no desempenho transitorio, o sistema da
Figura 3.1 foi simulado e ensaiado experimentalmente. A Figura 3.27 e a Figura 3.28
mostram respectivamente, a tensao do eixo a ¢ a sua referéncia bem como o respectivo
sinal de erro, para N = 168 ¢ N = 21. Observa-se que o sistema com N = 168 apresenta um
longo tempo de acomodagdo e uma sobreelevagdo consideravelmente grande, se
comparado com o caso de N = 21. Por outro lado, quando o sistema opera com N reduzido,

o desempenho transitorio ¢ significativamente melhorado, e, além disso, este permite

aumentar o ganho Kpi devido a que possui maior margem de estabilidade que o caso

anterior.
1
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Figura 3.27 — Resultados de simulag@o. (a). Tensdo Vv, e sua referéncia. (b). Sinal de erro, N = 168,
ke=1.5,d=1.
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Figura 3.28 — Resultados de simulagdo. (a). Tensdo Vv, e sua referéncia. (b). Sinal de erro, N =21,
ke=1.5,d=1.
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As figuras 3.29 e 3.30 apresentam os resultados experimentais da tensdo de saida da
fase a do sistema da Figura 3.1, que validam os resultados de simulagdo mostrados acima
com o controlador aqui proposto. Esses resultados forma obtidos efetuando uma mudanga

nas referéncias em off de 25% para 100%.

Agilent Technologies Agilent Technologies

Sample Rate = 40.0kSa/s
Main Delayed

PRIMT_OS

Cancel
Print

(@ (b)

Figura 3.29 — Resultados experimentais. Tensao da fase a. Escala de tensdo: 100 V/div. (a). Escala de tempo:
500 ms/div. N =168, k., = 1.5, d = 1. (b). Escala de tempo: 50 ms/div. N=21,k,=1.5,d = 1.

3.6. Resultados experimentais

O sistema da Figura 3.1 foi testado experimentalmente a fim de verificar o
desempenho do controlador de tensdo discreto com base no modelo interno proposto. A
implementag¢ao digital desse controlador junto com a modulacdo space vector, foi realizada
utilizando-se um DSP TMS320F241. Com o objetivo de limitar as perdas por comutacao
nos semicondutores e no circuito magnético do transformador, adotou-se a estratégia de
amostragem e atualizagdo da lei de controle do Método A, apresentado no Capitulo 2. O
ensaio de regime permanente foi realizado com a carga de referéncia nao linear definida
em [1]. Essa carga ndo linear ¢ um retificador ndo controlado monofasico com filtro
capacitivo de 4700uF. Esse retificador possui um resistor série na entrada de
0,5€2 para obter um fator de crista da corrente de aproximadamente igual a 3, € um resistor
de carga de 30Q) projetado para a poténcia nominal de uma fase do inversor PWM

trifasico, operando com um valor nominal de 110V. Além disso, essa carga nao linear foi
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conectada entre uma das fases e o neutro para verificar a capacidade desse inversor para
operar com carga desequilibrada. O ensaio com carga nao linear balanceada foi realizado
com um retificador trifdsico ndo controlado de seis pulsos, utilizando-se os mesmos
resistores de entrada de 0,5€2 € o mesmo capacitor de filtro de 4700uF.

Os parametros do prototipo experimental estdo dados na Tabela 3.2 e os parametros

do controlador proposto na Tabela 3.3.

Tabela 3.2 — Parametros do protdtipo experimental.

Tensdo do barramento CC 450V
Freqiiéncia da componente fundamental ( f;) 60Hz
Freqiiéncia de amostragem ( f;) 10,080kHz
Freqiiéncia de comutagao ( fs) 5,04kHz
Poténcia do inversor PWM trifésico 10kVA
Capacitor de filtro (C) 60uF

Tabela 3.3 — Parametros do controlador proposto.

Ganho do controlador discreto proposto kmi=2(d=1)
k; = 0,08
Ganhos do compensador proporcional-derivativo
k2 =— 0,1
Ordem do polindmio do modelo interno N=168

A Figura 3.30 mostra as tensdes de fase de saida da UPS e a corrente de carga na
fase a quando a carga ¢ o retificador monofasico ndo controlado descrito acima. A
Figura 3.31 apresenta as mesmas formas de onda que as da Figura 3.30 mas operando com
o retificador trifasico ndo controlado. As tensdes de fase resultantes demonstram uma
muito baixa THD. Ainda, o fator de desequilibrio [73], no caso da Figura 3.30 resulta
abaixo de 1%, o que demonstra o bom desempenho desse inversor com transformador

isolador para operar com carga ndo linear fortemente desequilibrada.
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Figura 3.30 — Resultado experimental. Tensdes de
fase e corrente de carga na fase a. Retificador
monofasico ndo controlado. Escala Tensao:

50 V/div. Escala Corrente: 50 A/div.

THD = 1,2 %. Fator de desequilibrio = 0,95%.
Fator de crista =2,9.

Figura 3.31 — Resultado experimental. Tensdes de
fase e corrente de carga na fase a. Retificador
trifasico ndo controlado. Escala Tensdo: 50 V/div.
Escala Corrente: 20 A/div. THD = 0,9 %.

Para demonstrar que o controlador discreto com o modelo interno proposto nao

amplifica as componentes continuas residuais, na Figura 3.32 e na Figura 3.33 apresentam-

se as tensOes de fase de saida e a corrente de linha da fase a no lado primario do

transformador, quando o sistema da Figura 3.1 opera em malha fechada e a vazio. Na

Figura 3.32 esse sistema opera com o controlador repetitivo convencional, mostrando que a

corrente de entrada ao transformador aparece com uma componente continua significativa,

amplificada por este controlador devido ao cancelamento de polo e zero, levando o

transformador a saturagao.

Agilent Technologies

FRIMT_OS

Figura 3.32 — Resultado experimental. Tensdes de
fase e corrente de linha da fase a no lado primario do
transformador. Controlador de tensao repetitivo
convencional. Escala Tensdo: 50 V/div.
Escala Corrente: 2 A/div.

Agilent Technologies

FRIMT_0O

Figura 3.33 — Resultado experimental. Tensdes de
fase e corrente de linha da fase a no lado primario do
transformador. Controlador de tensdo com base no
modelo interno proposto. Escala Tensao: 50 V/div.

Escala Corrente: 2 A/div.
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Por outro lado, na Figura 3.33 a UPS opera com o controlador com base no modelo
interno proposto, demonstrando que este ndo amplifica as componentes continuas
residuais, evitando, portanto a saturacdo do transformador isolador conectado na saida do

Inversor.

3.7. Sumario

Nesse capitulo ¢ proposto um controlador discreto de tensdo em eixos estacionarios
a3, baseado no principio do modelo interno. Esse controlador foi aplicado em um inversor
trifdsico com trés bragos a trés fios com modulagdo space vector e transformador isolador
AY conectado na saida, para aplicagdes em UPS.

E obtido um modelo nominal de espago de estado em coordenadas estacionarias
abc e af0 que inclui as dindmicas do inversor, transformador, filtro e carga. Dado que as
tensdes de entrada ao transformador em eixos aff resultam acopladas, propde-se uma
transformag¢d@o que desacopla as mesmas, a qual foi validada experimentalmente. Na
seqiiéncia, o modelo discreto de entrada-saida levando em conta o atraso da
implementagdo digital ¢ obtido para poder realizar a posteriori o projeto do controlador.
Com base nesse modelo demonstrou-se o problema de cancelamento de pdlo e zero
utilizando um controlador repetitivo convencional, o que estabeleceu um critério para a
escolha do controlador, através do Principio do Modelo Interno para sistemas discretos,
derivado neste capitulo. A seguir, foi proposto o modelo interno adequado a planta em
questdo com base no gerador de sinais periddicos, o qual resulta numa estrutura de
implementagdo simples e ndo apresenta problemas de erro de arredondamento em
processadores com aritmética de ponto fixo. Com o controlador proposto apresentou-se a
analise de estabilidade do sistema em malha fechada, utilizando-se um compensador PD

para estabilizar o sistema com o modelo interno. Esse compensador foi escolhido porque
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somente necessita da medida das tensdes de saida e confere uma elevada robustez ao
sistema em malha fechada com uma ampla margem de estabilidade. A partir da anélise da
estabilidade da planta com o modelo interno e o PD concluiu-se que com a reducdo da
ordem do polindmio do modelo interno, N, ¢ possivel incrementar significativamente a
margem de fase do sistema, mantendo a margem de ganho praticamente constante.

Com o intuito de verificar o desempenho do controlador proposto foram obtidos
resultados experimentais com o sistema da Figura 3.1 utilizando-se um DSP de 16 bits e
ponto fixo, TMS320F241. Os resultados demonstram que o controlador com o modelo
interno proposto ndo amplifica as componentes continuas residuais da implementagdo
digital, e como resultado o transformador de saida ndo satura. Além do mais, devido as
medidas das tensdes serem realizadas no secundario do transformador, as quedas devido a
impedancia de seqiiéncia positiva e negativa deste Gltimo também sdo compensadas, o que
resulta em tensdes de fase com reduzida taxa de distor¢do harmonica, inclusive com
correntes de carga nao linear. Ainda, mesmo que as tensdes de seqiiéncia zero, produzidas
pelos desequilibrios de carga nao possam ser devidamente compensadas por este inversor,
0 mesmo apresentou tensdes de saida de alta qualidade com um fator de desequilibrio
reduzido operando com carga ndo linear fortemente desequilibrada. E importante salientar
o bom desempenho do controlador proposto, mesmo com a utilizagdo do filtro FIR passa

baixa de primeira ordem, Q(z,z'); utilizado para incrementar a robustez do sistema as

incertezas do modelo na freqiiéncia de comutagdo do inversor.
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Capitulo 4

CONTROLADOR DISCRETO DE
TENSAO COM BASE NO PRINCIPIO
DO MODELO INTERNO EM EIXOS

ESTACIONARIOS o3: UMA
ABORDAGEM POR VARIAVEIS DE

ESTADO
T

No presente capitulo propbe-se um controlador discreto em coordenadas
estaciondrias 30, o qual se deriva a partir da abordagem por variaveis de estado do
principio do modelo interno. Com o intuito de ndo incrementar a impedancia de seqiiéncia
zero mediante a introducdo de indutores de filtro no lado secundario do transformador,
nesse capitulo se propde a inclusdo desses indutores no lado primario do mesmo. A partir
dessa configuracéo, deriva-se um novo modelo nominal do inversor, transformador, filtro
e carga, para realizar o projeto do controlador discreto. Para esse propdsito, utiliza-se a
estratégia de amostragem do método B, proposto no Capitulo 2, que emprega a média de
duas amostras em um periodo de comutacdo. Com o controlador aqui proposto é possivel
aprimorar significativamente o desempenho dinamico da UPS, essencialmente nos
transitorios de carga, linear e ndo linear. Ainda, as tensdes de saida resultam com uma
distorcdo harménica total muito reduzida, mesmo quando a UPS opera com carga nao
linear, seja esta equilibrada ou desequilibrada. Adicionalmente, utilizando-se o modelo
interno proposto no Capitulo 3 evita-se o cancelamento de polo e zero, e
consequientemente a amplificac@o e posterior saturacdo do transformador isolador. Para
validar a anélise e projeto do controlador proposto sdo apresentados resultados

experimentais em regime permanente e transitorio, em um inversor trifasico de 10 kVA
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com modulagéo space vector, totalmente controlado por um DSP TMS320F241, de 16 bits

e aritmética de ponto fixo.
4.1. Descricao do Sistema

Na Figura 4.1 apresenta-se o circuito de poténcia da UPS de dupla conversao que
serd utilizada para andlise, projeto e verificagdo do controlador proposto. No modo de
operagao normal, a tensdo do barramento CC ¢ considerada constante, e obtida a partir de
retificadores trifasicos controlados ou nao controlados. Por outro lado, a conversao CC-CA
¢ realizada por um inversor trifasico a trés bragos com modulagdo Space vector. As
harmoénicas de freqliéncias elevadas introduzidas pelo inversor sdo atenuadas pelo filtro
LC, para o qual o transformador contribui com uma pequena parcela a indutancia do filtro,
através da indutancia de dispersdo. Note-se que os indutores de filtro estdo localizados no
lado primario do transformador. Isso permite reduzir distor¢des nas tensdes de saida
devido as correntes de seqiiéncia zero produzidas por cargas desequilibradas. E importante
lembrar que esse inversor ndo tem capacidade de controlar tensdes de seqiiéncia zero.
Portanto, ¢ necessario minimizar a impedancia de seqiiéncia zero do circuito de saida com
o intuito de ndo incrementar a THD das tensdes de saida da UPS quando a mesma opera

com cargas monofasicas desequilibradas e nao lineares.



97

TvrZd0CESINL
dsa
J ) . N
i
’s 'S ‘s
ALZT/0ZZXE T T T
@
mo_% .v :u> B —i— o_ |_ m lﬁ
COSBUIL | o005 4 - =
ebien L ! ! | "
) _ AV 02ISE el 1
! ISejlil :
lopeuwojsuel | _me _me _L_m

INAS 02ISejll] J0SIaAul DD sng

Figura 4.1 — Inversor trifdsico com modulagdo space vector, transformador AY, filtro e carga.
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4.2. Modelo do Inversor, Transformador, Filtro e Carga

4.2.1 Modelo em coordenadas estacionarias abc

LR ¢ I;s V;n iéa
—>
LI RI - =y
s s o g v '% _C:arga
. Trifasica a
L' R i i 4 Fios
S S
S S Ven, 2%
C! —t— —— J—
n

Figura 4.2 — Circuito elétrico equivalente do inversor, transformador, filtro e carga.

Com o proposito de gerar um modelo para o projeto do controlador esta se¢do
apresenta 0 modelo em coordenadas estacionarias abc do inversor trifasico PWM,
transformador, filtro e carga. A partir do circuito da Figura 4.2 pode-se obter as equagdes
dindmicas associadas ao inversor, transformador, filtro e carga, aplicando as leis de
Kirchhoff. Para simplificar a modelagem do sistema, consideram-se as indutancias de
dispersao do primario e do secundario agrupadas no secundario do transformador e, as
resisténcias nos enrolamentos consideram-se despreziveis. Aplicando-se a lei de Kirchhoff

das tensdes podem-se obter as seguintes equacdes:

di. di di di’
2 (dt dt) (dt dt)
dii di di di/
u :L_b__c +M —bc _ Zbs , (41)
3 dt dt) (dt dt)
di. di di di’
Uy, = L(—S ——3) 4 M (—a _ —c
! (dt dt) (dt dt)
di’ di
- =(M+L)—=-M—2
an ( d) dt dt
di/ di
v/ =(M +L/))——_M 4.2
on = ( 4) it it (4.2)
=MLy Ty G

dt dt
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Onde, L) na equacdo (4.2) ¢ a indutancia de dispersdo total concentrada no

secundario do transformador, referida ao primario. Por outro lado, aplicando-se a lei de

Kirchhoff das correntes nos lados primario e secunddrio do transformador obtém-se,

respectivamente, as seguintes equagoes:

v 10
Vi ==/ 0 1
v 00

cn

0
0
1

| "cs

oa

!
Iob
H

i 10 -17i,
i [=/-1 1 ofi,
i) Lo -1 1],
i, -1 0 0
igs [+—| 0 =1 0
iy 0 0 -1

oc

(4.3)

(4.4)

Derivando com relacdo ao tempo as equacdes em (4.3) podem-se obter as seguintes

expressoes:
%_%:[1 -1 ()]i
dt dt dt
%_%:[o 1 _1]i
dt dt dt

di; di, _ d

—2=[-1 0
dt dt

As equagoes em (4.5) podem ser reescritas na seguinte forma:

I]E i

=[1 -1 0]
=[0 1 -1]
=[-1 0 1]

di, di d ..
—a_ b _ -1 -11—=
dt dt [ ]dt[Iab
di, di d ..
—b_Te_[] 2 —1]—
dt dt [ ]dt[Iab
di. di d ..
c _ a _[_ _1 2_
dt dt [ ]dt[Iab

Substituindo-se (4.6) em (4.1) e reescrevendo-as em forma matricial, tem-se,

-1

(4.5)

(4.6)
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-L -L g Ly ’ I
2L+M -L E Ibc -M a Ik;s (47)
-L 2L+ M Iea I
Por outro lado, as equagdes em (4.2) podem ser reescritas da seguinte forma:
1 00 g Iy | 1 0 0ffv,,
1 —1i I OV, |, 4.8
dt| | M+L; o (48)
0 0 lea 0 1]fvg,
Substituindo-se (4.8) em (4.7), obtém-se a seguinte equacao:
2L+ ﬁ -L -L
u12 ’ ‘ -ab 100 V;n
u, |= -L ML -L ii + 01 0flwv 4.9
» M + L de| | M+Ly o (4.9)
u31 ML, ca 0 O 1 Vcn
-L -L 2L+ d
| M+L |

Obtiveram-se entdo até aqui trés equagdes dinamicas, a (4.4), (4.8) e (4.9), que

permitem relacionar as tensdes de entrada aplicadas pelo inversor com as tensoes de saida

e as correntes nos indutores de filtro, em coordenadas estacionarias abc. A partir dessas

relagdes obtém-se a seguir o modelo de espaco de estados de tempo continuo em

coordenadas estaciondarias o0, transformando desta forma o sistema de natureza MIMO

em dois sistemas SISO.

4.2.2

Modelo em coordenadas estacionarias 30

Com o intuito de se obter um modelo desacoplado para simplificar o projeto e a

implementa¢do do controlador proposto, as equagdes (4.4), (4.8) e (4.9) obtidas na

subsecdo 4.2.1 sdo transformadas para eixos af0, mediante a transformag¢do linear

utilizada na subsecao 3.1.2. Dessa forma, obtém-se as equagoes (4.10), (4.11) e (4.12).

d Vi . 1 0 0l -1 0 0fi,
o Vin ey 010 ?Bs +—| 0 -1 0 ?OB (4.10)
vV 0 0 1|1y 0 0 1|1

on o0
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4 [l 1 0 0 i IIOOvan
=i, 0 1 0|—]i 0 1 0fv, 4.11
dt| | M+L] PlM L P @10
los 0 0 1 lop 0 1]lv,,
3|_+MMLUL, 0 0
u, T L Sl [P0 v
u, | = 0 3L+ d — | |+ 1 0]V 4.12
d M + L} dt| ® | M+L] pn (4.12)
u, ML’ lop 0 0 1]]vy,
0 0 d
M+L; |

Para eliminar a dependéncia das correntes do secundario em relagdo as correntes do

primario do transformador na equacao (4.11), da equacao (4.12) isolam-se as derivadas das
correntes do primario, isto &,

Mrbs 0 Mo o
i D u D
dl|.” M +L; g M “
p i, 5 0 Ug 0 D 0 | Voo |> (4.13)
i0p ! u0 VOn
0 o Mok 0o o L
i ML | i L |
e logo apos sdo substituidas na equagdo (4.11). Obtém-se assim a equagao abaixo:
I T 3L+ M |
M v o S 0 0
d ICLS D M UU. 3L M an
: +
—| I 0 — O |lu, |- 0 0 || Vg, 4.14
dt iB D UB D VB ( )
0s 0 on
0 0 Li 0 o L
L d i Ly |

onde D=3LM +3LL;+ML;. A partir das equagdes (4.10), (4.13) e (4.14) ¢ possivel

construir a equacao de estados (4.15) em coordenadas a0 escolhendo o vetor de estados

. . . . . - T
como sendo: X(t)=|:|ap oo Top los i los Ven  Vpn VOn]
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000 0 0 O M 0
D
000 0O 0 O 0 M 0
D
lw | o000 0 0 0 0 0 —i' lop
IBD Ld iﬁp
3L+M i
lop 000 0 O 0 - 0 0 || op
d IOLS D iOLS
3L+M )
p fﬁs =000 0 0 0 0 — 0 fﬁs +
IOs 1 IOs
v 000 0O 0 O 0 0 ——lv
an Ld an
e 000 -~ 0 o0 0 0 0 o
_VOn_ E _VOn_
000 i 0 0 0 0
C
0000 0 — 0 0 0 (4.15)
L C ]
M+ L/ T
; 0 0
0 M + L/ 0 0 0 0
5 0 0 0
0 M + L 0 0 0
ML} 0 0 0
0 0 0 |
M 0 O ua O 0 0 I-OOl
D U |+ lop
0 M 0 U, _1 0 |L%o
D C’
0 0 i 0 - o
L, C’
0 0 0o 0 _L,
0 0 0 L C'.
0 0 0 |

Na equacgdo (4.15) tem-se que: i e iy, sdo as correntes de fase no primério do

op> Ipp

transformador, il € i) sd0 as correntes no secundario do transformador, v

Vg, € Vo,

an?

Bn

sdo as tensdes nos capacitores do filtro de saida. Ainda, u,,U,; e U, s@o as tensdes de linha

aplicadas pelo inversor em of0, e i,i, € i, os disturbios de carga. Da equacdo de

oo "of
estado (4.15) surgem trés circuitos elétricos equivalentes, do sistema da Figura 4.2, em

eixos a0, os quais sdo apresentados na Figura 4.3.
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Figura 4.3 — Circuitos equivalentes monoféasicos do inversor, transformador, filtro e carga em eixos a30.

A partir de (4.15), a equacdo de estado para projeto do controlador por variaveis de

estado para o eixo a por exemplo, resulta:

d Iap op

e IU.S =A(L I(XS + B(X UCX + F(l iO[l
dt
Votn Vom
onde,
_0 0 M M +L] ]
D D
A=lo o BEME g | M | g
D D
0 1 0 0
. i L i

E importante notar que na equagéo de estado (4.15), as variaveis de estado lyp €1

0
1

_6_

(4.16)

(4.17)

Bp

usadas para realimentagdo, sdo as correntes de fase em o3 no primario do transformador.

Entretanto, como mostra a Figura 4.1, somente dispde-se das medidas das correntes nos
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indutores de filtro L, i, e i,. Portanto, deve-se achar uma relac@o entre as correntes de fase

e as correntes medidas de linha em o0, a qual se deriva a partir da lei de Kirchhoff das

correntes no lado primario do transformador, isto é:

i, 10 -1 i,
i, [=]-1 1 0l |. (4.18)
i |0 -1 1i,

A seguir, a equagdo (4.18) ¢ transformada para eixos estacionarios of0. Partindo
. ~ -1 -1
das seguintes relagoes, I, = [Tabc_am] Lgor © Lopr = [Tabc_aﬁo] Lgor > onde Tapci € Laner

sdo os vetores coluna das correntes de linha e de fase no primério do transformador,
respectivamente, I,go € Iopor s30 0s vetores coluna das correntes de linha e de fase no
primario do transformador em a0, ¢ Tanc upo € a transformagdo de coordenadas abc para

00, usada na subse¢do 3.1.2; e reescrevendo a (4.18) da seguinte forma: I, =TI, ¢

facil deduzir que: 15, =Ty 450 Ty [Tabc_aﬁo]_l L0 > OU SEJa

| —
—_
| —
—_

Wl (419

Q
o
_N|§H\>
&
[\)

NG NG

|
|
—_
—_
o
|
o
QI"— N‘é\w
|

I I 2 2

i, e, sdo as correntes de linha em of0 das correntes medidas iy € ip.

onde: |

o

Solucionando a (4.19) resulta a (4.20):

3B,
i 2 2 i
* NEEE P
|B = —7 5 0 IBP (420)
Iy I0p
0 0 0
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Devido a que a conexdo em tridngulo do primario do transformador apresenta um
caminho fechado para a corrente de seqiiéncia zero, esta ndo aparece nas correntes medidas
Ia € ip dos indutores de filtro, portanto ¢ possivel obter as correntes em oy de fase a partir

das correspondentes de linha desconsiderando a componente i, isto é:

I TC T
{'.“"} 2 2 {'} 421)
IBp _ﬁ 3 IB

2 2

Da equacao de estado (4.15), pode-se observar que o inversor aplica na planta as
tensdes de linha em aff. Portanto, para evitar realizar transformagdes adicionais dentro do
DSP, pode-se utilizar a modulagdo space vector derivada a partir do espago das tensdes de
linha do inversor em coordenadas off. A descri¢do da modulacdo ¢ apresentada em detalhe

no Apéndice C.

4.3. Controlador de tensao proposto em coordenadas
of} utilizando o principio do modelo interno: Uma

abordagem por variaveis de Estado

Esta se¢do apresenta o projeto do controlador por varidveis de estado com base no
principio do modelo interno. Esse projeto visa atender os requerimentos de rastreamento
assintotico da referéncia e rejeicdo de distiurbios de carga. Além disso, o modelo interno
escolhido ndo produz cancelamento de pdlo e zero, evitando-se a saturagdo do
transformador.

Considere-se a planta descrita pelas equagdes discretas de estado abaixo

x,[(k+1DT1=G, x,(KT)+H, u(kT)

y(kT)=Cx,(kT) (4.22)
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onde Gy e Hy sdo as matrizes discretas da planta obtidas através de algum dos métodos de
amostragem propostos no Capitulo 2, e utilizando-se as matrizes de tempo continuo dadas
em (4.17). A matriz de saida da planta discreta que inclui o atraso de transporte ¢ dada por
c=[0 0 1 0].

Dado que a planta em eixos estacionarios off ¢ desacoplada, o projeto do
controlador realiza-se sob a otica de sistemas SISO. Na equacdo (4.22), Gy, Hp, ¢ C sdo
matrizes constantes de dimensao n xn, n x 1 e 1 x n, respectivamente. Assume-se que o par
{Gp,Hp} € controlavel e o par {Gp,C} ¢ observavel. Assume-se também que o sinal de

distarbio W(KT) pode ser representado por;

x,(K+DT =A x,(kT)  wkT)=C,x,(KT), (4.23)
com algum estado inicial desconhecido. O problema de controle resume-se a encontrar um
controlador que faca com que a saida da planta rastreie assintéticamente o sinal de

referéncia desejado r(kT), gerado por;

X, (K+DT =A x,(KT) r(kT)=C,x,(kT), (4.24)
com algum estado inicial desconhecido, mesmo com a presenca de disturbios na saida da
planta, descritos por (4.23). Sejam ¢ow(z) € ¢(z) os polindmios minimos de Ay e Ay,

respectivamente, e

W2)=2"+a,z2"" +0,2" + -t a (4.25)

m

o minimo multiplo comum das raizes instaveis de dw(z) € ¢r(z). Assim, todas as raizes de
d(2) se encontram fora do circulo unitario aberto. O modelo interno ¢(z) pode ser realizado

da seguinte forma:

x, (k+DT = A, x_(KT)+B, e(kT)

v, (KT) = x,(KT) (4.26)

onde
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0 0
0 0
A= : : : B =|:|. 4.27)
0 0 0 1 0
|0y Oy Oy, —a, | Lt

O erro e(kT) na equacdo (4.26) define-se como sendo e(kT)=r(kT)—y(kT). A
estrutura de controle resultante ¢ mostrada na figura abaixo:

w(k)

xp(K) R A .y_(k)

+ U(k)

k)
rk) + g e xc(k+1)=Acxc(k)+Bce(k)X_C(>| K

a

Figura 4.4 — Diagrama de blocos do sistema de controle utilizando a abordagem por variaveis de estado do
principio do modelo interno mais a realimentag@o dos estados da planta.

O sistema definido por (4.26) ¢ de dimensao N, onde “N” ¢ a ordem do polindmio
¢(z) do modelo interno (ou também o numero de polos do modelo interno). Este modelo
interno foi denominado como servocompensador, nas referéncias [75-77]. Note que a saida
do servocompensador consiste de todos os N valores da variavel de estado que se deseja
controlar.

Considere-se agora a conexao em série da planta seguida do modelo interno
anteriormente descrito, como mostra a Figura 4.4. A equacdo dinamica, que descreve o
sistema como um todo, pode ser obtida a partir da descricdo matematica de sistemas

compostos [74], como detalhado na continuagao.

Figura 4.5 — Conexao série de dois sistemas dinamicos lineares e invariantes no tempo.
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Sejam os sistemas discretos S; e S, da Figura 4.5, lineares e invariantes no tempo.
Ambos os sistemas conectados em série sdo descritos pelas seguintes equacgdes de estado:

X, (k+1) = A; x;(k) +B; u; (k)

y,(K)=C x,(K)+Duk)y T 1=12. (4.28)

Os sistemas S; e S; resultam entdo representados da seguinte forma:

. ‘{xl(k+1)=A1 x(+Buk) ,{Xz(k+1):A2 x,(k)+ B, U, (k) (4.29)

a yl(k):C1X1(k)+D1u1(k) 2. yz(k)zczxz(k)"'Dzuz(k)

ainda, tem-se que: U, =U, Yy,=U, € y=Y,. Assim, utilizando-se as equagdes (4.29)

obtém-se:

x,(k+1)=A, x,(k)+B,u(k)
x,(k+1)=A, x,(k)+B,C, x,(k)+B,D, u(k)’

(4.30)
y(k) = yz(k) = Cz Xz(k) +D2C1X1(k) + Dleu(k)
ou, em forma matricial, obtém-se a unido do espaco de estado de S; e S;:

x,(k+1) _ A, 0 || x,(k) . B, 0.

X, (k+1) B,C, A, || x,(k) B,D,
(4.31)

y(k)=[D,C, C,] %O b puk)
21 2 Xz(k) 271 *

Aplicando o procedimento anteriormente descrito ao sistema da Figura 4.4, pode-se

escrever de forma equivalente que:

.{Xc(k"'l):AcXc(k)+Bcuc(k) . Xp(k+1):GDXP(k)+Hpu2(k) (4 32)
Ve =x, (k) =u,(k) 2y =Cx, (k) +Du, (k) ’ '
eainda, U =€, Y, =U,=U e Yy, =Y. Além disto, a equagdo do erro ¢ dada por:

e(k) =r(k)—-y(k)=r(k)-Cx,(k)-Du(k). (4.33)

Substituindo-se a (4.33) no sistema S; da (4.32) e reorganizando as equacoes,

obtém-se a equacao de estado composta para o sistema da Figura 4.4, isto é:
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x (k+1) G 0 |[x, (k) H 0
p - P P + P lu(k)+ r(k). (4.34)
x,(k+)| |-B.C A, | x. (k)| |-BD B,

A conexdo em série da planta com o modelo interno da Figura 4.4 ¢ controlavel e
observavel se e somente se, nenhum pélo de ¢(z) € um zero da planta. De uma forma
explicita pode-se dizer que (4.34) ¢ controldvel se e somente se,

osto G, 0 i H n+N 43
. =n+N. .
PO B.c A, : -BD (4.35)

Se (4.34) for controldvel, entdo os autovalores do sistema composto da Figura 4.4
podem ser arbitrariamente alocados por realimentacio de estados, isto €,

X.

u=-[K, KC][X"} . (4.36)

Por conseguinte, mediante um projeto adequado dos vetores de ganho K e K¢, o
sistema realimentado da Figura 4.4 pode ser estabilizado e atender os requerimentos de

rastreamento assintotico e de rejeigao de disturbios.

4.3.1  Projeto dos vetores de ganho K, e K,

Partindo do fato de que o controlador proposto realiza a realimentac¢do de todas as
variaveis de estado do sistema, ¢ importante que as ondulagdes sobre estas varidveis seja
pequena, principalmente em UPS de poténcia média e elevada na qual a freqiiéncia de
comutacdo ¢ baixa para limitar as perdas em comutacdo. Portanto, para o projeto das
matrizes de ganhos do controlador proposto as matrizes Gy, € Hp da planta, sdo obtidas a
partir do modelo discreto proposto no Método B do Capitulo 2, o qual utiliza a média de
duas amostras consecutivas para o calculo da lei de controle e leva em conta o atraso da

implementag¢ao digital. Portanto, o vetor de estados da planta de tempo discreto resulta em:

X, (KT)=[X(KT) u, (kT )]", onde X(KT) é o vetor de estado da planta discreta resultado

da média de duas amostras consecutivas em um periodo de comutagéo, e Ug(KT) é a agdo de
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controle atrasada que modela o atraso da implementagao digital. Utilizando-se o esquema
de amostragem do Método B, Figura 2.23, a freqiiéncia de amostragem do controlador ¢
igual a freqiiéncia de comutacdo, isto €, a maxima freqiiéncia que o modelo interno pode
compensar ¢ muito menor do que a freqiiéncia de comutacao, regido onde se encontram as
dindmicas ndo modeladas. Dessa forma evita-se que o sistema se torne instavel quando
opera em malha fechada. Para satisfazer o requerimento de que nenhuma raiz do modelo

interno ¢(2) seja um zero da planta, o polinomio ¢(z) foi escolhido na seguinte forma:
®(2)=0.05z" +0.95z" "+ N2+ N7 441 (4.37)

Nesse polindomio utiliza-se um filtro FIR passa baixa de fase nula e ganho unitario,
dado em (3.23), com o objetivo de incrementar a robustez nas altas freqii€ncias devido as
dindmicas ndo modeladas do sistema. Esse filtro, cuja resposta em freqiiéncia foi
apresentada na  Figura 3.20, tem a  seguinte fung¢do  transferéncia:

Q(z,27')=0.052+0.9+0.05z"". A Figura 4.6 apresenta o mapa de polos e zeros de malha

aberta do modelo interno proposto, com uma amplia¢do na regido das altas freqiiéncias a
fim de visualizar o leve afastamento dos pdlos do limite de estabilidade devido a presenca
do filtro Q(z,z”"). Observa-se nesse mapa de pélos e zeros, que 0 mesmo nio apresenta o
polo em z = 1, evitando-se o cancelamento de pdlo e zero com a planta, e
conseqlientemente a amplificagdo de componentes continuas residuais que possam saturar

o transformador isolador.



Figura 4.6 — Mapa de polos e zeros do modelo interno proposto. N = 42.
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Re(z)
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Esse modelo interno permite compensar as harmonicas pares e impares a partir da

fundamental, e até a vigésima primeira. Com o ¢(z) apresentado na equagdo (4.37) as

matrizes do controlador utilizadas no projeto resultam como mostradas a seguir.

0
|-0,05

0
-0,95

0
-1

-1

[NxN]

L™ [N x1]

(4.38)

Para o presente caso, as matrizes de ganho Ky ¢ K¢, sdo obtidas utilizando a

abordagem do regulador linear quadratico discreto. O motivo principal da utilizagdo dessa

técnica de projeto, ¢ que a mesma da como resultado um sistema de controle

assintoticamente estavel, exceto em casos académicos muito especiais [78]. Basicamente,

as matrizes de ganho K. e K; sdo projetadas para minimizar uma funcdo custo

determinada, neste caso dada por (4.39):



112

J =%§[xp<k>;xc<k>f (k) Qe [x,(K):x, (K)]+U"(K) R, u(k) (4.39)
onde Qpc € Ry sdo matrizes Hermitianas definidas positivas. O desempenho desejado do
sistema em regime permanente e transitorio consegue-se através da escolha adequada dos
elementos das matrizes de performance Qp € Rpe. Os fundamentos teodricos basicos desta
técnica, bem como a metodologia de projeto das matrizes de ganhos para se obter o
desempenho desejado, sdo apresentados em [71]. Os parametros necessarios para o projeto
das matrizes de ganhos sao dados na Tabela 4.1.

Com esses parametros, ¢ levando em conta que o modelo discreto utilizado para o
projeto ¢ normalizado com o objetivo de limitar a faixa dindmica das variaveis para a
implementagdo do controlador em ponto fixo, as matrizes Qpc € Rpc resultaram na seguinte

forma:

Q, =diag(3500 1 1000 1 200I,) and R, =1, (4.40)
onde, I(n) ¢ a matriz identidade de dimensdo N, resultando, portanto a matriz diagonal Qpc
de dimensdo (N + n) = 46; e a matriz Ry € um escalar. Os valores base de tensdo e de
corrente, bem como os parametros da planta e freqiiéncia de amostragem das variaveis,
utilizados para o projeto dos ganhos, sdo dados na Tabela 4.1. Os 4 primeiros elementos da
matriz Qpc estdo associados a energia das varidveis de estado da planta, isto €, corrente no
primario do transformador, corrente no secundario do transformador, tensdo sobre o
capacitor de filtro e agdo de controle atrasada. Os 42 elementos restantes estao associados a
energia dos estados do controlador com o modelo interno. Por outro lado, Ryc € um escalar
que esta associado a energia da agdo de controle Uy (Up).

A seguir apresentam-se resultados de simulacdo para demonstrar o desempenho
dindmico do controlador proposto sob degraus de referéncia. As figuras 4.7 e 4.8

apresentam os transientes de tensdo em o3 quando a referéncia muda de 25% para 100%,
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enquanto as figuras 4.9 e 4.10 mostram os sinais de erro em o3 e a tensao de fase Vi, de

saida para a mesma variacdo da referéncia.

05t . i 05k

Tensdo, p.u.
Tensao, p.u.
o

051 [ 05}
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0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16
Tempo, s Tempo, s

Figura 4.7. Resultado de simulag@o. Tensdo no eixo Figura 4.8. Resultado de simulag@o. Tensdo no eixo

o ¢ a sua referéncia. Degrau na referéncia de 25% P e a sua referéncia. Degrau na referéncia de 25%
para 100%. N = 42. para 100%. N = 42.
150
100!
. o 50[
=]
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-150
0 0.02 0.‘04 0.66 0,68 O.‘l 0.12 0.‘14 0.16 0 0.62 0.64 0.66 0.68 0.1 0.12 O.‘14 0.‘16
Tempo, s Tempo, s
Figura 4.9. Resultado de simulag@o. Sinais de erro Figura 4.10. Resultado de simulacdo. Tensdo de
nos eixos of}. Degrau na referéncia de 25% para saida da fase a. Degrau na referéncia de 25% para
100%. N = 42. 100%. N = 42.

Observa-se nos resultados de simulagdo anteriores a rapida resposta deste
controlador discreto (aproximadamente um periodo da fundamental) as mudancas da
referéncia de tensdo, se comparado ao desempenho do controlador discreto proposto no

Capitulo 3, o qual leva 5 periodos da fundamental para atingir o valor nominal.
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4.4. Resultados Experimentais

O sistema da Figura 4.1 foi implementado experimentalmente no laboratorio para
verificar o desempenho do controlador digital de tensdo proposto. O controlador foi
implementado em um DSP de 16 bits e arquitetura de ponto fixo, TMS320F241 da Texas
Instruments. Os parametros do protdtipo sdo dados na Tabela 4.1, para uma poténcia de
10 kVA. Para os ensaios com carga nao linear foram utilizados retificadores trifasicos e
monofésicos a diodos projetados segundo a norma IEC62040-3. Essa carga, descrita no
Capitulo 6, ¢ mostrada na Figura 4.11. Nessa figura Rs = 0,5Q, R; =30Q ¢ C;. = 4700uF.

R, A & R, A K K

U, =—=C, [] R, —c= U, =—=C, [] R,

5% Y

Figura 4.11 — Carga ndo linear de referéncia monofésica e trifasica.

Tabela 4.1 — Parametros do protétipo experimental da Figura 4.1. Poténcia 10kVA.

Freqiiéncia de comutagao 2,52 kHz
Freqiiéncia de amostragem das variaveis de estado 5,04 kHz
Freqiliéncia de amostragem do controlador com modelo interno 2,52 kHz
Freqiiéncia da componente fundamental da tensao 60 Hz
Tensdo do barramento CC 450V
Valor base de tensdo 450V
Valor base de corrente 50 A
Indutancia mutua (M) 200mH
Indutancia de dispersao (Lg) 65uH
Indutor do filtro de saida (L) 500uH
Capacitor do filtro de saida (C) 135uF
Relagdo de transformagao 1,732
Tensdes nominais do transformador 3x220/127V
Ordem do polindmio do modelo interno (N) 42
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Desempenho em Regime Permanente

A carga ndo linear nominal para uma fase da UPS foi conectada entre uma das fases
e neutro para verificar a capacidade da UPS de operar com carga desequilibrada ndo linear.
Esse caso apresenta-se na Figura 4.13 demonstrando que o fator de desequilibrio resulta
reduzido, com um valor em torno de 1%. Esse fator de desequilibrio ¢ calculado de acordo
a [EEE Std. 100-1992 [73], e a expressdo de calculo ¢ descrita abaixo:

max | [max(V,,) -VM)|  |max(V,,)-VM)| |max(v,,)-VM)|] 0
VM

FD% =

0, (4.41)
onde, VM =[max(Vv,,)+ max(V,,)+max(v,)]/3, ¢ a média dos valores maximos das trés

tensdes de fase. Mesmo nessa severa condicdo de carga ndo linear desequilibrada, a
distor¢ao harmonica total é reduzida, se comparada com a THD das formas de onda das
tensdes da Figura 4.12, as quais foram obtidas com o mesmo inversor operando em malha
aberta. A Figura 4.14 apresenta o espectro harmonico das tensdes de saida para as duas

condi¢cdes de operagdo: (a) Malha aberta e (b) Malha fechada com o controlador proposto.

&g Agilent Technologies

Figura 4.12. Resultado Experimental. Malha aberta.  Figura 4.13. Resultado Experimental. Controlador

Retificador monofasico ndo controlado. Tensdes Proposto. Retificador monofésico ndo controlado.
fase-neutro, Van, Vpn € Ven, € corrente de carga ig,. Tensdes fase-neutro, Van, Vi € Ve, € corrente de carga
Escala de Tensao: 50 V/div. Escala de Corrente: 50 ioa. Escala de Tensdo0:50 V/div. Escala de Corrente:
A/div. Fator de Desequilibrio = 8,7%. 50 A/div. Fator de Desequilibrio = 1,25%.
THD = 8,6%. THD = 1,45%.

O grau de desequilibrio pode ser avaliado observando o valor porcentual elevado da

3° harmoénica da tensdo na Figura 4.14 (a), de 6,76%. Esta harmoénica se reduz
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significativamente a 0,19% na operacdo em malha fechada. Observa-se também a redugao

significativa dos harmdnicos impares ndo multiplos de 3 gerados pela carga ndo linear.
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Figura 4.14 — Espectro harmonico das tensdes de saida. Carga ndo linear monofasica desequilibrada. (a)
Malha aberta. (b) Malha fechada com o controlador proposto.

Por outro lado, a Figura 4.16 mostra o desempenho com carga ndo linear trifasica
equilibrada, na qual se observa que as tensdes de saida apresentam uma THD reduzida,
com valores abaixo de 1%, se comparada com as tensdes de saida da Figura 4.15 para
operacdo em malha aberta. A Figura 4.17 mostra o espectro harmonico das tensdes de
saida quando a UPS opera com carga ndo linear trifasica, (a) malha aberta e (b) malha
fechada com o controlador proposto. Novamente a redu¢do dos harmdnicos das tensdes €
significativa, quando a UPS opera em malha fechada com o controlador proposto,

principalmente nos harmonicos impares, drenados pelo retificador trifasico nao controlado.
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Ainda, aparece uma reduzida parcela de 3° harménica, de 0,48%, devido principalmente as

diferengas nas correntes drenadas pelo retificador trifasico.

gilent Technologies

Figura 4.15. Resultado Experimental. Malha aberta.
Retificador trifisico ndo controlado. Tensoes fase-
neutro, Van, Vpn € Ven, € corrente de carga iqe. Escala de
Tensdo: 50 V/div. Escala de Corrente: 20 A/div.
THD =9,76 %.
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Figura 4.16. Resultado Experimental. Controlador
Proposto. Retificador trifasico ndo controlado.
Tensdes fase-neutro, Van, Vi € Ven, € corrente de carga
ioa. Escala de Tensao: 50 V/div. Escala de Corrente:
20 A/div. THD = 0,9 %.
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Figura 4.17 — Espectro harmonico das tensdes de saida. Carga ndo linear trifasica. (a) Malha aberta. (b)

Malha fechada com o controlador proposto.
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Na Figura 4.18 apresenta-se as tensdes de saida da UPS, e a corrente de carga da
fase a, operando com carga linear resistiva. Nesse caso a carga nominal de uma fase foi
conectada entre a fase a e o neutro, caracterizando-se desta forma a operacao da UPS com
100% de desequilibrio de carga linear. O espectro de harmoénicas da tensdo de saida da
Figura 4.19 demonstra o reduzido contetido harmoénico, o que resulta em uma THD muito

baixa e um fator de desequilibrio também reduzido de 0,8%.

--_f}lii{}_—-Agilem Technologies

Figura 4.18. Resultado Experimental. Carga linear resisitiva desequilibrada. Tensdes fase-neutro, Vg, Vi, €
Ven, € corrente de carga ios. Escala de Tensdo: 50 V/div. Escala de Corrente: 20 A/div.
THD = 0,84 %. Fator de Desequilibrio = 0,79%.
100 1
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Figura 4.19. Espectro harmoénico das tensdes de fase de saida com carga linear resistiva desequilibrada.
THD = 0,84 %. Fator de Desequilibrio = 0,79%.

Para demonstrar que o controlador proposto ndo produz cancelamento de podlo e

zero com a planta, a Figura 4.20 mostra as tensdes de fase de saida da UPS e a corrente de
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entrada na fase a do lado primario do transformador, quando o sistema da Figura 4.1 opera
em malha fechada com o controlador repetitivo convencional, revelando o problema do
cancelamento. Entretanto, a Figura 4.21 demonstra que o controlador aqui proposto, com o
mapa de pdlos e zeros mostrado na Figura 4.6, ndo produz cancelamento de polo e zero, e,
portanto as componentes continuas residuais ndo sao amplificadas evitando-se a saturacdo

do transformador isolador.

Agilent Technologies
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Figura 4.20. Resultado Experimental. Controlador Figura 4.21. Resultado Experimental. Controlador

Repetitivo Convencional [44]. Tensdes fase-neutro, Proposto. Tensdes fase-neutro, Van, Vpn € Ven, €
Van, Vin € Ven, € corrente de linha no primario do corrente de linha no primario do transformador i,.
transformador i,. Escala de Tensdo: 50 V/div. Escala de Tensdo: 50 V/div.
Escala de Corrente: 10 A/div. Escala de Corrente: 10 A/div.

Desempenho em Regime Transitério

Para verificar o desempenho em regime transitorio da UPS realizaram-se ensaios
com degraus de carga linear e ndo linear, tanto na entrada como na retirada de carga. Esses
ensaios foram realizados sob a 6tica da norma IEC62040-3, os quais sdo descritos no
Capitulo 6.

A Figura 4.22 mostra o degrau de entrada de carga nao linear de 66% para 100% e
a Figura 4.23 apresenta o degrau de retirada de carga de 100% para 66%. Observa-se
nesses resultados que tanto na entrada como na retirada de carga o sistema leva
aproximadamente 10 periodos da fundamental para retornar ao valor nominal de regulagao.

E importante notar que a queda na tensdo de saida no momento em que se realiza o degrau
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de carga, ¢ o resultado de que o capacitor C. da carga ndo linear encontra-se descarregado
quando ele ¢ conectado a saida da UPS.

Finalmente, na Figura 4.24 e na Figura 4.25 apresentam-se as formas de onda de
tensdo e corrente de carga resultantes do ensaio realizado para verificar o desempenho
dindmico da UPS com carga linear. A Figura 4.24 mostra o degrau de entrada de carga de
20% para 80% da poténcia ativa nominal, e a Figura 4.25, a retirada de carga de 80% para

20%.

gilent Technologies

gilent Technologies

Figura 4.23. Resultado Experimental. Tensdo fase-
neutro, Vy, € corrente de carga iy,. Degrau de carga
ndo linear de 100% a 66%. Escala de Tens3o:
50 V/div. Escala de Corrente: 50 A/div.

Figura 4.22. Resultado Experimental. Tensdo fase-
neutro, Vy, € corrente de carga iq,. Degrau de carga
ndo linear de 66% a 100%. Escala de Tensdo:
50 V/div. Escala de Corrente: 50 A/div.

gilent Technologies
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Figura 4.24. Resultado Experimental. Tensdo fase-

neutro, Vy, € corrente de carga iq,. Degrau de carga

linear de 20% a 80%. Escala de Tensao: 50 V/div.
Escala de Corrente: 50 A/div.

Figura 4.25. Resultado Experimental. Tensdo fase-

neutro, Vy, € corrente de carga iy,. Degrau de carga

linear de 80% a 20%. Escala de Tensdo: 50 V/div.
Escala de Corrente: 50 A/div.
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4.5. Sumario

Neste capitulo propde-se um controlador em coordenadas estacionarias o8, que
utiliza a abordagem por variaveis de estado do Principio do Modelo Interno. Para efetuar o
projeto desse controlador junto a realimentacao dos estados da planta utilizou-se o modelo
discreto linear a partir do Método B proposto no Capitulo 2, o qual utiliza a média de duas
amostras consecutivas em um periodo de comuta¢do. Esse modelo permite reduzir as
harmodnicas de freqiiéncia elevada nas variaveis de estado realimentadas. Isso ¢ uma
preocupacdo principalmente em poténcias médias e elevadas, casos estes em que a
freqiiéncia de comutagdo ¢ baixa para limitar as perdas nos semicondutores, ¢ quando o
indutor do filtro LC de saida é pequeno, seja para redugdo de tamanho e custo e/ou para
aumentar a capacidade do inversor para compensar mudangas bruscas de corrente na carga.

Devido a que o modelo nominal do inversor, transformador, filtro e carga,
desenvolvido neste capitulo ¢ alimentado pelas tensdes de linha geradas a partir do
inversor trifasico PWM, ¢ proposto também realizar a modulagao space vector no espago
das tensdes de linha do inversor em coordenadas of}, evitando-se assim transformagdes
adicionais a serem efetuadas no DSP.

O controlador aqui proposto utiliza um modelo interno adequado para inversores
PWM com transformador isolador de saida. Isto €, esse modelo interno evita o
cancelamento do pélo em z = 1 do modelo interno com o zero em z = 1 introduzido pelo
transformador, ndo permitindo que a componente continua residual seja amplificada pelo
controlador, e sature o transformador de saida.

Ainda, o projeto das matrizes de ganho utilizando a técnica do regulador quadratico
discreto permite um grau de liberdade adicional para poder definir o desempenho desejado

do sistema. Além disso, o fato da freqiiéncia de amostragem do controlador ser igual a
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freqliéncia de comutacdo evita que o modelo interno tente compensar os harmonicos das
bandas laterais, centrados na freqiiéncia de comutacao do inversor PWM, o que pode levar
o sistema a instabilidade. Portanto, a freqiiéncia mais elevada das harmonicas que o
modelo interno compensa ¢ muito menor do que o primeiro grupo de harmonicas geradas
pela modulagdo PWM.

O controlador aqui proposto apresenta resultados satisfatorios em regime
transitorio, e permite obter tensdes de saida de alta qualidade com uma distor¢ao
harmoénica muita baixa, tanto para carga linear bem como ndo linear equilibrada e
desequilibrada. Salienta-se que no caso mais desfavoravel, isto ¢, com 100% de
desequilibrio de carga ndo linear, a THD ¢ muito baixa e o fator de desequilibrio resulta
em torno de 1%.

E importante salientar que a configuragio da Figura 4.1 proposta neste capitulo,
fornece um grau de liberdade adicional com relagdo a do Capitulo 3. Ou seja, o fato de
colocar os indutores de filtro na entrada do transformador ndo incrementa a impedancia de
seqiiéncia zero e, portanto, ndo se introduzem distor¢des adicionais nas tensdes de saida, na
operagdo da UPS com cargas desequilibradas. Ainda, essa disposicdo dos indutores
permite a partir da medida da corrente nos mesmos efetuar uma protecdo dos
semicondutores por sobrecarga ou curto-circuito mediante uma malha interna de corrente

como proposto em [71].
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Capitulo 5

CONTROLADOR DISCRETO DE
TENSAO COM BASE NO PRINCIPIO
DO MODELO INTERNO EM EIXOS

SINCRONOS d(
.|

Este capitulo prop6e um controlador discreto de tensdo que utiliza um modelo
interno em eixos sincronos. A proposta fundamenta-se na reducéo do numero de pélos do
modelo interno, e, na reducé@o da taxa de amostragem desse controlador em relacéo a da
planta, o que resulta num sistema de controle discreto com duas frequéncias de
amostragem diferentes. Demonstra-se aqui que essa redu¢do do nimero de pélos e da taxa
de amostragem do modelo interno permite obter alguns beneficios, dentre eles: (i) uma
solugdo muito simples para o problema da saturacéo do transformador isolador; (ii) uma
reducdo do espaco em memoria RAM necessario para armazenar o erro da tensdo de
saida bem como uma solucé@o atrativa para microcontroladores e DSP de aritmética de
ponto fixo; (iv) a melhora da resposta transitéria para degraus de carga linear e ndo
linear, e (v) um incremento da margem de estabilidade do sistema em malha fechada. Dois
pré-compensadores sdo utilizados com este modelo interno em dg: uma realimentacéo dos
estados da planta e um PD preditivo. Essas sucessivas abordagens aqui propostas
permitem obter tensées com reduzida THD para carga linear e ndo linear equilibrada e
desequilibrada, e principalmente, um excelente desempenho transitorio se comparado a
abordagem do Capitulo 4. Para confirmar as afirmacdes expostas acima séo apresentados

resultados experimentais utilizando-se o circuito da Figura 5.1.
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Figura 5.1 — Inversor trifdsico com modulagdo space vector, transformador AY, filtro e carga.
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5.1. Descricao do sistema

O circuito de poténcia da UPS de dupla conversdo ¢ o mesmo que foi utilizado para
o controlador proposto no Capitulo 4. Para facilidade do leitor, o circuito ¢ apresentado

novamente na Figura 5.1.

5.2. Modelo do Inversor, Transformador, Filtro e Carga.

5.2.1 Modelo de tempo continuo em coordenadas sincronas dq

Dado que a planta utilizada ¢ a mesma do Capitulo 4, as equagdes dinamicas do
modelo de tempo continuo em coordenadas abc sdo as obtidas na subsecdo 4.2.1. Para se
obter o modelo em eixos sincronos dq as equagdes (4.4), (4.8) ¢ (4.9) sdo transformadas
primeiro para eixos estacionarios a0 ¢ logo apds para eixos sincronos dq utilizando-se as
seguintes transformacoes:

1 -2 -1/2 cos(wt) sin(ot) 0
T 2

abCaBO:\/; 0 /2 —3/2], T, aq0 =| —sin(ot) cos(ot) 0 (5.1)

/2 142 142 0 0o 1

Obtém-se assim a equacao de espaco de estados em eixos sincronos abaixo:

qu t)= Adqxdq (t)+quudq +quwdq. (5.2)

Na equacdo (5.2) as matrizes Aqq, Bag, € Foq sd0 dadas por:

0 -0 0 0 -M /D 0
o 0 0 0 0 ~M /D
o0 0 -o -BL+M)/D 0
A=y 0 e 0 0 —~(3L+M)/D (5-3)
0 0 1/C 0 0 —o
0o 0 0 1/C ® 0 |
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(M +L})/D 0 1 0 0 |
0 (M +L,)/D 0 0
B _ M /D 0 . 0 0
da 0 M /D A 0
0 0 -1/C" 0

i 0 0 | 0 -1/C']

Sendo que o vetor de espago de estados foi escolhido como sendo

S T S o
X4 (D) = [Idp lp  Tas s Vg Vq] onde igp € Igp sdo as correntes de fase no primario do

transformador, igs € igs s80 as correntes de linha no secundario do transformador, e Vg € Vq
sdo as tensoes de saida entre fase e neutro; em eixos sincronos dg. Por outro lado, os

vetores de entrada e de distirbios em eixos sincronos sao definidos como sendo:
T . R T
u,®=[u; U] e Wu®=[iyy iy] . Em (53), D=3LM+3LL;+ML| ¢ o ¢ a
freqii€ncia angular em rad/s das tensdes de saida desejadas.
Note-se que igp € Igp S0 as correntes de fase no primario do transformador, usadas para
realimentacgdo. Entretanto, as correntes medidas sdo as correntes nos indutores ij € iy. Portanto,

para se obter as correntes de fase em eixos sincronos a partir das correntes de linha em

coordenadas abc a seguinte transformagédo pode ser utilizada:

bk

Esta transformagdo ¢ obtida transformando-se primeiramente as correntes medidas

NG

V2
o cos(mt) + - sin(mt)

NN

——sin(ot) + —cos(mt
6 (wt) 5 (wt)

J6 V2
—?cos(oat) + TSln(cot) Pa}

NG

(5.4)
. 2
?sm(o)t) + TCos(cot)

I

la € Ip para eixos estaciondrios af utilizando-se Tanc opo €m (5.1) e considerando-se que ic ¢
linearmente dependente de iy ¢ i,. Logo apods, as correntes de fase no primario do
transformador se obtém a partir das correntes de linha i, e ig, obtidas no passo anterior,

mediante a seguinte transformagao:
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3

=
16 LJ )

6 2
onde, iqp € Igp s30 as correntes de fase no primario do transformador em eixos of.

1
—
e o
| I

Il
Siel-

Finalmente, transformando iqp € igp para coordenadas sincronas dg, usando Teg ¢q em (5.1),

obtém-se as correntes de fase do transformador em dg, igq € igp em (5.4).

5.2.2 Modelo de tempo discreto em eixos sincronos dq

Para obter o modelo de espago de estado discreto em eixos sincronos necessario
para realizar o projeto do controlador discreto que utiliza a realimentacao dos estados da
planta, a equacao de estados de tempo continuo em eixos sincronos (5.2), € solucionada ao
longo de um periodo de amostragem T. Ainda, considerando-se o atraso de transporte
devido a implementagdo digital, como proposto em [71], o modelo discreto em questao

resulta na seguinte equacao:

X, [(K+DT G H x,, (KT H
dq[( ) ] :|: 0i| dq( ) +|: 1i|lldq(kT), (56)
udqfd [(k +1)T] 0 0 lldqfd (kT) I
A equacdo (5.6) pode ser reescrita de uma forma compacta, ou seja:

X, [(k +DT1= Gy, X, (KT )+ Hyquy, (KT) (5.7)

S T ~ .
onde xp(t):[ldp lp T s Vo Vg Ug g uq_d} . Na equacdo (5.6), a varidvel de

estado adicional wgq ¢ (KT) representa a agdo de controle aplicada no periodo de
amostragem anterior que modela o atraso existente na implementacdo em tempo real. Por
outro lado, as matrizes discretas G, Hy e H;, sdo dadas em (5.8) onde Tq4 representa o atraso

de tempo relacionado a uma dada implementagao digital.

G= eAqu’ H, = el (T—Td)Adq—l(eAqud ~1)B H, = Adq-l |:eAdq T-Tg) —I}qu (5.8)

dqg»
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Note-se que para a obtencdo da equacdo (5.6) a amostragem das variaveis de
interesse bem como a atualizacdo da a¢do de controle ¢ realizada como mostra o diagrama

de tempos da Figura 5.2.

S | IS | I e | R

< < >
< < > 1

>
T =T

Sinal de 4»' i i i
Interrup¢ao ‘[ U I_I I_I I_I IJ/
Aciode Uyk- T KDy T | U (k4T
Controle ~— > : | ._ud(kJr_Z)T:Ud(k +3)T | |
X : Uy (m - 1)Tmi : T | :
Agdo de Controle » | : , Uy (MT,) , u.(m+ DT, |
Modelo Interno | S ! . : = !
Portadora E g i T, E E i E i
Virtual | - ! / LS ! R ! R
| o I<—‘T>I "‘:’. | “’-‘0. 1 “,"' | "‘\‘ | "',#‘
Amostras da Tensdo ' A ' '
e Periodo de Calculo T T T T T T t
do PD
(k-DT (KT) k+DHT (k+2)T (k+3)T k+4HT (k+5T
Periodo de calculo + T. + | I E
do Modelo Interno |« : | : T | t
(m-2)T,; (m- DT, (mT,,) (m+ DT,

Figura 5.2 — Diagrama de tempos. Tyym: Periodo de comutacéo, T: Periodo de amostragem e de calculo do
PD, T4: Tempo de calculo da lei de controle. Ty,;: Periodo de cdlculo do modelo interno. T, =2T e Tg=T.

Visto que uma das propostas deste capitulo visa utilizar um compensador PD para
estabilizar a planta com o modelo interno, resulta mais util neste caso realizar uma

abordagem de entrada-saida. Para isso, ¢ til obter a descricao de entrada-saida da planta, a

qual pode ser derivada da (5.6) aplicando a transformada Z. Dado que a planta discreta

representada por (5.6) ¢ um sistema MIMO, obtém-se, portanto a matriz fungdo de

transferéncia amostrada do sistema, isto é:

G, (2) = Cyy(Z1=Gyy) ' Hyg + Dy (5.9
onde,
G H, H,
qu: 0 0 ; qu: I 5 qu:[02X4 L., 02><2]; qu:[02x2] (5.10)

Neste caso, a matriz funcdo de transferéncia amostrada resultante pode ser escrita

como mostrada abaixo:
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9,(2) 92(2)} 5.11)

—92(2) gl(z)

onde, as fungdes de transferéncia amostradas g;(z) e g»(z) sdo dadas pelas seguintes

Gp(Z){

fungdes racionais proprias:

—c,2'—¢c 2’ —¢c, 2" +¢c, 2+¢C,
’-a7'+a,2-a, 2’ +a,z

4 3 2
b,z"+b 27 +b, 27 +b, 2 +Db,
5 4 3 2
-,z +a,2 —a,2° +a,2

9,(2) = , 0,(2) = (5.12)

Note-se que a equacdo (5.11) mostra que o sistema apresenta um acoplamento dado
pelas funcdes de transferéncia g,(z) e -g2(z). Com o intuito de simplificar o projeto do
controlador ¢ util trabalhar com dois sistemas SISO. Portanto, demonstra-se aqui que a
influéncia dos termos da diagonal secundéria da matriz fungdo de transferéncia (5.11) pode
ser desprezada, o que indica que o sistema ¢ fracamente acoplado. Observa-se na
Figura 5.3 que ao longo de uma ampla faixa de freqiiéncia a fun¢do de transferéncia g,(z)

atenua significativamente a saida Vq quando se aplica um sinal na entrada ug, ou vice-versa.

10, —— i
. —0@] ----0
m O
= ;
o -5 :
2 :
2 :
= -10 - S ERR S R
2
= =15 : 7 S N
i ”// \
-201- : et N N
____——’ \
] e mmmmmmm T Eole R R P
N
90F T r T T T r T v r ————
o _
)
3
5 0 N
[}
@ -180- 4
(VN
H \\
270 : N 7
<
\
‘ \
-360L i i i i PSS S S A | i i i i I PN
2 3 4
10 10 10

Frequéncia (rad/s)

Figura 5.3 — Respostas em freqiiéncia de g;(z) e 92(2). T = 198,41 us.

Por conseguinte, o sistema em questdo pode ser abordado como um problema de
controle SISO sem afetar significativamente o desempenho em malha fechada. Assim

sendo, a fungdo de transferéncia da planta resultam Gp(z) = 9:(z) para ambos os eixos “d”
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[P

ou “q”. Os coeficientes reais das funcdes de transferéncia em (5.12) sdo dados em (5.13).
Esses foram obtidos com os valores base dados na Tabela 5.1, um periodo de amostragem
T = 198,41us e considerando uma resisténcia de carga em cada fase de 10€2, o que
equivale a metade da poténcia nominal por fase.

b, =0,2276; b, =0,7325; b, =0,08777; b, =0,2166; b, =0,03064

¢, =0,01096; ¢, =0,111; ¢, =0,008563; ¢, =0,03678; c, =0,001553 (5.13)
a, =0,2007; a, =0,5854; a, =0,06041; a, =0,09056

Com o proposito de determinar um controlador de tensdo discreto apropriado para a
planta descrita por g;(z), sob os fundamentos do principio do modelo interno, ¢ importante
mostrar o impacto que t€m os zeros da planta na escolha da estrutura do controlador.

17Im

Plano z

o

( _ Zeros em/ ) Eg
-1K b 60 Hz \ 1

o

-1

Figura 5.4 — Mapa de zeros da fungfo transferéncia da planta g,(z). T = 198,41 ps.

A Figura 5.4 mostra os zeros de §;(z) em eixos sincronos. Observa-se que a planta
apresenta um par de zeros na freqiiéncia da componente fundamental, neste caso 60Hz,
associados com o transformador isolador. Esses zeros indicam que o transformador nao
transfere a componente continua para a saida. Isso significa que uma inadequada selecao
do controlador discreto pode produzir um cancelamento de podlo e zero, fazendo com que

qualquer componente continua residual resultante da implementacdo digital seja
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amplificada e por sua vez possa levar o transformador a saturagdo, como demonstrado no
Capitulo 3. Para evitar esse problema, um controlador de tensdo discreto em eixos
sincronos com base no principio do modelo interno, e adequado para o sistema da

Figura 5.1 é proposto na proxima se¢ao.

5.3. Controlador discreto de tensdo proposto baseado num

modelo interno em eixos sincronos

Esta secdo desenvolve o controlador de tensdo discreto proposto em eixos sincronos
que utiliza o principio do modelo interno. Considere o problema de projeto de um
controlador para o sistema SISO linear e invariante no tempo mostrado na Figura 5.5 no
qual a funcdo de transferéncia estritamente propria da planta ¢ dada por ¢;(z). O problema
¢ projetar um controlador com uma fungdo de transferéncia propria g¢(z) de forma que o
sistema realimentado resulte assintdticamente estavel e atenda as especificagdes de erro de
rastreamento nulo mesmo com sinais de disturbio presentes na saida da planta.

w(z)
rz) e() u@) + Y@
1950 —@J -+

Figura 5.5 — Sistema discreto realimentado SISO LIT.

O procedimento de projeto desenvolvido sob a teoria do principio do modelo
interno para sistemas discretos apresentado no Capitulo 3 pode ser aplicado para o caso em
questdo. Esse procedimento ¢ resumido aqui para facilidade do leitor e 0 mesmo consta de
dois passos: (i) introdu¢ao de um modelo dos sinais de distarbio e da referéncia, 1/¢(2),
dentro da malha fechada, onde ¢(z) ¢ o denominador minimo comum dos pdlos instaveis
de r(z) e w(z), e (ii) estabilizagdo do sistema realimentado utilizando um compensador

convencional. E importante salientar que nenhuma raiz do modelo interno ¢(z) deve ser um
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zero da funcao de transferéncia da planta para conseguir o exato cancelamento dos modos

instaveis da referéncia e dos distarbios.

Modelo Interno Proposto

Com o proposito de definir um modelo interno adequado a planta g,(z) apresentam-

se a seguir 5 (cinco) candidatos a modelos internos:

Im

1
~— 2460Hz

-1

1
Plano z
N =84
2520Hz
4 Re
CC
-1

Figura 5.6. Mapa de polos. Modelo interno do
controlador repetitivo convencional [39].
1

N -1

T=19841pus, — =
d(2)

1] Im

2520Hz
42°

Plano z

Im

Plano z
N =84

lii\X\\\ii;\x\\x\\*ﬁ
-1

Figura 5.7. Mapa de po6los. Modelo interno com
polos multiplos impares de 60 Hz. T=198,41ps.

1
0(2)

I
PN

Im
Plano z

e
lk
-1
Figura 5.8. Mapa de polos. Modelo interno com pélos

multiplos pares de 60 Hz. T = 198,41 ps.
1 1

b (1) 27—l

-
N

120Hz

420Hz

Figura 5.9. Mapa de po6los. Modelo interno com
reduzido niumero de pdlos. T=198,41ps.
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A Figura 5.6 mostra o mapa de polos do modelo interno discreto o qual ¢
freqlientemente usado em controladores repetitivos convencionais [39]. Quando esse
modelo interno ¢ implementado em coordenadas estacionarias, o polo em z = 1 ¢ cancelado
com o zero da planta na mesma posi¢do. Por outro lado, se esse modelo interno for
implementado em coordenadas sincronas o cancelamento de pdlo e zero ocorre na
freqiiéncia de 60Hz. Portanto, esse modelo interno € inapropriado para esta aplicagdo como
se demonstra no resultado experimental da Figura 5.10. E possivel observar que as tensdes
de saida de fase tém os niveis desejados com uma THD reduzida, entretanto as correntes
no lado primario do transformador possuem um valor CC significativo o qual aumenta
constantemente, até que o inversor PWM ¢ desligado como resultado dos valores elevados

das correntes.

-Agilent Technologies

Measurement Menu
RMS(1): 111.88Y BRMSC(2): 111.20V RMS(Z): 111.70V
4 Source 44 Select: Measure Clear Settings
3 I AMS RMS I Meas =
Figura 5.10 — Resultado experimental. Tensdes de saida de fase, Van, Vo € Ven, € corrente de linha iy no

primario do transformador. Escala de tensdo: 50 V/div. Escala de corrente: 10 A/div. N =84. T =198,41ps.
¢(2) estd na Figura 5.6.

A Figura 5.7 apresenta um modelo interno discreto com polos nas freqiiéncias
impares multiplos de 60Hz, enquanto a Figura 5.8 apresenta um modelo interno com pdlos
nas freqliéncias pares multiplos de 60Hz. Quando o modelo interno da Figura 5.8 ¢
implementado em coordenadas sincronas, ndo existe cancelamento de pdlo e zero com a
planta. De forma similar, o cancelamento de polo e zero ndo ¢ uma preocupagdo para o

modelo interno da Figura 5.7 em coordenadas estacionarias. Por outro lado, quando o
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inversor opera em freqiiéncias de comutagdo baixas ¢ desejado manter a freqiiéncia de
amostragem tao elevada como for possivel para melhorar o desempenho de malha fechada.
Habitualmente, Towm = 2T. Nesse caso, os ganhos elevados dos polos do modelo interno,
préximos a freqiiéncia de Nyquist podem levar o sistema a instabilidade, como demonstra
o resultado experimental da Figura 5.11, na qual se observam oscilagdes na freqiiéncia de
comutacao sobrepostas a fundamental, as quais se incrementam até que o sistema se torna

instavel.

Agilent Technologies

Figura 5.11 — Resultado experimental. Tensdes de fase de saida Vg, Vpn € Ven. Escala de tensdo: 50V/div.
N=284.T=1984l1us.

Com o intuito de superar essa limitagdo pode-se incluir no modelo interno o filtro
FIR passa baixa de fase nula apresentado no Capitulo 3 para melhorar a robustez nas altas
freqliéncias. Entretanto, esse filtro aumenta o erro de rastreamento e compromete a rejei¢ao
de disturbios. Por outro lado, a Figura 5.9 apresenta um modelo interno com reduzido
nimero de polos. Nesse caso, o modelo interno foi escolhido para compensar a
fundamental e as suas harmonicas da 2° até a 7°. Note que ¢ possivel, se desejado, incluir
mais polos neste modelo interno. Observa-se que esse modelo interno resulta adequado
para o sistema da Figura 5.1, dado que ele ndo cancela os zeros de ¢;(z). Entretanto, os
polos desse modelo interno, sdo sensiveis aos erros de arredondamento dos coeficientes do

polindmio ¢(z), o que ¢ uma preocupacdo numa implementacdo com aritmética de ponto
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fixo. Como resultado, a localizacdo dos pdlos do modelo interno pode ser modificada

significativamente, como ilustra a Figura 5.12.

1] Im
Plano z

-1
Figura 5.12 — Modelo interno com niimero reduzido de pdlos e erro de arredondamento nos coeficientes do
polinémio ¢(z). T =198,41us.

Com base nos diferentes modelos internos apresentados anteriormente, ¢ tendo
considerados os mesmos inadequados para o sistema da Figura 5.1, propde-se aqui um
modelo interno discreto apropriado a planta ¢;(z). O mapa de pdlos do modelo interno

proposto em eixos sincronos ¢ mostrado na Figura 5.13.

Plano z,,

"~ Polos em Pélos em

- >

-1\ ,— 1200 Hz 120 Hz 1

-1

Figura 5.13 — Mapa de pdlos do modelo interno discreto proposto em eixos sincronos. T; = 60Hz,

T=198,41ps. Tin=2T. ! = ! 1,N:Tl/ZT.

¢dq (Zmi) ZmiN/2 -

Esse modelo interno possui a metade dos pdlos do modelo interno mostrado na

Figura 5.8, e nenhum poélo de ¢gq(Zmi) ¢ um zero da planta. Ainda, o controlador com base
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no modelo interno que estd se propondo ¢ calculado com uma taxa de amostragem
reduzida. Como resultado, a freqiiéncia de Nyquist desse controlador ¢ menor que o
primeiro grupo de harmonicas geradas pela opera¢do de comutagdo do inversor PWM, isto
é, ndo existem polos do modelo interno na regido de incertezas do modelo da planta. E
importante salientar, que esse modelo interno proposto resulta em um controlador com
esforco computacional reduzido e ndo apresenta erro de arredondamento em uma
implementa¢do de ponto fixo, dado que os coeficientes do polindmio sdo niimeros reais
inteiros. Esse modelo interno proposto permite compensar em eixos sincronos, a
componente continua e as harmonicas pares multiplas da fundamental, a partir da segunda
até a vigésima, ou seja, a componente fundamental e as harmdnicas impares multiplas da
fundamental até a vigésima primeira, em eixos estacionarios.

Em fun¢do do anteriormente exposto, propde-se aqui uma estrutura de controle
discreto com uma malha de atuacdo rdpida (com periodo de amostragem T) para manter
uma taxa de amostragem das varidveis satisfatoria, e uma malha mais lenta, do controlador
baseado no modelo interno, com uma taxa de amostragem menor Tpi. O sistema de malha

fechada resultante, apresenta-se na Figura 5.14.

2T N mi (Zmi) 2T
Goq (Zoi) " |Unia (Zoi)
ZOH W(2)
Ugg (Z) + T Uy (Z) +y+

G.(2) >O—+—{Z0H—— G,(2) .
T
7(

Figura 5.14 — Estrutura do controlador discreto de tensdo proposto em eixos sincronos com duas taxas de
amostragem. Z =€ ° ¢ Z, = glims

A seguir, e de acordo com o procedimento de projeto apresentado no inicio desta
secdo, o controlador com base no modelo interno proposto, o qual opera com um periodo

de amostragem Tin = 2T, pode ser incluido na malha fechada. Para completar o projeto
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desse controlador deve-se escolher o numerador Nyi(z) da fungdo de transferéncia Gpi(2)

mostrado na Figura 5.14. Para ndo comprometer a simplicidade do controlador que esta

sendo considerado, o numerador foi escolhido da seguinte forma: N_.(z, )=k .z . Dessa
forma, a funcao de transferéncia discreta desse controlador, resulta:
N '(Z ) N/2
Gmi(zmi):M9 onde: ¢ (Zmi): Zoi -1 5.14
e “ e

Nesta fungdo de transferéncia o ganho do controlador Ky determina o tempo de
convergéncia do erro de tensdo para zero ¢ o parametro “d ” é o avango de tempo discreto
utilizado para compensar a fase do sistema em malha fechada nas altas freqiiéncias [57].
Esses parametros devem ser escolhidos para garantir a estabilidade e o desempenho
desejado do sistema em malha fechada.

O proximo passo € realizar o projeto do compensador G¢(z) o qual estabiliza o
sistema em malha fechada com a planta Gy(z) = ¢1(z). Para o propoésito foram escolhidos
dois compensadores diferentes: um compensador PD preditivo, apresentado anteriormente
no Capitulo 3, e uma realimentagdo dos estados da planta. A seguir, se realizara a anélise
de estabilidade, primeiro utilizando-se o compensador PD preditivo e depois a

realimentagao dos estados.

Analise de Estabilidade:
A) Modelo interno em eixos sincronos com compensador PD preditivo.
A fungdo de transferéncia propria do compensador PD preditivo ¢ dada por:
G.(2)=k z"'+k, 2. (5.15)
Esse compensador foi escolhido principalmente por sua estrutura simples a qual
somente requer as medidas das tensdes de saida. Adicionalmente, ele proporciona uma
margem de ganho e de fase significativa ao sistema em malha fechada. Os ganhos k; ¢ k,

sdo determinados pela alocagdo dos pélos dominantes do sistema em malha fechada [57]. E
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importante salientar neste projeto, que a conexdo série de G¢(z) com Gpy(z) estd
completamente caracterizada pela fungdo de transferéncia propria G¢(z)Gy(z) dado que nao
existe cancelamento de polo e zero entre G¢(z) e Gy(z) como estabelecido no Teorema 2 do
Capitulo 3. Visto que o sistema em malha fechada opera com duas taxas de amostragem
diferentes, a analise de estabilidade pode ser realizada em duas etapas:

Etapa 1: A estabilidade em malha fechada da conexdo série da planta com o
compensador PD deve ser garantida. Esse laco de controle opera com um periodo de
amostragem T o que resulta na estrutura de controle mostrada na Figura 5.15.
rd(z)+ed(z)

Ugy(2) T U, (2)

o O S,

T
7(

Vy(2)

Figura 5.15 — Sistema em malha fechada da conexao série do PD e a planta.

Para garantir a estabilidade assintdtica do sistema da Figura 5.15, as raizes do

polindmio 1+G,(2)G,(z)=0 devem estar dentro do circulo unitdrio, como mostra a

Figura 5.16. Ainda, para demonstrar que o sistema da Figura 5.15 ¢ estavel, tragou-se o

grafico de Nyquist da funcdo de transferéncia de malha aberta G¢(2)Gy(z), apresentado na

Figura 5.17.
. | Plano G.()G,(2)
0.15¢ s
0.1
o 0.05f Margem de
= Ganho . |/ :
R S (-1 TN SR SRS SIS S S i
o h
K g
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Real
i
Figura 5.16 — Raizes de 1+G,(2)G,(2)=0. Figura 5.17 — Gréafico de Nyquist de G¢(2)Gy(2).

T=198,41ps. ki=0,12, ky=-0,1. T=198,41ps.
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Observa-se, que essa conexdo série de Gp(z) com G¢(z) tem uma significativa
margem de ganho, neste caso de 16 dB, e uma margem de fase infinita. Portanto, o sistema
em malha fechada em questdo ¢ assintdticamente estavel.

Etapa 2: A estabilidade de todo o sistema discreto em malha fechada incluindo o
controlador com base no modelo interno deve ser garantida. Para estender o critério de
estabilidade utilizado no passo anterior ao sistema de controle com diferentes taxas de
amostragem da Figura 5.14, transforma-se 0 mesmo para um sistema equivalente com uma
unica taxa de amostragem Tin. Assim, o sistema amostrado equivalente torna-se a estrutura
da Figura 5.18. A funcao de transferéncia amostrada da planta equivalente em uma taxa de
amostragem menor Gur(Zmi) pode ser obtida a partir da representagdo de espacgo de estados

da planta mais o PD com uma taxa de amostragem menor, como descrito no Apéndice D.

My (Zp )l wW(Z,;)

rd (Zmi)+ ed(zmi) I“In‘lid(zmi +y+
—>0—G,(z,) > Gur(Zy) —>
Vd (Zml_)x P'lanta
Equivalente
em T,

Figura 5.18 — Sistema em malha fechada equivalente com uma tnica taxa de amostragem Tjp,

A fungao de transferéncia Gyr(zmi) € mostrada abaixo:

6 5 4 3 2
GMF (Zim) — Ny Zin =M Ziy =Ny Zipy + 15 37 — Ny Zi” + N5 Z, ) (516)

7 6 5 4 3 2
Z, _dl i _dz i, +d3 i, +d4 i, _dS Zi, +d6 Zin _d7

Os coeficientes reais dessa funcdo de transferéncia, obtidos com um periodo de
amostragem Ty = 396,83 us, sdo dados a seguir:

n, =1,01; n, =0,274; n, =0,0366; n, =0,013; n, =0,0010; N, =2,99x10~°
d, =0,12; d, =0,103; d, =0,012; d, =0,0037; d, =0,00079; d, =5,23x10""; d, =1,36x10"°

Observando-se o sistema da Figura 5.18, a estabilidade da conexdo série de

G, (z,;) com G,-(z,) pode-se provar utilizando o critério de Nyquist da funcdo de
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transferéncia de malha aberta G, (z;,,)G- (Z;,,) - A Figura 5.19 mostra o grafico de Nyquist

paraN=42, kpni=1led=1.

3F
2+ Margem de
Fase
1L 51.2°
R N
S ool N
o /
© R4
g 41 Margem de
Ganho
ol 4 dB
3t
2 1 6 1 2

Figura 5.19 — Grafico de Nyquist de G(z,,) =G,,(Z,,)Gur (Z;) - N=42, kni=1,d =1, Tin, = 396,82 ps.

Observa-se que o sistema equivalente em questdo com o controlador com base no
modelo interno resulta estavel, com uma significativa margem de ganho e de fase.

Para demonstrar o beneficio de implementar um controlador discreto com base no
modelo interno com uma taxa de amostragem menor do que a taxa de amostragem da
planta, tragcou-se o grafico de Nyquist, do sistema da Figura 5.14 operando com uma Unica

taxa de amostragem, neste caso, T = Tpi. O mesmo apresenta-se na Figura 5.20.

Plano G(z)

Res Ganho | 4
E ob- - - 5dB \\:}‘,"
=) /K
©
E 4}
Margem de
2+ Fase
35.9°
3+
2 X 0 1 2

Figura 5.20 - Grafico de Nyquist de G(2) =G, (2)G, (2)/(1+G, (2)G,(2)) . N =42, kyi= 1,d = 1,
T = Toi = 396,82 pis.
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Observa-se que a margem de ganho mantém-se praticamente constante se
comparado com a margem de ganho da Figura 5.19, por outro lado, a margem de fase
decresce significativamente quando o sistema opera com uma Unica taxa de amostragem
para o modelo interno. Portanto, a margem de estabilidade resulta maior para o sistema
com duas taxas de amostragem, o que salienta os méritos do controlador proposto.

B) Modelo interno em eixos sincronos com compensador por realimentacdo dos
estados da planta

Lembrando que a planta resultante em eixos sincronos ¢ fracamente acoplada,
pode-se tratar o problema de projeto com realimentagdo dos estados como dois sistemas
SISO independentes. Portanto, utilizando-se a realimentagdo dos estados como
compensador para estabilizar a planta, a estrutura de controle do sistema em malha fechada

resulta como mostra a figura abaixo:

u.,(mT )
k 2T 2T mid mi
LRI —m L K, -+{ZOH 5
— +
va () U, (KT)
T
7(

Figura 5.21 — Estrutura do controlador discreto de tensdo em eixos sincronos proposto com duas taxas de
amostragem diferentes e realimentag@o dos estados da planta.

Na Figura 5.21 a equagdo de estado da planta discreta em eixos sincronos ¢ dada
por (5.6) e a equagdo de estado do controlador discreto proposto com base no modelo

interno, designada por I' ., ¢ dada por:

mi °

X (M+DT = A x(mT )+ B e, (mT ) (5.17)

onde as matrizes Anmi € Bmi sdo dadas abaixo:

0
0
A=l ¢ E B, =|: com N =42. (5.18)
0 0 O 1 0
-1 -1 -1 -1

L B LS L i
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Ainda, tem-se que:

Uy (KT) =K, 4 x, (KT)+k,; x; o(MT;) e e (mT ) =r,(kKT)-C,x,(KT) (5.19)

com Cd = [01><4 1 01><3] s é kmi = [k it kmi ](]XE) .
2

mi

Para efetuar o projeto da matriz de ganhos K utilizou-se a abordagem do
regulador linear quadratico discreto de regime permanente, a qual proporciona para a
maioria dos casos praticos, uma solu¢do de regime permanente assintéticamente estavel
[78]. Com essa técnica os ganhos de realimentacdo sdo projetados com o intuito de
minimizar uma determinada funcdo custo ou funcdo de energia, dada pela seguinte

equacao,

3= 3 [ (K)7 Qx4 (K) -+ Uy, (K) R U (K)]. (5.20)

Escolhendo-se adequadamente as matrizes de performance Q e R, o sistema em
malha fechada resulta assintdticamente estavel. Entretanto, o desempenho do sistema
depende da selecdo dos elementos das matrizes Q e R, elementos esses que estdo
relacionados a energia dos estados e das agdes de controle respectivamente [71].

As matrizes Q e R definidas positivas assumem-se diagonais e seus elementos sao
escolhidos no sentido de estabilizar o sistema em malha fechada e obter uma resposta

amortecida e sem oscilagdes. A escolha dessas matrizes resultou na seguinte configuragao:

Q=diag[1x10’ 1x10° 1x10° 1x10° 1 1 1 1]
R =diag[5x10° 5x10°].

Em funcdo da escolha das matrizes de desempenho Q e R, o ganho do controlador

(5.21)

com base no modelo interno Kmj = 0,1.

Com o intuito de verificar a estabilidade do sistema discreto da Figura 5.21, ¢
necessario transformar o mesmo num sistema equivalente com uma Unica taxa de
amostragem, como mostra a Figura 5.22. Nesse caso, a func¢do de transferéncia amostrada

equivalente obtém-se a partir da representacdo no espaco de estados da planta e a
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realimentagdo de estados na freqiiéncia de amostragem do modelo interno, como mostrado

no Apéndice D.
W(Z,)
N (Zni)+_8(Zr) Unig (Zny vt
G (Zyi) " Gue(Zy) —>
vd (Zmi) Planta
Equivalente
emT,

Figura 5.22 — Sistema em malha fechada equivalente com uma tinica taxa de amostragem Tp,.

Essa funcao de transferéncia ¢ dada pela func¢ao racional abaixo:

7 6 5 4 3 2
G (Z _): NoZmi —MZyi —NZy +0Z —NZoy™ + N2 — Ny, (5 22)
MERT g 8 diz 7 +d,z 0 —dyz, P +d,z,*—d.z P +d.z *—d.z '

15mi 25mi 3%mi 4“mi 55mi 6“mi 7“mi

Os coeficientes reais dessa fungdo de transferéncia, obtidos com um periodo de
amostragem Tpi = 396,83 us, sdo dados a seguir:

n, =0,6601; n, =1,462; n, =1,382; n, =0,5629; n, =0,1303; n, =0,01491; n, =5,635x10™
d, =2,236; d, =2,079; d, =0,7723; d, =0,1311; d, =0,01164; d, =4,16x107*; d, =4,457x107"

Novamente, a estabilidade da conexdo série de G ;(z,;) com G, (z,) da

Figura 5.22 pode-se provar utilizando o critério de Nyquist da func¢do de transferéncia de

malha aberta G, (z,,)G,:(Z,;). A Figura 5.23 mostra o grafico de Nyquist para N = 42,

i ‘ ‘ Plano G(z,,)

3l i
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1l Margem de
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fgt ,
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| A | ! !
0 0.5 1 15

-1 -0.5 2 25

Real

Figura 5.23 — Gréfico de Nyquist de G(z,;;) = G,; (2 )Gue (Zyi) - N =42, ki = 0,1, d = 1, Tpi = 396,82 ps.
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Observa-se que o sistema equivalente em questdo com o controlador com base no
modelo interno mais a realimenta¢do dos estados, resulta estavel com uma elevada margem

de ganho e de fase.

Com relacdo a implementagdo digital, aplicando-se a transformada Z inversa as

equagdes (5.14) e (5.15) obtém-se as respectivas equacdes diferenca recursivas do

controlador proposto com base no modelo interno e do PD preditivo, dadas a seguir:

Upig (MT) = Koy € [MT = (N/2) + d ]+ Uy [MT G = (N /2)] (5.23)

Ugy (KT) =k, &g (k—1)+k, e,(k—2) (5.24)

Da Figura 5.14 observa-se que a lei de controle resultante aplicada a planta ¢ dada por:

Ug (KT) = Ugy (KT ) + U (M) (5.25)

Note que as equagdes (5.23), (5.24) e (5.25) estdo escritas, neste caso, para o €ixo
[P k2J ~ b b [P
d”, no entanto as mesmas equagdes podem ser escritas para o eixo “q”. Para o caso onde

se utiliza a realimentagdo dos estados, a equacao da agdo de controle resultante aplicada na

planta ¢ dada pela equagao (5.19).

5.4. Resultados Experimentais:

5.4.1 Modelo Interno em eixos sincronos dq com realimenta¢do dos
estados da planta

O sistema da Figura 5.1 foi implementado experimentalmente no laboratorio para
verificar o desempenho do controlador discreto de tensdo proposto, em primeiro lugar
utilizando-se o controlador com base no modelo interno em eixos sincronos mais a
realimentacdo dos estados da planta. O controlador foi implementado em um DSP de 16
bits e arquitetura de ponto fixo, TMS320F241 da Texas Instruments. Os parametros do
prototipo sdo dados na Tabela 5.1 para uma poténcia de 10kVA. Para os ensaios com carga

nao linear foram utilizadas as mesmas cargas descritas na se¢ao 4.4.
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Tabela 5.1 — Parmetros do inversor trifasico PWM. Poténcia 10kVA.

Freqiiéncia de comutagao (1/Tpwm) 2,52kHz
Freqiliéncia de amostragem das variaveis de interesse (1/T) 5,04kHz
Freqiiéncia de amostragem do modelo interno (1/Ty;) 2,52kHz
Freqiiéncia da componente fundamental da tensao (f;) 60Hz
Indutancia mutua (M) 200mH
Indutancia de dispersao (Lg) 65uH
Indutancia do filtro de saida (L) 500uH
Capacitancia do filtro de saida (C) 135pF
Relagao de transformacao 1,732
Tensdes nominais de saida 3x220/127V
Tensao base (Vpase) 311V
Corrente base (Ipase) 50A

Desempenho em Regime Permanente

Com o proposito de verificar que o controlador discreto proposto com base no
modelo interno em eixos sincronos nao produz cancelamento de polo e zero, a
Figura 5.24 apresenta as tensdes de fase de saida e a corrente de entrada do lado primario
do transformador. Observa-se que a corrente aparece sem componente continua, como
esperado. Isto é, as componentes continuas residuais ndo sdo amplificadas por esse

controlador, e conseqiientemente o transformador ndo satura.
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Figura 5.25. Resultado Experimental. Controlador
proposto. Carga linear desequilibrada. Tensdes fase-
neutro, Van, Vpn € Ven, € corrente de carga ios. Escala de

Tensdo: 50 V/div. Escala de Corrente: 20 A/div.
THD = 0,7 %. Fator de Desequilibrio = 0,79%.

Figura 5.24 - Resultado experimental. Tensdes de
fase de saida Vap, Vpn € Ve, € corrente de linha i, no
primario do transformador. Escala de tensdo:
50V/div. Escala de corrente: 10A/div. N = 42.
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O desempenho em regime permanente do controlador proposto foi verificado em
primeiro lugar com carga linear puramente resistiva. Nesse caso a carga nominal de uma
fase foi conectada entre a fase a e o neutro, caracterizando-se desta forma a operagdo da
UPS com 100% de desequilibrio de carga linear. Na Figura 5.25 observa-se que as tensoes
de fase de saida da UPS apresentam reduzida THD e ainda um baixo fator de desequilibrio
de 0,6%. O espectro das tensoes de saida da Figura 5.26 mostra o reduzido conteudo

harmdnico o que resulta numa THD muito baixa e num fator de desequilibrio reduzido.

100

9+

Tenséo, %
(&)

1 3 5 7 9 1 13 15 17 19 21 23 25 27 29 31 33 35 37 39 41
Harmdnicos

Figura 5.26. Espectro das tensdes de fase de saida. Carga linear desequilibrada. THD = 0,7 %.

Em segundo lugar, o desempenho desse controlador foi verificado com carga nao
linear nominal para uma fase da UPS, conectada entre uma das fases e neutro para verificar
a capacidade da UPS de operar com carga desequilibrada ndo linear. Esse caso apresenta-
se na Figura 5.28 com um fator de desequilibrio reduzido, em torno de 1 %. Mesmo nessa
severa condi¢cdo de carga nao linear desequilibrada, a distor¢ao harmonica total ¢ reduzida,
se comparada com a THD das formas de onda das tensdes da Figura 5.27, as quais foram

obtidas com o inversor operando em malha aberta.
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Figura 5.27. Resultado Experimental. Malha aberta.
Retificador monofasico ndo controlado. Tensoes
fase-neutro, Van, Vo € Ven, € corrente de carga g,

Escala de Tensdo: 50 V/div.
Escala de Corrente: 50 A/div. THD = 8,6%.
Fator de Desequilibrio = 8,7%.
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Figura 5.28. Resultado Experimental. Controlador
Proposto. Retificador monofasico ndo controlado.
Tensdes fase-neutro, Van, Vpn € Ven, € corrente de carga
ioa. Escala de Tensdo: 50 V/div.

Escala de Corrente: 50 A/div. THD = 1,3 %.
Fator de Desequilibrio = 0,91%.
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Figura 5.29 — Espectro harmodnico das tensdes de saida. Carga ndo linear monofasica desequilibrada. (a)

Malha aberta. (b) Malha fechada com o controlador proposto.
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A Figura 5.29 apresenta o espectro harmonico das tensdes de saida para as duas
condicdes de operagdo: (a) Malha aberta e (b) Malha fechada com o controlador proposto.
E possivel observar a redugao significativa das harmonicas impares geradas pela carga nio
linear, e principalmente a 3° harmdnica associada ao desequilibrio de carga.

Por outro lado, a Figura 5.31 mostra o desempenho com carga nao linear trifasica
equilibrada, na qual se observa que as tensdes de saida apresentam uma THD reduzida,
com valores abaixo de 1%, se comparada com as tensdes de saida da Figura 5.30 para a
operagdo em malha aberta. A Figura 5.32 mostra o espectro harmoénico das tensdes de
saida quando a UPS opera com carga ndo linear trifasica, (a) malha aberta e (b) malha
fechada com o controlador proposto. Novamente a redugdo dos valores de tensdo nos
harmdnicos ¢ significativa quando a operacdo da UPS com o controlador proposto,

principalmente nos harmdnicos impares, drenados pelo retificador trifdsico ndo controlado.
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Figura 5.30. Resultado Experimental. Malha aberta.  Figura 5.31. Resultado Experimental. Controlador

Retificador trifasico ndo controlado. Tensdes fase- Proposto. Retificador trifasico ndo controlado.
neutro, Van, Von € Ve, € corrente de carga iq,. Escala de  Tensdes fase-neutro, Van, Vo € Ve, € corrente de carga
Tensdo: 50 V/div. Escala de Corrente: 20 A/div. ioa. Escala de Tensdo: 50 V/div. Escala de Corrente:

THD =9,76%. 20 A/div. THD = 0,76 %.
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Figura 5.32 — Espectro harmonico das tensdes de saida. Carga ndo linear trifasica. (a) Malha aberta.
(b) Malha fechada com o controlador proposto.

Desempenho em Regime Transitorio

Para verificar o desempenho em regime transitorio da UPS realizaram-se ensaios
com degraus de carga linear e ndo linear, tanto na entrada como na retirada de carga. Esses
ensaios foram realizados sob a 6tica da norma IEC62040-3, os quais sdo descritos no
Capitulo 6. A Figura 5.33 mostra o degrau de entrada de carga ndo linear de 66% para
100% e a Figura 5.34 apresenta o degrau de retirada de carga de 100% para 66%. Observa-
se nesses resultados que tanto na entrada bem como na retirada de carga o sistema leva em
torno de 5 periodos de rede para retornar ao valor nominal de regulacdo. Finalmente, na
Figura 5.35 e na Figura 5.36 apresentam-se as formas de onda de tensdo e corrente de

carga resultantes do ensaio realizado para verificar o desempenho dindmico da UPS com
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carga linear. A Figura 5.35 mostra o degrau de entrada de carga de 20% para 80% da
poténcia ativa nominal, e a Figura 5.36, a retirada de carga de 80% para 20%. Nesses
resultados, o sistema leva também em torno de 5 periodos da fundamental para que as
tensdes de saida atinjam o valor de regulag¢do. Tanto no caso de carga ndo linear bem como
o de carga linear, o controlador aqui proposto melhora significativamente o desempenho

transitorio em relacdo ao proposto no Capitulo 4.
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Figura 5.33. Resultado Experimental. Tensdo fase-
neutro, Vy, € corrente de carga iq,. Degrau de carga
ndo linear de 66% a 100%. Escala de Tensdo:
50 V/div. Escala de Corrente: 50 A/div.

gilent Technologies

MR

e

& Coupling BW Limit Yernier Invert Probe
DC | Cl i o

Figura 5.35. Resultado Experimental. Tensdo fase-

neutro, Vy, € corrente de carga iq,. Degrau de carga

linear de 20% a 80%. Escala de Tensdo: 50 V/div.
Escala de Corrente: 50 A/div.

Figura 5.34. Resultado Experimental. Tensdo fase-
neutro, Vy, € corrente de carga iy,. Degrau de carga
ndo linear de 100% a 66%. Escala de Tens3o:
50 V/div. Escala de Corrente: 50 A/div.
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Figura 5.36. Resultado Experimental. Tensdo fase-

neutro, Vy, € corrente de carga iz,. Degrau de carga

linear de 80% a 20%. Escala de Tensdo: 50 V/div.
Escala de Corrente: 50 A/div.

5.4.2 Modelo Interno em eixos sincronos dg com compensador PD

Com o intuito de verificar o desempenho do controlador discreto com base no

modelo interno aqui proposto mais a acdo do compensador PD preditivo, foi utilizado o

mesmo prototipo da Figura 5.1 com os pardmetros dados na Tabela 5.2. Esse controlador
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apresenta desempenho de regime permanente praticamente igual a proposta anterior que
utiliza a realimentacdo dos estados da planta, portanto para o propodsito os resultados
experimentais apresentados na se¢do 5.4.1 sdo validos para esta proposta. Entretanto, o
desempenho transitorio (com entrada e retirada de carga linear e ndo linear) apresenta uma

melhoria em relagdo a proposta que utiliza a realimentacdo dos estados da planta.

Tabela 5.2 — Parametros do controlador.

Numero de pélos do modelo interno proposto 21
Ganho do controlador com base no modelo interno (Kmi) 0,2
Avango de tempo discreto (d) 1
. k1 = 0,12

Ganhos do controlador PD preditivo
k,=-0,10

A Figura 5.37 mostra o degrau de entrada de carga nao linear de 66% para 100% e
a Figura 5.38 apresenta o degrau de retirada de carga de 100% para 66%. Observa-se
nesses resultados que tanto na entrada bem como na retirada de carga o sistema leva menos

de 2 (dois) periodos da fundamental para retornar ao valor nominal de regulagao.
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Figura 5.37. Resultado Experimental. Tensdo fase- Figura 5.38. Resultado Experimental. Tensdo fase-
neutro, Va, € corrente de carga iys. Degrau de carga neutro, V,, € corrente de carga iy, Degrau de carga
nao linear de 66% a 100%. Escala de Tensao: ndo linear de 100% a 66%. Escala de Tenséo:
50 V/div. Escala de Corrente: 50 A/div. 50 V/div. Escala de Corrente: 50 A/div.

Finalmente, a Figura 5.39 e a Figura 5.40 apresentam as formas de onda de tensdo e

corrente de carga, do ensaio realizado para verificar o desempenho dindmico da UPS com

carga linear.
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A Figura 5.39 mostra o degrau de entrada de carga de 20% para 80% da poténcia

ativa nominal, e a Figura 5.40, a retirada de carga de 80% para 20%.
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Figura 5.39. Resultado Experimental. Tensdo fase- Figura 5.40. Resultado Experimental. Tensdo fase-
neutro, V,, € corrente de carga iye. Degrau de carga neutro, V,, € corrente de carga iy, Degrau de carga
linear de 20% a 80%. Escala de Tensao: 50 V/div. linear de 80% a 20%. Escala de Tensdo: 50 V/div.
Escala de Corrente: 50 A/div. Escala de Corrente: 50 A/div.

Nesses resultados com degrau de carga linear, o sistema leva pouco mais de 2
(dois) periodos da fundamental para que as tensdes de saida atinjam o valor desejado.
Tanto no caso de carga ndo linear bem como o de carga linear, o controlador em questao
melhora ainda mais o desempenho transitorio em relagdo a proposta anterior de se utilizar
o modelo interno em conjunto com a realimentacdo dos estados da planta, ¢ logicamente

resulta muito melhor a proposta do Capitulo 4.

5.5. Sumario

No presente capitulo propde-se um controlador discreto com base no principio do
modelo interno em eixos sincronos, adequado para o controle do inversor trifasico a 3
bracos com transformador AY para UPS. A estrutura de controle discreto proposta resulta
em um sistema com a planta mais o pré-compensador operando em uma freqiiéncia de
amostragem e o controlador com base no modelo interno em uma freqiiéncia de
amostragem igual a metade da anterior. Neste capitulo demonstra-se que modificando a
ordem do polindmio do modelo interno em eixos sincronos, se garante que as componentes

continuas residuais (em eixos estacionarios) nao sdo amplificadas, evitando-se desta forma
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a saturacao do transformador isolador. Além disso, ndo se necessita incluir o filtro FIR
passa baixa de fase nula no lago do modelo interno para aumentar a robustez as incertezas
ndo modeladas, devido a que a maxima freqiiéncia que o mesmo pode compensar ¢ metade
do que a freqliéncia de comutagdo do inversor PWM, regido esta onde geralmente
encontram-se as incertezas de modelagem. A modificagdo da ordem do modelo interno
bem como a operagdo em uma freqiiéncia de amostragem menor, além de solucionar o
problema da saturagdo do transformador, também melhora o desempenho transitério tanto
para carga linear bem como niao linear e incrementa a margem de estabilidade do sistema
em malha fechada. O controlador com base no modelo interno proposto em eixos sincronos
¢ utilizado junto a dois pré-compensadores diferentes: um deles utiliza a realimentacdo dos
estados da planta, abordagem que permite através do projeto dos ganhos de realimentacao,
uma melhora significativa do desempenho transitério se comparado ao desempenho do
controlador proposto no Capitulo 4; e o outro utiliza um PD preditivo. Essa utltima
configuracdo apresentou uma melhor resposta aos transitérios de entrada e saida de carga
se comparada com a implementacdo com realimenta¢do dos estados. Ambas as realiza¢des
mostraram uma boa rejeicdo dos distirbios em regime permanente, o que se traduz em
tensdes de saida de alta qualidade com uma distor¢do harmonica total muito baixa,
inclusive em condicdes de severo desequilibrio de carga.

Com relagdo a implementacdo digital, o controlador discreto proposto ¢ uma
solugdo atrativa para DSP de ponto fixo devido ao fato dos coeficientes do polindmio do
modelo interno serem nuameros inteiros e, portanto, nao introduzirem erros de
arredondamento. Além disso, para o caso de DSP e microcontroladores com reduzida
memoria RAM, a implementagdo do controlador discreto proposto com reduzido niimero
de polos economiza espago em memoria, requerido para armazenar o erro de tensao em um

buffer circular. Portanto, enfatiza-se que a “simplicidade” é a principal vantagem do
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controlador discreto de tensdo resultante que se propds neste capitulo, se comparado com
os controladores dos capitulos anteriores.

Os resultados experimentais apresentados comprovam as afirmacgdes realizadas na
introdugdo deste capitulo os quais demonstram bom desempenho em regime transitorio na
entrada e saida de carga, linear e ndo linear. Ainda em regime permanente as tensdes de
saida apresentam reduzida THD para as cargas criticas, incluindo aquelas com um severo

regime de desequilibrio de carga linear e ndo linear.
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Capitulo 6

ANALISE COMPARATIVA DO
DESEMPENHO DOS
CONTROLADORES PROPOSTOS COM
BASE NA NORMA IEC62040-3

Esse capitulo apresenta uma andlise comparativa do desempenho do inversor
trifasico com os controladores de tensdo propostos nos capitulos 4 e 5. O objetivo dessa
comparacao ¢é o de salientar as vantagens que oferecem os controladores anteriormente
propostos no que diz respeito ao desempenho em regime permanente e regime transitorio,
bem como os aspectos relacionados a implementacdo dos mesmos.

A comparagdo do desempenho destes controladores realiza-se sob a oOtica da
primeira edi¢do da norma internacional IEC62040-3 que estabelece os procedimentos de
ensaio bem como os métodos para especificar o desempenho de UPS.

Com o intuito de facilitar a compreensdo dos resultados aqui apresentados,
realiza-se primeiro uma breve descri¢do do contetido da norma com relagdo aos ensaios
que devem ser efetuados para a obtencdo das caracteristicas dindmicas de saida da UPS
para carga linear e ndo linear. Logo ap0s apresentam-se os resultados experimentais com
base na classificacdo da norma, para os tipos de carga que a norma estabelece, na mesma
ordem em que o0s controladores de tensdo foram propostos neste trabalho. Ainda,

apresenta-se para cada controlador e para ambos 0s tipos de carga o contedo harménico
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total até a harmonica de interesse, em relacdo aos valores exigidos pela norma para
operacdo em regime permanente. Finalmente sdo apresentadas as conclusdes deste
capitulo e apresenta-se o controlador com desempenho adequado para o estagio inversor

da UPS trifasica proposto nessa tese.

6.1 Especificacoes de saida da UPS — IEC62040-3

6.1.1 Caracteristicas dindmicas e de regime permanente das tensoes de

saida

Esta norma apresenta uma classificacdo de UPS a partir do desempenho, utilizando
determinados codigos relacionados a qualidade da energia entregue a carga, a forma de
onda das tensdes de saida e ao desempenho dindmico sob transitorios com carga linear e
ndo linear. O objetivo de classificar as UPS pelo desempenho ¢ o de prover uma base
comum sobre a qual os dados dos fabricantes e fornecedores de UPS possam ser
comparados. E importante lembrar que devido a diversidade dos tipos de carga, os dados
dos fabricantes de UPS s3o obtidos com base nas cargas padroes (dummy loads) que a
industria utiliza, as quais simulam as aplicacdes de carga tipicas esperadas na préatica.
Portanto, o desempenho real em uma aplicacdo dada pode estar sujeito a variagdes sob
condicdes transitorias porque os valores nominais das cargas reais, seqiiéncia das cargas, e
correntes de partida podem ser diferentes dos testes padrdes.

Esta norma define entdo uma codificagdo para classificar as UPS com base no
comportamento operacional das tensdes de saida da UPS:

Os trés primeiros codigos estdo relacionados a dependéncia da saida da UPS com a
fonte de alimentacao de entrada;

VFI: Voltage and Frequency Independent, a saida da UPS ¢ independente das

variagdes de freqiiéncia e tensdo da fonte de entrada. Assume-se que a fonte de
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alimentagdo de entrada se encontra dentro dos limites da norma IEC61000-2-2 com relagao
aos niveis individuais dos harmonicos e a distor¢ao harmdnica total;

VFD: Voltage and Frequency Dependent, a saida da UPS depende das variagdes de
freqiliéncia e tensdo da fonte de entrada;

VI: Voltage Independent, a saida da UPS ¢ dependente das varia¢des de freqiiéncia
da fonte de entrada, mas as variagdes da tensdo de entrada estdo condicionadas aos
dispositivos de regulagao eletronicos ou passivos, dentro dos limites normais de operacao.

Os dois codigos seguintes estdo relacionados a forma de onda das tensdes de saida
da UPS em ambos os modos de operagao, normal ou backup. O primeiro caractere indica
modo de operagdo normal e o segundo o modo backup.

S S: Forma de onda da tensdo de saida senoidal com um fator de distor¢ao
harmoénica D < 0,08 (segundo a norma IEC61000-2-2) tanto para carga linear bem como
para a carga ndo linear de referéncia;

X X: Forma de onda da tensdo de saida senoidal com a qualidade indicada para o
fator S em condi¢des de carga linear. Sob condi¢des de carga ndo linear o fator de
distor¢do harmoénica D pode resultar maior que 0,08 se a UPS for carregada além dos
limites estabelecidos pelo fabricante;

Y Y: Forma de onda da tensdo de saida ¢ ndo senoidal, isto €, quadrada, quase-
quadrada, trapezoidal, etc., com um fator de distor¢ao harmonica que excede os limites da
norma [EC61000-2-2.

Os trés ultimos codigos 1, 2 ou 3 estdo relacionados ao desempenho transitério das
tensdes de saida sob diferentes condi¢des de carga para ambos os modos de operagdo. O
primeiro caractere indica o desempenho na mudangca de modo de operagdo, o segundo
caractere indica o desempenho com degrau de carga linear em modo normal e modo

backup (pior caso) e o terceiro caractere indica o desempenho com degrau de carga ndo
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linear em ambos os modos de operagdo. Os trés codigos recentemente descritos estdo
relacionados as curvas de tolerancia dindmica, que definem o desvio dinamico méaximo
permitido para as tensdes de saida da UPS para os degraus de carga especificados pela
norma. Assim, uma UPS conforme a norma IEC62040-3 deve possuir caracteristicas de
desempenho dindmico de saida que ndo excedam os limites das figuras 6.1, 6.2 ou 6.3 sob
a aplicacdo de degraus de carga crescente ou decrescente com carga linear e ndo linear,

segundo as condigdes dos testes que serdo explicados mais adiante.
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Figura 6.1 — Desempenho dindmico de saida da UPS. Classificacao 1.
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Figura 6.2 — Desempenho dindmico de saida da UPS. Classificacdo 2.

As UPS que satisfazem os requerimentos de desempenho dindmico das

classificagdes 1 e 2 sdo apropriadas para alimentar a maioria das cargas criticas.
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Figura 6.3 — Desempenho dindmico de saida da UPS. Classificacao 3.

Nota: A figura 6.3 ¢ adequada somente para cargas capazes de resistir uma ampla tolerdncia de tensdo e um
periodo de tensdo zero de até 10ms de duragéo (por exemplo, fontes de poténcia comutadas — switched-mode

power supplies).

6.1.2 Determinacao das caracteristicas de desvio transitorio das tensoes

de saida

O desvio transitorio das tensdes de saida da UPS € caracterizado pelos limites de
subtensdo ou de sobretensdo definidos nas figuras 6.1, 6.2 € 6.3, e este desvio ¢ medido
como um simples evento transitdrio comeg¢ando no instante de:

a) troca de modo de operacdo (e.g. normal/backup);

b) aplicagdo de um degrau de carga, e vice-versa, até que a forma de onda da
tensdo de saida retorne as condigdes de regime permanente.

O objetivo destes ensaios ¢ determinar a area de perda volts-tempo a partir dos
valores de regime permanente ou seus efeitos durante o periodo transitorio resultante de
uma troca de modo ou um degrau de carga. Durante este periodo, as tensdes de saida da
UPS sofrerdo sucessivas oscilagdes, até que as condi¢des de regime permanente sejam
atingidas novamente. Sendo que ndo existem curvas padronizadas de tolerancias de tensdo

em fung¢do do tempo aplicdvel a todos os equipamentos, as curvas das figuras 6.1, 6.2 ¢ 6.3
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foram determinadas a partir de experiéncias praticas das industrias de UPS quando estas
operam com cargas lineares e nao lineares. A susceptibilidade das cargas a estes transientes
depende do tipo de carga, e o proposito das medi¢des € o de caracterizar o tipo de carga

que a UPS pode suportar adequadamente.

6.1.2.a Consideragdes gerais

Os testes dinamicos devem levar em conta as diferencas nas formas de onda das

tensdes de saida, os efeitos das cargas lineares e ndo lineares e a topologia da UPS.

Formas de onda de saida da UPS

As UPS contempladas por esta norma possuem formas de onda que abrangem
desde a senoidal pura até a onda quadrada. As UPS projetadas para suportar tanto carga
linear como nao linear possuem geralmente uma forma de onda da tensdo de saida
senoidal. Por outro lado, as UPS projetadas para suportar somente as cargas ndo lineares
dos retificadores com capacitor podem ter qualquer forma de onda que seja capaz de

suportar os requerimentos de energia solicitados pelo capacitor do retificador.

Cargas lineares e ndo lineares

As cargas lineares, as quais freqlientemente contém componentes magnéticos, sao
mais sensitivas a incrementos ou decrementos na area tensao-tempo sob oscilagcdes de meio
ciclo em meio ciclo. Para estas cargas, o critério de medicao ¢ observar o desvio do valor
eficaz do seu valor nominal. Este tipo de carga normalmente tolera desvios transitorios
simples que ndo excedam os 200% da tensdo nominal eficaz se o tempo de duragdo ¢
menor que 1ms e estes desvios ndo necessitam ser considerados.

A carga nao linear drena corrente somente quando a tensdo da fonte excede a tensao
do capacitor da carga e, portanto ¢ mais afetada pela perda do pico de tensdo. Este tipo de

carga ¢ muito tolerante aos diferentes tipos de forma de onda dado que o requerimento de
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area volt-tempo € somente 0 necessario para renovar a perda de energia no capacitor. Na
pratica geral, a perda de at¢ meio periodo ndo tem um efeito prejudicial, sendo que a
fun¢do do capacitor ¢ armazenar e fornecer energia a carga durante este intervalo. Portanto,
as consideragdes de desempenho dindmico para este tipo de carga se limitam a garantir a
manutencdo da tensdo do capacitor da carga dentro dos limites estabelecidos durante os

testes transitorios.
Topologia da UPS

A topologia do circuito da UPS tem um efeito no desempenho dinamico durante a
troca de modo de operacdo. As UPS projetadas para uso com cargas lineares sdo
geralmente as do tipo de operagdo continua, ou as do tipo line-interactive, comutadas
eletronicamente entre as fontes sem nenhuma descontinuidade na corrente de carga,
freqiientemente chamadas no-break.

As UPS projetadas somente para cargas ndo lineares, principalmente UPS
monofésicas de pequena poténcia, tem que considerar somente o requerimento de energia
do capacitor da carga e freqlientemente incorporar um dispositivo de comutagdo entre as

fontes.

6.1.2.b Forma de onda senoidal da tensao de saida

Quando a forma de onda da tensdao de saida ¢ senoidal, como no presente trabalho,
a observagdo da forma de onda na saida da UPS em um osciloscopio pode prover
suficiente precisdo nas medi¢des para determinar em tempo real os desvios transitorios de
meio ciclo em meio ciclo, melhorados se for necessario por calculos matematicos

adicionais.
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6.1.2.c M¢étodo de ensaio com carga linear resistiva — Degrau de

carga (Modo de Operagao Normal)

Utilizando o circuito de ensaio da Figura 6.4, devem-se aplicar os degraus de carga
da seguinte forma: Com a UPS operando em modo normal a vazio e tensdo de entrada e
freqliéncia nominais, aplicar uma carga resistiva igual a 100% da poténcia ativa de saida,
composta de duas parcelas, uma, igual a 20% e outra, de 80%. No ponto de aplicagdo da
carga quando a forma de onda da tensdo de saida esta no seu valor de pico, observa-se a
forma de onda da tensdo de saida em um instrumento apropriado com armazenamento,
para possibilitar o calculo de qualquer desvio no desempenho dindmico. Logo, reduzir a
carga para 20% da potencia ativa nominal desligando a parcela de 80% da carga nominal.
Repetir as medi¢des realizadas anteriormente no instante de desconexdo e calcular o valor
do desvio sobre meio ciclo. Este desvio devera permanecer dentro das tolerncias das
classificagdes 1, 2 ou 3 desta norma.

Cargal

4_
. Entrada CA UPS Saida V carga Osciloscépio

—

20%

Carga 2

80%

Figura 6.4 — Método de ensaio com carga linear resistiva. Degrau de carga.
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6.1.2.d Método de ensaio com carga nao linear de referéncia.
Degrau de carga. Poténcia > 4,0 kVA e at¢ 100kVA. (Modo de
Operagao Normal)

O degrau de carga ndo linear ¢ definido como a aplica¢do do circuito de teste da
Figura 6.5 para dissipar em cada degrau de carga, um percentual determinado da poténcia
ativa nominal de saida da UPS.

R, X A

[r—
A —

U U, =—=¢C. [|R

-

Figura 6.5 — Carga ndo linear de referéncia. (Nota: O resistor Rs pode ser conectado tanto no lado CA bem
como no lado CC da ponte retificadora).

-

Método de calculo dos elementos passivos da carga nao linear de referéncia
Da Figura 6.5 tem-se:
U: Tensdo eficaz nominal de saida da UPS;
U.: Tensdo retificada;
Ri: Resistor de carga, projetado para dissipar uma poténcia ativa igual a 66% da
poténcia aparente total;
Rs: Resistor série de linha, projetado para dissipar uma poténcia ativa igual a 4% da
poténcia aparente total;
A norma considera uma ondulagdo da tensdo CC de 5% pico a pico sobre a tensdo
U, do capacitor, o que corresponde a uma constante de tempo de R|C = 7,5/f;, onde f; ¢ a
freqliéncia da componente fundamental da tensao de saida em hertz.
A partir do pico da tensdo, e considerando-se a distor¢do da tensdo, as quedas nos
fios e ondulagdo da tensdo retificada, o valor médio da tensdo retificada U; pode ser

calculado da seguinte forma:
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U, =~/2%0,92x0,96x0,975xU =1,22xU , (6.1)

e os valores dos resistores Rs, R; ¢ o capacitor C em Faradays, serdo calculados pelas

seguintes expressoes:

0,04xU°> u? 7,5
=T 5 R=——F— ¢ C= (6.2)

R 1= - ;. >
0,66xS R x f,

onde S ¢ a poténcia aparente através da carga ndo linear de referéncia. Para o caso de UPS
que podem operar com 50Hz ou 60Hz, deve ser usada para o célculo a freqiiéncia de S0Hz.
O valor da capacitancia que serd usada nao devera ser menor que a do valor calculado.
Nota 1: As quedas de tensao nos diodos da ponte sdo desprezadas.

Nota 2: As tolerancias nos valores dos componentes calculados sdo: R, ¢ R, : £10%, e C:

de 0 a 25%.

Conexao das cargas de referéncia néo linear a UPS

Para UPS trifasicas de poténcia nominal de at¢ 100kVA, trés cargas iguais de
referéncia ndo linear deverdo ser conectadas entre fase e neutro ou entre fase e fase,
dependendo de se a UPS possui condutor de neutro ou nao. Ainda, o circuito de carga da
Figura 6.5 primeiro deve ser desenergizado antes de ser conectado, de forma que a tensao
sobre o capacitor C; comece a partir de zero, quando conectado a saida da UPS. Quando se
sabe que a carga real instalada possui limitagdo de corrente para a partida inicial, ¢
permitido modificar o circuito de ensaio para poder simular as condigdes reais na
determinagdo das caracteristicas de desempenho dindmico de saida da UPS.

Para o caso presente, o circuito da Figura 6.6 foi utilizado para a obtencdo das

caracteristicas de desempenho dindmico de saida da UPS.
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Figura 6.6 - Método de ensaio com carga ndo linear de referéncia. Degrau de carga.

Com a UPS operando em modo normal, deve-se aplicar uma carga nao linear de
referéncia de 33% da potencia aparente nominal. Em condi¢des de regime permanente
deve-se aplicar, no valor de pico da forma de onda da tensao de saida, uma carga ndo linear
de referéncia adicional de 33% da poténcia aparente nominal. No instante de aplicacao da
carga adicional, se mede o desvio transitorio da tensdo CC de saida. Com 66% da carga,
deve-se aplicar no pico da forma de onda da tensdo de saida os 33% restantes da carga nao
linear e registrar os desvios transitorios da tensdo CC.

A seguir, em regime permanente, se desligam 33% da carga ndo linear. No instante
da desconexao repete-se a medi¢dao dos desvios transitérios da tensdo. Efetua-se novamente
o ensaio anterior desligando os préximos 33% da carga nao linear para assim retornar aos
33% de carga original, e registra-se o desvio transitorio da tensdo CC. As mudangas na
tensdo do capacitor devem permanecer dentro das tolerncias das classificagdes 1 e 2 desta

norma, (figuras 6.1 e 6.2 respectivamente).
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6.2 Regime Permanente

Em regime permanente, a forma de onda das tensdes de saida da UPS devem ser
sinusoidais, tanto no modo de operagdo normal bem como no modo backup, mantendo um
fator de distor¢do D <0,08 com niveis de tensdo das harmonicas, dentro dos limites da
Tabela 6.1, até a 40° harmonica.

O desequilibrio das tensdes de saida da UPS trifasica devera ser registrado sob
condi¢des de carga simétrica e condigdes de carga desequilibrada. Para a condi¢ao de carga
desequilibrada, duas fases deverdo ser carregadas com uma carga linear do valor nominal
da corrente. A carga pode ser conectada entre duas fases ou entre fase e neutro, se existir o
condutor de neutro. A fase restante deve ficar sem carga, a menos que seja especificado de
forma diferente pelo fabricante. O desequilibrio de tensdo devera ser dado tanto em termos

da razdo de desequilibrio de tensdo ou em termos do fator de desequilibrio

(5.12 de IEC60146-2).

Tabela 6.1 — Niveis de compatibilidade das harmodnicas de tensdo em redes de baixa de
tensao (IEC61000-2-2)

Harmonicas impares ndo Harmonicas impares multiplas de o
L Harmonicas pares
multiplas de 3 3

Ordem da Tensdo da Ordem da Tensdo da Ordem da Tensdo da
Harmonica Harmonica Harmonica Harmonica Harmonica Harmonica

n % n % n %

6 3 5 2 2

7 5 9 1,5 4 1

11 3,5 15 0,3 6 0,5

13 3 21 0,2 8 0,5

17 2 >21 0,2 10 0,5

19 1,5 12 0,2

23 1,5 >12 0,2

25 1,5

>25 0,2+0,5X25/n
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6.3 Desempenho dos controladores propostos

6.3.1 Controlador com Modelo Interno por variaveis de estado em

eixos estacionarios o3

Regime Transitorio

A seguir sdo apresentadas as curvas de desempenho dindmico das tensdes de saida
da UPS do controlador com modelo interno por varidveis de estado em eixos estacionarios,
proposto no Capitulo 4. Os ensaios foram realizados sob a descri¢ao das subsecdes 6.1.2.c
e 6.1.2.d, de forma a obter os desvios dindmicos das tensdes para carga linear e nao linear.

As figuras 6.7 e 6.8 apresentam os desvios dindmicos do valor eficaz das tensdes de
saida da UPS quando aplicados e retirados, respectivamente, os degraus de carga linear

descritos em 6.1.2.c.
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Figura 6.7 — Caracteristicas de desempenho dindmico das tensdes de saida da UPS. Degrau de carga linear de
20% a 80% da poténcia ativa nominal.
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Figura 6.8 — Caracteristicas de desempenho dinadmico das tensdes de saida da UPS. Retirada de carga linear
de 80% a 20% da poténcia ativa nominal.

E possivel observar nos ensaios da Figura 6.7 e da Figura 6.8, quando se aplica e
retira respectivamente a carga linear, que os desvios do valor eficaz das tensoes de saida da
UPS satisfazem a classificacdo 1 da norma.

Nas figuras 6.9 e 6.10 apresentam-se as caracteristicas de comportamento dindmico

durante a aplicacao e retirada da carga nao linear de referéncia, respectivamente.
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Figura 6.9 — Caracteristicas de desempenho dindmico das tensdes de saida da UPS. Degrau de carga ndo
linear de referéncia: de 33% a 66% e de 66% a plena carga.
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Figura 6.10 — Caracteristicas de desempenho dindmico das tensdes de saida da UPS. Retirada de carga ndo
linear de referéncia: de 100% a 66% e de 66% a 33%.

A Figura 6.9 mostra o desvio dindmico da tensdo no capacitor C. da carga nao
linear de referéncia em cada fase, quando sdo efetuados os degraus de carga descritos em
6.1.2.d. Por outro lado, a Figura 6.10 mostra o desvio da tensao CC quando retirada a carga
nao linear de referéncia. Estes ensaios demonstram que o controlador proposto no
Capitulo 4 satisfaz os limites de tensdo em condi¢des dindmicas, sem exceder os limites de
subtensao e de sobretensdo da classificagao 1. Portanto, a configuracdo da Figura 4.1 com
o controlador com modelo interno por variaveis de estado em eixos estacionarios em
questdo, ¢ adequada para alimentar a maioria das cargas criticas.

Regime Permanente

A seguir apresentam-se graficamente os niveis percentuais de tensdo das
harmdnicas das tensdes de fase de saida da UPS operando em regime permanente. Estes
dados, obtidos dos ensaios em regime permanente, apresentados no Capitulo 4, sdo
comparados com os niveis das harmonicas exigidos pela norma e dados na
Tabela 6.1. Para o propdsito serd apresentada aqui, como também para os controladores
restantes, a comparacdo com uma carga ndo linear de referéncia conectada entre fase e

neutro, a qual contempla todas as harmonicas de interesse da norma apresentadas na
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Tabela 6.1. Ainda, a operacdo da UPS com carga ndo linear desequilibrada representa o
pior caso. O grafico comparativo ¢ apresentado na Figura 6.11, na qual se observa que
nenhuma das harmonicas pares e impares supera os niveis exigidos pela norma. Além do
mais, como foi verificado nos resultados experimentais em regime permanente do

Capitulo 4, o valor da THD das tensdes de saida ¢ bem menor do especificado na norma.
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Figura 6.11 — Niveis das harmonicas das tensdes de fase de saida da UPS com o controlador proposto no
Capitulo 4 e da norma IEC62040-3. Carga nio linear de referéncia entre fase e neutro.

6.3.2 Controlador com Modelo Interno em eixos sincronos dg mais a
realimentacao dos estados da planta
Regime Transitorio
De maneira similar a se¢do anterior, aqui serdo apresentadas as caracteristicas
dindmicas das tensdes de saida para o controlador com modelo interno em eixos sincronos

dg mais a realimentag@o dos estados da planta, proposto no Capitulo 5.
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Figura 6.12 — Caracteristicas de desempenho dindmico das tensdes de saida da UPS. Degrau de carga linear
de 20% a 80% da poténcia ativa nominal.
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Figura 6.13 — Caracteristicas de desempenho dindmico das tensdes de saida da UPS. Retirada de carga linear
de 80% a 20% da poténcia ativa nominal.

As figuras 6.12 e 6.13 apresentam os desvios dinamicos do valor eficaz das tensdes
de saida da UPS quando aplicados e retirados, respectivamente, os degraus de carga linear
descritos em 6.1.2.c. Observa-se que em ambos os casos, a UPS satisfaz os requerimentos
da classificacao 1 da norma.

A seguir, nas figuras 6.14 e 6.15 apresentam-se as caracteristicas de comportamento

dindmico com carga ndo linear de referéncia.
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Figura 6.14 — Caracteristicas de desempenho dindmico das tensdes de saida da UPS. Degrau de carga nao
linear de referéncia: de 33% a 66% e de 66% a plena carga.
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Figura 6.15 — Caracteristicas de desempenho dinamico das tensdes de saida da UPS. Retirada de carga ndo
linear de referéncia: de 100% a 66% e de 66% a 33%.

A Figura 6.14 mostra os desvios das tensdes sobre o capacitor das cargas em cada

fase, quando se aplicam os degraus de carga, enquanto que a Figura 6.15 apresenta estes

desvios quando efetuada a retirada da carga ndo linear. E possivel observar em ambos os

casos que este controlador em eixos sincronos dq atende também de maneira adequada os

requerimentos da classificagdo 1 da norma para carga ndo linear, o que habilita esta UPS

para operar com a maioria das cargas criticas.
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Regime Permanente

A seguir apresentam-se graficamente a comparacdo dos niveis percentuais de
tensdo das harmonicas das tensdes de fase de saida da UPS operando em regime

permanente e dos exigidos pela norma, também para o caso de uma carga nao linear de

referéncia conectada entre fase e neutro.
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Figura 6.16 — Niveis das harmoénicas das tensoes de fase de saida da UPS com o controlador proposto no
Capitulo 5 (modelo interno mais realimentagio de estados) e da norma IEC 62040-3. Carga ndo linear de
referéncia entre fase e neutro.
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6.3.3 Controlador com Modelo Interno em eixos sincronos dgq mais a

Regime Transitorio

acao do compensador PD (abordagem entrada-saida)

As figuras 6.17 e 6.18 apresentam os resultados experimentais dos desvios

transitorios dos valores eficazes das tensdes de saida da UPS quando aplicados e retirados

os degraus de carga linear, respectivamente:
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Figura 6.17 — Caracteristicas de desempenho dinamico das tensdes de saida da UPS. Degrau de carga linear
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Observa-se nos dois ultimos resultados que este controlador com o modelo interno
proposto em eixos sincronos dg mais a agdo do PD, consegue satisfazer satisfatoriamente
os severos requisitos da classificagdo 1 da norma em questdo, para opera¢do em regime
transitorio com carga linear.

A seguir apresentam-se as caracteristicas dindmicas de saida da UPS com este

mesmo controlador, operando em regime transitorio com carga nao linear.
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Figura 6.19 — Caracteristicas de desempenho dindmico das tensdes de saida da UPS. Degrau de carga nao
linear de referéncia: de 33% a 66% e de 66% a plena carga.
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Figura 6.20 — Caracteristicas de desempenho dinamico das tensdes de saida da UPS. Retirada de carga ndo
linear de referéncia: de 100% a 66% e de 66% a 33%.
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As figuras 6.19 e 6.20 demonstram o excelente desempenho desta UPS com este
controlador. Similarmente ao caso com carga linear, o controlador satisfaz suficientemente
as exigéncias severas do ensaio com carga nao linear, e ndo supera os limites de subtensdo
e de sobretensdo. Como resultado, a configuracdo da Figura 5.1 com o controlador com o
modelo interno proposto em eixos sincronos dg mais a acao do PD, é apta para operar com
quaisquer cargas criticas.

Regime Permanente

A seguir apresentam-se graficamente a comparacdo dos niveis percentuais de
tensdo das harmonicas das tensdes de fase de saida da UPS operando em regime
permanente e dos exigidos pela norma, para o mesmo tipo de carga que nos casos

anteriores: carga ndo linear de referéncia conectada entre fase e neutro.
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Figura 6.21 — Niveis das harmoénicas das tensdes de fase de saida da UPS com o controlador proposto no
Capitulo 5 (modelo interno mais acdo do PD) e da norma IEC 62040-3. Carga nao linear de referéncia entre
fase e neutro.

Observa-se que o conteudo harmdnico nos graficos das figuras 6.16 ¢ 6.21 sdo
quantitativamente similares, e, ainda todas as harmoénicas da fundamental, pares e impares

sdo bem menores aos niveis exigidos pela norma IEC62040-3.

6.4 Comparativo de desempenho

Nesta se¢do serao apresentados a nivel de comparagdo os resultados obtidos em

regime permanente e transitério com os 3 controladores propostos nos Capitulos 4 ¢ 5.
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Regime Permanente

A Tabela 6.2 apresenta os resultados dos trés controladores propostos com a UPS
operando com carga linear desequilibrada, carga ndo linear desequilibrada e carga ndo
linear equilibrada. A seguinte nomenclatura foi dada aos controladores propostos:
CMIVEaf: Controlador com Modelo Interno por Variaveis de Estado em of3.
CMIREdQ: Controlador com Modelo Interno mais Realimentacdo de Estados em dqg.

CMIPDdg: Controlador com Modelo Interno mais compensador PD em dg.

Tabela 6.2 — Dados comparativos dos controladores propostos em regime permanente.

CMIVEaf CMIREdq CMIPDdq
Tipo de Carga THD e FD (%) THD € FD (0/0) THD c FD (%)
Carga lincar 0.84— 0,79 0,70 — 0,79 0.70 — 0,79
desequilibrada
Carga ndo lincar 145125 13-0091 13-0091
desequilibrada
Carga nao linear 0.9 0.76 0.76

equilibrada

Regime Transitorio

A seguir apresentam-se os dados comparativos dos controladores propostos
relacionados ao comportamento dinamico sob os degraus de carga linear e ndo linear
exigidos pela norma IEC62040-3. Os dados apresentados nas tabelas abaixo mostram o
tempo de acomodagdo do sistema, isto €, o tempo que levam as tensoes de saida da UPS
para retornar ao valor de regime permanente a partir do momento em que se efetua o
distirbio na carga. Também mostram o percentual de subtensdo e de sobretensdo quando

se aplicam e se retiram os degraus de carga, respectivamente.
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Tabela 6.3 — Dados comparativos dos controladores propostos em regime transitorio.
Controlador com modelo interno por variaveis de estado em eixos af.

CMIVEap
Entrada Retirada
Degrau de Tempo de Subtensao Tempo de Sobretensao
Carga acomodacdo (ms) (%) acomodacao (ms) (%)
Carga linear 166,67 11,76 166,67 10,50
Carga ndo 166,67 14 166,67 8.4
linear

Tabela 6.4 — Dados comparativos dos controladores propostos em regime transitorio.
Controlador com modelo interno mais realimentagdo de estados em eixos sincronos dq.

CMIREdq
Entrada Retirada
Degrau de Tempo de Subtensdo Tempo de Sobretensao
Carga acomodacao (seg.) (%) acomodacio (seg.) (%)
Carga linear 83,33 10,75 83,33 11,37
Carga ndo 83,33 10,37 83,33 8,16
linear

Tabela 6.5 — Dados comparativos dos controladores propostos em regime transitorio.
Controlador com modelo interno mais PD em eixos sincronos dq.

CMIPDdq
Entrada Retirada
Degrau de Tempo de Subtensio Tempo de Sobretenséo
Carga acomodacio (seg.) (%) acomodacio (seg.) (%)
Carga linear 50 5,16 50 6
Carga no 50 7,13 50 4,11
linear

E possivel observar nos dados comparativos de regime permanente da
Tabela 6.2, que os trés controladores propostos apresentam muito bom desempenho com

valores reduzidos de distor¢do harmdnica total e fator de desequilibrio. Entretanto, ambos
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os controladores com modelo interno em eixos sincronos dg, com realimentagdo dos
estados bem como com o PD, apresentam melhores resultados que o primeiro.

Com relacdo ao desempenho em regime transitorio, pela observacdo das Tabelas
6.3, 6.4 e 6.5, pode-se concluir que o controlador que apresenta menor tempo de
acomodagdo logo apds o distirbio de carga, bem como menores valores de subtensdo e
sobretensdo, ¢ o CMIPDdq — Controlador com modelo interno mais a a¢do do PD em
eixos sincronos dg. Pode-se chegar também a essa conclusdo através das curvas
caracteristicas de desempenho dindmico apresentadas na secdo 6.2, onde as figuras 6.17,
6.18, 6.19 e 6.20 demonstram que este controlador satisfaz comodamente as exigéncias da
classificagdao 1 da norma IEC62040-3.

Conclui-se este capitulo dizendo que das propostas realizadas e aqui comparadas, o
controlador CMIPDdqg pode ser escolhido para ser utilizado no estagio inversor da
configuracdo da Figura 5.1 por apresentar o melhor desempenho em regime permanente e
transitorio de acordo a norma em questdo. Além disso, ¢ importante salientar aqui
novamente as vantagens da implementacao digital deste controlador, dentre elas: o modelo
interno resulta apropriado para uma implementacdo com processadores de ponto fixo,
desde que os coeficientes do polindmio ndo sofrem de erros de arredondamento; este
modelo interno com niimero reduzido de pdlos economiza espago em memoria RAM; no
que diz respeito ao compensador para estabilizar a planta em malha fechada com o modelo
interno, o PD discreto resulta simples de se implementar desde que s6 ¢ necessdria a
medida das tensdes de saida. Ainda, a estrutura resultante da combinacao do compensador
PD e do modelo interno operando com diferentes taxas de amostragens, (juntamente com o
numero de podlos reduzido do modelo interno), atribui um grau de robustez significativo ao

sistema em malha fechada.
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Capitulo 7

CONCLUSOES GERAIS

A presente tese de doutorado propos controladores discretos de tensdo que utilizam
o Principio do Modelo Interno, demonstrando os beneficios da sua utilizagdo através da sua
implementagdo pratica, no controle digital de inversores trifasicos PWM para aplicagdes
em UPS de dupla conversdo de média poténcia, entre 10 e 100kVA. Este trabalho se
concentrou no desenvolvimento de controladores discretos com elevado desempenho para
regime permanente e regime transitorio, para o controle de inversores trifasicos PWM a 3
fios com transformador isolador de saida, objetivando satisfazer as exigentes normas
internacionais.

Para a obtengdo desses controladores discretos, inicialmente sao abordadas questdes
relacionadas ao modelo da planta no dominio de tempo discreto, necessario para o projeto
dos controladores. Os modelos discretos sdo escolhidos por resultarem na forma adequada
para o projeto de controladores discretos e, além disso, permitir considerar o atraso de
tempo relacionado a uma dada implementacao digital. Assim, o Capitulo 2, apresenta em
primeiro lugar o modelo discreto médio linear de inversores trifdsicos com modulagdo
PWM do tipo space vector, obtido a partir da utilizacdo de um amostrador-retentor de
ordem zero; o qual considera como hipdteses principais que a freqiiéncia de comutacao ¢
muito maior do que a freqiiéncia da fundamental e que as ondulagdes sobre as variaveis

sdo pequenas. Estas hipdteses devem ser consideradas para realizar o projeto dos
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controladores. Como as perdas de comutagdo nos semicondutores de poténcia aumentam
com a poténcia do conversor para uma mesma freqiiéncia de comutagdo, a freqiiéncia de
comutacdo deve ser limitada a medida que a poténcia aumenta. Assim, as hipdteses
estabelecidas para o modelo discreto médio linear devem ser consideradas com cautela.
Nesse sentido, este trabalho propde um modelo discreto ndo linear de grandes sinais, que
leva em conta as ondulagdes sobre as variaveis, e investiga o impacto da estratégia de
amostragem das variaveis de interesse, as diferentes seqiiéncias de comutagdo associadas a
modulacdo space vector e a freqiiéncia de corte do filtro da saida. Neste estudo observou-
se que, com o método de amostragem convencional de uma amostra por periodo de
comutacdo, a medida que a freqliéncia de comutacdo ¢ reduzida, surgem harmonicas de
baixa ordem significativas nas varidveis de interesse. Assim, as ondulagdes sobre as
variaveis aumentam na medida em que a freqiiéncia de corte do filtro se aproxima da
freqliéncia de comutacao; isto €, quando os filtros utilizados sdo leves.

Com base nestes resultados surge a proposta de dois métodos ou estratégias de
amostragem e da atualizagdo da lei de controle. Nesses métodos se propde a realizacdo de
duas amostragens por periodo de comutagdo, nos instantes em que sdo aplicados os vetores
nulos da modulagao space vector. No método A, as amostras das variaveis de interesse
assim como a atualiza¢do da lei de controle sdo realizadas em uma taxa que ¢ o dobro da
freqliéncia de comutagdo. Por outro lado, no método B, a amostragem das varidveis de
interesse executa-se com a mesma taxa que no caso anterior, mas a lei de controle ¢
calculada com a média das duas ultimas amostras e, portanto, a sua atualizagdo efetua-se
na mesma freqliéncia que a de comutacgdo. Estas estratégias reduzem significativamente as
harmonicas de baixa ordem e as ondulagdes resultantes sobre as varidveis utilizadas para
realimentacdo, se comparadas com a estratégia convencional. Além disso, esses métodos

aqui propostos permitem reduzir a freqiiéncia de comutagdo, mantendo uma taxa de
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amostragem elevada, podendo-se limitar as perdas por comutagdo nos semicondutores de
poténcia.

Solucionadas as questdes relacionadas ao modelo discreto da planta, nos capitulos
restantes desta tese foram abordados os assuntos que dizem respeito a configuracdo do
estagio de saida da UPS e a sua operacio em malha fechada. Devido a topologia do
inversor utilizado ser a trés fios, um transformador trifasico em conexdo AY pode ser
conectado na saida do inversor, de forma tal a permitir a alimentacdo de cargas
monofasicas e fornecer isolacdo galvanica a carga reduzindo o impacto dos disturbios e
interferéncias eletromagnéticas provindas da rede. Por outro lado, a utilizacdo do
transformador possibilita a redugdo dos componentes passivos necessarios para
implementar o filtro LC de saida do inversor, dado que a parte indutiva do filtro pode ser
implementada a partir da indutancia de dispersdo equivalente do transformador.

A partir desta primeira configuragdo, candidata para o estagio de saida da UPS, se
deriva o modelo nominal da planta em coordenadas estacionarias abc e a0, o qual
permitiu avaliar as dinamicas apresentadas pela conexdo do inversor trifisico PWM,
transformador AY, filtro e carga. Este modelo apresentou um acoplamento entre as tensoes
de entrada de fase em eixos aff. Entdo, para eliminar este acoplamento foi proposta uma
transformagao linear que desacopla as entradas em af. Com este modelo, e através de uma
analise da resposta em freqliéncia, demonstrou-se o fato, j4 bem conhecido, de que o
transformador apresenta um zero em S = 0, no dominio de tempo continuo (ou em z = 1 no
dominio de tempo discreto), o que indica a caracteristica passa alta do transformador nas
baixas freqiiéncias. Em particular, surge uma preocupagdo com a parcela da componente
de tensdo continua que pode estar presente nas tensdes produzidas pelo inversor. Esta
componente continua pode ser oriunda tanto das ndo linearidades do inversor bem como

resultado da implementagdo digital em ponto fixo e das variagdes dos parametros dos
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circuitos de medida. Esta componente continua, devido ao fato de que ndo se manifesta do
lado secundario do transformador, ndo pode, portanto, ser compensada, o que acaba
saturando o nucleo magnético. No caso em que a tensdo continua provém dos erros
acumulados da implementacdo digital, e sendo ainda essa tensdo amplificada pela escolha
inadequada do controlador, as correntes no lado primario do transformador resultam com
um valor significativo de corrente continua, a qual aumenta constantemente até que o
inversor PWM deixa de operar como resultado dos valores elevados destas correntes.
Sobre esta ultima questdo, demonstrou-se neste trabalho que a implementacdo do
controlador repetitivo convencional no sistema que aqui se descreve, e que possui o pélo
em Z = 1, cancela o zero em z = 1 introduzido pelo transformador, amplificando assim
qualquer componente continua residual, levando finalmente o transformador a saturacao,
sendo este fato confirmado experimentalmente.

Assim, com o objetivo principal de prover uma solucdo ao problema da saturacao
do transformador, e ainda fornecer uma energia com qualidade as cargas criticas gerando
tensdes de saida com reduzida taxa de distor¢do harmonica, se propde um controlador
discreto em eixos estacionarios oy com base nas hipdteses do Principio do Modelo Interno
para sistemas discretos apresentado neste trabalho. Este controlador possui o modelo
interno aqui proposto, e que nao apresenta o polo em z = 1. Como resultado, ndo se produz
o cancelamento do zero em z = 1 da planta e, conseqiientemente, o controlador nao
amplifica a tensdo continua antes descrita, evitando a saturacao do transformador.

Devido ao fato da planta resultar desacoplada, o problema de controle, MIMO por
natureza, torna-se um problema de controle de dois sistemas SISO. Para o projeto deste
controlador se utiliza ainda uma abordagem de entrada-saida, sendo que o compensador
usado para estabilizar o sistema em malha fechada com a introdu¢do do modelo interno

proposto, ¢ um PD preditivo. O projeto deste compensador e a sua estrutura sao simples,
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necessitando-se somente as medidas das tensdes de saida para sua implementacdo. Além
disso, o uso do PD fornece um grau de robustez significativo ao sistema em malha fechada.
E importante salientar que, devido as medidas das tensdes serem realizadas no secundario
do transformador, ¢ possivel compensar as quedas de tensdo sobre as impedancias
equivalentes de seqiiéncia positiva e negativa do transformador. Do ponto de vista da
implementagdo digital, o controlador com base no modelo interno proposto, derivado a
partir do gerador de sinais periddicos discretos, resulta num controlador simples de
implementar e que ndo sofre de erros de arredondamento, dado que os coeficientes do
polindmio resultante sd3o numeros inteiros. Assim, a estratégia de controle discreta
proposta permitiu atender, com base nas hipdteses do Principio do Modelo Interno, os
requerimentos de erro de regime permanente nulo e a rejei¢do de distirbios provocados por
sinais periddicos introduzidos na saida de planta. Como resultado, os ensaios
experimentais em regime permanente mostraram uma distor¢do harmonica total reduzida
nas tensdes de saida da UPS, quando esta opera tanto com carga linear resistiva quanto
com carga ndo linear, provinda de retificadores monofasicos e trifasicos. Além do mais, as
tensOes trifasicas de saida apresentaram um fator de desequilibrio baixo, em torno de 1%,
operando com carga linear e ndo linear desequilibrada.

No que diz respeito ao desempenho transitorio das tensdes de saida da UPS,
demonstrou-se, através de resultados de simulagdo e experimentais, que reduzindo a ordem
do polindmio do modelo interno € possivel aprimorar a resposta transitoria, bem como
aumentar a margem de estabilidade do sistema. Porém, mesmo que a resposta transitoria
ndo resultou como desejada, ela pode ser aprimorada. Todavia, considerando que a
impedancia de seqiiéncia zero do transformador em conexdo AY resulta igual a impedéncia
de dispersdo por fase, e devido a necessidade de agregar uma indutancia adicional por fase

no secunddrio para limitar as ondulagdes de corrente, se constata como conseqiiéncia um
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aumento das tensdes de seqiiéncia zero na operagdo com cargas monofasicas
desequilibradas. Como resultado, estas tensdes de seqiiéncia zero, as quais ndo podem ser
compensadas por este inversor, incrementam a THD nas tensoes de fase de saida.

Com base nestes fatos, apresenta-se, no Capitulo 4 desta tese, uma alternativa que ¢
a de conectar os indutores adicionais de filtro no lado primdrio do transformador conectado
em delta. Estes indutores ndo afetam a operagdo da UPS com carga desequilibrada, dado
que os correspondentes ampere-espiras das correntes de seqiiéncia zero, que circulam no
secundario, passam a circular dentro da conexdo em triangulo do primario. Com base nesta
configuracdo deriva-se, entdo, um outro modelo no espaco de estado nominal simplificado
em eixos estacionarios abc e a0, que leva em conta a dinamica dos indutores. Como as
entradas do modelo obtido sdo as tensdes de linha produzidas pelo inversor, optou-se por
desenvolver a modulacdo space vector no espago das tensdes de linha em eixos
estacionarios abc. Com o intuito de operar esta UPS em malha fechada, se propde neste
capitulo um controlador discreto em eixos estaciondrios a3, que utiliza a abordagem por
variaveis de estado do Principio do Modelo Interno. Dada a necessidade de realizar a
medida de todas as varidveis de estado da planta, aproveitam-se entdo as vantagens do
modelo discreto obtido com base na estratégia de amostragem do Método B, para efetuar o
projeto deste controlador. Para o projeto dos ganhos do controlador e da realimentagdo dos
estados da planta escolheu-se a técnica do regulador linear quadratico discreto, a qual
possibilitou aumentar os ganhos o suficiente para aprimorar a resposta transitoria das
tensdes de saida para variagdes em degrau da referéncia e da carga, mantendo o sistema
assintoticamente estavel. Entretanto, o fato destes ganhos serem elevados, fez com que as
tensdes de saida, em regime permanente, se apresentem sensiveis aos ruidos de medida, o
que pode ser indesejavel, mesmo apresentando uma baixa THD para as cargas de interesse.

Existe, portanto, nesta proposta uma solu¢ao de compromisso no projeto dos ganhos entre
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o desempenho transitério e o de regime permanente. Com essa solucdo, foi possivel obter

tensdes de saida estaveis com reduzida THD para operacdo com carga equilibrada

(¢)]

desequilibrada, linear e ndo linear, mas comprometendo-se em determinado grau o

o~

desempenho transitorio para distarbios de carga. E importante ressaltar que, devido
utilizagdo do mesmo modelo interno proposto no Capitulo 3, este controlador ndo produz
cancelamento de pdlo e zero e, portanto, este controlador ndo amplificou as componentes
continuas residuais evitando a saturagao do transformador.

Considerando-se a classificagdo da norma internacional IEC62040-3, a UPS em
questdo com o controlador descrito acima, atendeu os requisitos desta norma nos limites das
curvas de performance da exigente classificacdo 1, para os degraus padrdes de carga linear e
ndo linear. Mesmo assim, com o intuito de melhorar ainda mais o desempenho transitorio, no
Capitulo 5, e utilizando a mesma configuracdo do estagio de saida da UPS do Capitulo 4, se
propde um controlador discreto em eixos sincronos dg, o qual utiliza um modelo interno com
nimero reduzido de polos e taxa de amostragem reduzida. Assim, a estrutura de controle
proposta resulta num sistema amostrado multi-taxas, com uma malha rdpida que opera na
freqiiéncia de amostragem das varidveis de interesse ¢ uma malha lenta que atua na metade
da freqiiéncia de amostragem da primeira. Neste ponto ¢ importante salientar que, estando o
modelo da planta em coordenadas sincronas, este apresenta um par de zeros na freqiiéncia da
componente fundamental (60Hz neste caso) relacionados & componente continua. A partir
disto surge a proposta do modelo interno em eixos sincronos com um niimero reduzido de
polos, o qual evita o cancelamento dos zeros da planta com o par de pélos do modelo interno
em 60Hz, oferecendo assim uma solu¢ao muito simples para o problema da satura¢ao do
transformador. Além disso, a operacao deste modelo interno em eixos sincronos, em uma
taxa de amostragem menor, demonstra uma melhora significativa no desempenho transitorio

das tensoes de saida da UPS, outorgando um grau de robustez ao sistema em malha fechada,
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uma vez que a margem de estabilidade aumenta se comparada com a operagdo deste
controlador numa tinica taxa de amostragem.

Com esse modelo interno proposto em eixos sincronos, se utilizaram dois
compensadores para estabilizar o sistema em malha fechada, os quais operaram na
freqiiéncia de amostragem maior. O primeiro, através da realimentacdo dos estados da
planta, ¢ o segundo, com um PD preditivo. Em ambos os casos, o projeto destes
controladores foi realizado sobre a oOtica de sistemas SISO, lineares e invariantes no tempo,
sob a hipotese de que o sistema dindmico resultante em eixos sincronos pode ser considerado
fracamente acoplado, hipdtese que se confirmou através da resposta em freqiiéncia deste
sistema. No caso da realimentagdo dos estados da planta, utilizou-se, para o projeto do
controlador, o modelo discreto obtido a partir da estratégia de amostragem e atualizacdo da
lei de controle do Método A. Como resultado, a freqiiéncia de amostragem do modelo interno
resulta igual a metade da freqliéncia de amostragem das varidveis de interesse e da
realimentagdo dos estados, ou seja, igual a freqiiéncia de comutagdo. Isto permite a
implementacdo deste modelo interno sem a necessidade de introduzir o filtro passa baixa
Q(z,z"), ndo comprometendo assim a rejei¢io de disturbios, principalmente nas altas
freqiiéncias. No que diz respeito ao projeto dos ganhos de realimentagdo, novamente
utilizou-se a técnica de controle 6timo do regulador linear quadratico discreto. Esta forneceu
um grau de liberdade adicional para encontrar uma solu¢do de compromisso entre a
estabilidade do sistema e o desempenho transitorio. Esta solu¢do permitiu aprimorar o
desempenho nos ensaios padronizados da norma IEC62040-3, se comparado com a proposta
do Capitulo 4.

Por outro lado, a segunda abordagem, utilizando o simples compensador PD
preditivo, possibilitou atingir um grau de desempenho ainda superior as outras duas

propostas anteriores, satisfazendo com folga as exigéncias da classificagdo 1 da norma em
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questdo. E importante salientar que esta ltima abordagem resulta simples quanto ao projeto
e a sua implementacdo, desde que somente requer definir dois ganhos do compensador PD,
mais o ganho do modelo interno, precisando apenas a medida das trés tensdes de fase. Além
disso, o fato deste modelo interno ter um niimero reduzido de pélos e os coeficientes do seu
polindmio ndo apresentar erros de arredondamento, o torna atrativo para sua implementagao
em microcontroladores e DSP de ponto fixo com memoéria RAM reduzida.

Finalmente, a respeito dos ensaios realizados para avaliar o desempenho dindmico
em regime transitorio dos controladores propostos, ¢ importante destacar que estes sdo
realizados nas condigdes mais desfavoraveis para a UPS, desde que as cargas devem ser
conectadas no pico da forma de onda das tensoes de saida, tanto para carga linear como para
ndo linear. No caso da carga de referéncia ndo linear, o capacitor de filtro do retificador
monofasico deve estar totalmente descarregado, o que, dependendo da impedancia de saida
da UPS na freqiiéncia em que acontecem estes distirbios, representa uma queda de tensdo
significativa. Entretanto, mesmo nessas severas condi¢des de ensaio, os trés controladores,
propostos nos Capitulos 4 e 5, satisfizeram a classificagdo 1 da norma IEC62040-3,

capacitando a UPS utilizada para alimentar a maioria das cargas criticas.

Propostas para trabalhos futuros

Como propostas para trabalhos futuros, que possibilitem o prosseguimento do que
aqui se apresenta, podem-se citar:
(1) Investigar o impacto do uso de uma malha interna de corrente, com base nas
medidas das correntes nos indutores na entrada do transformador, de forma
a prover o sistema de uma protecdo adicional contra sobrecargas e curtos-
circuitos que por ventura venham a ocorrer no lado da carga.
(i1)) Realizar um estudo da impedancia de saida da UPS nas freqiiéncias em que

ocorrem os disturbios de carga com o intuito diminuir a queda de tensdo
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produzida pelo distirbio, e aprimorar o desempenho transitdrio nos casos
em que se utiliza a realimentacdo dos estados da planta.

(ii1) Analisar a possibilidade do uso de um transformador em conexdo Y-Y, para
inversores trifasicos PWM a 3 bracos, 4 fios (com brago capacitivo) e 4
bragos 4 fios, utilizando a abordagem desenvolvida para os controladores
propostos nesta tese.

(iv) Efetuar uma andlise do desempenho dos controladores propostos,
considerando como estdgio conversor de entrada, um retificador ndo
controlado de 6 pulsos, projetando-se o transformador para as possiveis

variagOes das tensdes da rede.
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Apéndice A

OBTENCAO DAS FUNCOES h;
DO MODELO NAO LINEAR DE

GRANDES SINAIS
e

Neste Apéndice ¢ apresentado o procedimento utilizado para a obtencdo das
fungdes escalares nao lineares h; (+) descritas no Capitulo 2. Estas fung¢des relacionam as
entradas com os estados da equag¢do de espaco de estado discreto de grande sinal do
inversor trifasico com modulagao space vector. A obtengdo destas fungdes hj (*) resume-se
a solucdo da integral que aparece no lado direito da equacao (2.15) considerando-se a a¢ao
de controle, em eixos sincronos dg, em cada setor do hexagono que define o espago das
tensoes de saida do inversor trifasico a trés bracgos ¢ trés fios.

Seja a solucdo da equagdo discreta de espago de estado ndo linear do inversor trifasico
a trés bragos ¢ trés fios com modulagdo space vector, em eixos sincronos dg, dada pela

seguinte equagao:
AgT KDT Ay (k+)T-1)
Xg(k+DT)=¢e xmmTy+LT e By, ug,(-,1)dt (A1)

Na equagao (A 1) a integral do lado direito da equacao representa uma fungao vetor

variante no tempo, ndo linear, fungdo esta que foi definida no Capitulo 2 da seguinte forma:

h, (U (KT),u, (KT), B(KT))
h, (U, (KT), U, (KT), 6(KT))
h, (U, (KT), U (KT), B(KT))
h, (U (KT), U, (KT), 0(KT))

h(u, (KT),u, (KT),6(KT)) = (A2)
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Note-se que h(:) também depende da freqiiéncia da componente fundamental da
tensao desejada de saida, do periodo de amostragem T e do angulo inicial 6y do sistema de
coordenadas em eixos sincronos em relacao ao sistema de coordenadas estaciondarias. Dado
que estas quantidades sdo consideradas constantes para a obtengao das fungdes h; (+), essas
ndo aparecem de forma explicita na equagdo (A 2).

Na obtengdo do modelo discreto de espago de estado de grandes sinais
desenvolvido no Capitulo 2, as variaveis de estado escolhidas sdo as correntes nos indutores e

as tensoes sobre os capacitores do filtro LC de saida, e o vetor de estado em eixos sincronos dq
. ~ . 1 . ~
selecionou-se entdo da seguinte forma: x, (KT)= [vd Vy g Iq] . Assim, as fungdes

escalares, ndo lineares h; () e h, (*) relacionam as entradas, Ug € Uq com as tensdes Vg € Vg e
as fungdes h; (+) e h4 (+) relacionam as mesmas entradas com as correntes em igq € Ig.
A obtengdo da solug¢do numérica das fungdes h; (+) (com i =1, 2, 3, 4) em cada setor
realizou-se da seguinte forma:
(1) Definiram-se as fun¢des de comutacao nao lineares Sjj, Spj € S3j obtidas a partir
das seqiiéncias de comutacdo usadas em cada setor do hexagono em
coordenadas estacionarias abc (apresentadas no Apéndice C) e transformadas

logo apds para eixos estacionarios of3, e sincronos dq;

(i) Obteve-se a matriz transi¢do de estados et
(i11) Integracdo numérica ao longo de um periodo de discretizacdo T de:

J'(k“)T eAdq (k+))T-1) B

KT dg Wdgq ( ' ,T)d’[ .

J4

Este procedimento aqui apresentado ¢ efetuado para o padrao de modulagdo do

setor 1, sendo extensivo para os restantes setores.

Obtencéo das fungbes de comutacado em eixos sincronos dq
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Com o intuito de obterem-se os padroes de comutagdo em eixos abc definidos pela
seqiiéncia de vetores de comutagdo adotada em cada setor, utilizou-se a fun¢do degrau
unitario de Heaviside, aqui definida por ®(x). Esta fungdo retorna 0 (zero) se “X” for
negativo, ou 1 (um) no caso contrario. O argumento X deve ser um escalar real.

Considere-se para o proposito a seqiiéncia de vetores de comutagdo apresentada na
Figura 2.6, utilizada para sintetizar o vetor de comando no setor 1 do espaco das tensdes de
saida em of do inversor da Figura 2.1. Ainda, a freqiiéncia da componente fundamental é de
60 Hz ¢ a freqiiéncia de comutagdo 2,5 khz. As fungdes de Heaviside que definem o padrao

em eixos abc sdo as seguintes:

CD(t—kT—T_tl_t2)—®(t—kT—3T +1, +t, )
S(tt, 4, T, k) = <D(t—kT—T+E+_t2)—CD(t—kT—3T Elinlha:20 (A 3)
ot-kr - 1L L +2+t2)—CD(t—kT _ATohoh,
0 que resulta no seguinte padrao:
| |
PWM 1
PWM 3
PWM 5
| | |
0 100 200 300 400

Tempo, ps

Figura A 1 — Padrdo de modulagdo space vector no setor 1. Seqiiéncia de vetores:

0.1 .2 7.2 1.0
v,v,v,v, v, v, v.fy=25kHz, f, = 60Hz.

A seguir, transformam-se as fungdes nao lineares “s” para af3, ou seja,



4

)

1 | q)(t—kT—T_+_t2)_q)(t_kT_3T+:+t2
1 —— ——
AR NI \é ng ot KT T +2_t2)—c1>(t—kT—3T_tl+t2
0 -
2 2 (D(t_kT_Ti%tz)—CD(t—kT—?)T _;1

e finalmente obtém-se as a¢des de controle PWM em eixos sincronos dd:

cos(ot+0,) sin(ot+0,)
u (Lt 6. T.K)=| S (b1t T,K).
4 —sin(ot+6,) cos(ot+6,)
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(A 4)

Na equacdo (A 4), o ¢ a freqiiéncia angular em rad/s da fundamental da tensdo de

saida, e, 09 ¢ o angulo inicial entre o sistema de coordenadas sincronas dq e o de

coordenadas estaciondrias af3, o qual depende do setor no qual se estdo calculando as

fungdes. O padrao PWM resultante em eixos sincronos ¢ mostrado na

Z/laf ' pwm

q_pwm

e

| | |
0 100 200 300 400

Tempo, us

Figura A 2 — Padrao de modulagéo space vector no setor 1 em eixos sincronos dq.

fsw = 2,5kHz, f; = 60Hz.

Obtencao da matriz transicao de estados discreta e**"

A matriz transicdo de estados, necessaria na solucdo da integral da equacdo

(A 1), foi obtida utilizando-se a matriz transformacdo de similaridade, através da seguinte

expressao:
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"’ =QA, Q" (A 5)

onde, Q ¢ uma matriz n x N ndo singular, determinada pelos “autovetores” da matriz Aqq, €

denominada “matriz transformacao de similaridade”, isto &,

Q=[v' v v v'], (A 6)

Por outro lado, a matriz Adq ¢ a matriz similar de Aqq, dada pela seguinte matriz diagonal,

- . (A7)

Nesta ultima matriz os coeficientes A sdo os “autovalores” da matriz Aqq.

As matrizes em eixos sincronos dq da representacdo de estado sao dadas por:

1
0 ()] E 0 —O O—
w00t o
—— 0 0 L
L 0 1
1 L
0 — -0 0 S
L L |

~ Ay T . ~ . ~
Para a obtencdo de €™, as matrizes da planta sdo normalizadas com relagdo a um

valor base de tensdo e de corrente, através das seguintes equagoes:

A = qun Adq T B € B = qun qu Vbase > (A 9)

dgn dgn

1/Ibase 1/Ibase)'

dgn

=diag(1/V,,, 1/V,

onde, Td ase base

qn
Os parametros de projeto para o presente exemplo sdo os seguintes: f; = 60Hz;

ms = 42; f, = 2520 Hz; T = 400us; L = 250uH; C = 60uF; Vpase = 311V; lpase = S5A. Com

estes pardmetros, as matrizes A, ¢ Q resultam como dadas abaixo:
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ej8541,96T 0 O O
. 0 e—j8541,96T O O
A, = |
q 0 0 e j7787,97T O
0 0 O e j7787,97T

(A 10)
~0,240 —0,240 0,240 0,240

| -j0,240 j0,240 —j0,240  j0,240
1 -j0,665 j0,665  j0,665 —j0,665
0,665 0,665 0,665 0,665

. . Ay T .
Finalmente, a matriz € resulta da seguinte forma:

O P D3 Py
phal Po Py Py Py (A1)
O3 P35 P33 Oy

Qs Py Puz Py

onde:

¢,, =0,5c0s(7788T)+0,5cos(8542T) ¢, =—1,385sin(7788T ) —1,385sin(8542T)
¢, =—0,5sin(7788T )+ 0,55sin(8542T) ¢;, =—1,385c0s(7788T) +1,385cos(8542T)
¢,; =0,18sin(7788T ) +0,18sin(8542T)  @,, =0,5c0s(7788T ) +0,5c0s(8542T)

¢, =0,18cos(7788T)—0,18cos(8542T)  @,, =—0,5sin(7788T)+0,5sin(8542T)

¢,, =0,5sin(7788T)—0,5sin(8542T) ¢, =1,385c0s(7788T ) —1,385cos(8542T)
@5, =0,5c0s(7788T )+ 0,5cos(8542T) ¢, =—1,385sin(7788T ) —1,385sin(8542T)
@,; =—0,18cos(7788T)+0,18cos(8542T) ¢,, =0,5sin(7788T)—0,5sin(8542T)

¢,, =0,18sin(7788T) +0,18sin(8542T)  o,, =0,5¢c0s(7788T)+0,5cos(8542T)

Uma vez definidas as funcdes nao lineares em eixos sincronos das entradas da

planta, dadas por u,,(-,7) em (A 4), e obtida a matriz de transi¢do de estado discreta,

A, T . . ~ y . 7
e , resulta simples efetuar a integracdo numérica ao longo de um periodo de

k+D)T eAdq (k+1)T—-1) Bd

discretizagao T, de IkT o Uge(0)dT, com a ajuda de um programa de

simulacao matematica.
Para obter os valores discretos da fungdo vetor variante no tempo nao linear h(+) ao
longo de um periodo da fundamental, se deve calcular primeiro os valores dos tempos t; €

ty, através da seguinte equagao:
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t (kT) B Uy (KT) cos(ot+6,) —sin(wt+0,)
|: 1 :|_prmMi 1qu0cB|: > ~dg_of = ’ ’

- u, (KT) sin(ot+0,) cos(wt+0,)

t,(KT) } (A 12)

onde, Towm € 0 periodo de comutacgdo, Mi'1 ¢ a matriz de decomposicao associada ao setor,
para i = 1,..,6 ¢ Tqqop ¢ a transformacdo linear de eixos sincronos dq para eixos
estacionarios af3. Na equacdo (A 12) se escolheram u,(KT)=1/ V2 e Ug(KT) = 0, as quais
definem um vetor de espago cujo extremo se encontra sobre o circulo inscrito no

hexagono, definido pelo espaco das tensdes de fase de saida do inversor da Figura 2.1.

Dado que h(+)= f(k,T,t,t,,0,,0), e T, ) e ® sdo constantes em cada setor do

hexagono, deve-se inicializar o angulo 0y em cada setor ¢ variar kK = 1, 2, ..., my/6, (com

ms = fu/f;), e assim obter finalmente os valores discretos de h (+),h,(),h,(¢) e h,(s) ao

longo de um periodo. Por exemplo, no setor 1, 8y = 0, no setor 2, 6, = 60°, no setor 3,
0p = 120°, e assim por diante. Para o exemplo aqui apresentado, ms = 42, portanto,
k=1,2,3,..,7; ¢ os valores das fungdes ndo lineares resultam por exemplo, para o setor 1,

como mostrados abaixo:

[1,38156 | -0,07659 | [-0.18913 ] [ 0.01005 |
1,37928 0,05045 -0.18893 -0.00715
1,41840 0,13442 -0.19406 -0.01990
h(s) =|1,47544 |, h,() =| 0,15043 |, h,(+) =|-0.20133 |, h,(+) =| -0.02277 |.
1,52420 0,08800 -0.20929 -0.01052
1,51038 -0,04331 -0.20682 0.00569
1,43068 | |-0,21571 | | -0.19539 | | 0.02999 |
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Apéndice B

MODELO DISCRETO NO ESPACO DE
ESTADO QUE UTILIZA A MEDIA DE

DUAS AMOSTRAS
]

Este apéndice desenvolve uma equacdo dindmica discreta linear invariante no
tempo que representa o comportamento de um sistema amostrado onde as varidveis de
estado utilizadas para o célculo da lei de controle sdo a média de duas amostras
consecutivas. Ainda, nessa equacdo dindmica, ¢ considerado o atraso associado ao tempo
necessario para o calculo da lei de controle em tempo real.

A Figura B 1 apresenta a distribuicdo no tempo das amostras e evolucdo do
contador utilizado para estabelecer os instantes de amostragem e inicio do calculo da lei de
controle. Além disso, nessa figura, esta representada a acdo de controle discreta aplicada a
planta e o padrao PWM gerado por cada brago do inversor.

O modelo discreto em questdo pode ser obtido através da solucdo da equacdo de
espago de estado de tempo continuo linear e invariante no tempo, desde o inicio até o final
de um periodo de discretizacdo T,. Para isto considera-se que o vetor da agdo de controle
u(t) se mantém constante durante o periodo de discretizacdo [71].

A equacdo no espaco de estado LIT discreta ¢ dada por:

x[(k+DT]=G(T,)x(KT +T /2)+ H(T,)u(kT) (B1)
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ewa [ o7, ] 1 i L
Sinal de : ' >
Interrupcao I IJ

Acdo de ! | ! I ;
Controle > U(k .- I)T ! u (kT) U(k + l)T :
Amostras das : : : g >
Variaveis de Interesse T T T T T T T t
x(k-T/2) x(kKT) x(kT+T/2) x(k+ DT x(k +2)T
x(KT) x(k+ DT x(k+2)T

Figura B 1 - Instantes de amostragem, a¢do de controle discreta aplicada na planta, e tensdes PWM de fase.
Towm: Periodo de comutagdo. T,: Periodo de amostragem e discretiza¢do da planta. T: Periodo de atualizagdo
da lei de controle.

As matrizes G(T,) e H(T,) na equagdo (B 1) sdo matrizes constantes dado que o
periodo de discretizagdao T, € constante, onde as matrizes G ¢ H podem ser obtidas a partir
das seguintes expressoes [71]:

G=¢*" e H=A"(""-1)B, (B 2)
sendo, A e B as matrizes da planta em coordenadas estaciondrias ou sincronas € T, o
periodo de discretizacdo da planta. Para simplificar a nota¢do, de agora em diante serd
omitido o periodo T, nas matrizes da planta discreta.

Da Figura B 1 pode-se observar que para calcular a agdo de controle u(kT) utiliza-
se a média das duas tltimas amostras bem como o passado da agdo de controle, u(k—1)T.
Ainda, para o computo em tempo real da lei de controle considera-se um atraso de
transporte T, = T/2, o qual deve ser levado em conta no modelo em questio.

A média de duas amostras, calculada no instante kT, pode ser escrita da seguinte

forma,

X(KT) =[x(kT)+x(k-1/2)T]/2. (B 3)

Da mesma forma, a média de duas amostras, calculada no instante (k+1)T sera:
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X[(k+DT]={x[(k+DT1+x[(k+1)-1/2]T}/2, (B4)

ou de outra forma,
X[(k+DT]={x[(k+DT]+x[(k+1/2]T}/2. (B5)
Definida a média de duas amostras em um instante dado KT, pode-se utilizar a
equagao (B 1) para obtermos a equagdo discreta de espago de estado que utiliza o valor
médio dos estados em um periodo de amostragem.
Segundo a Figura B 1 a evolug¢do dos estados desde o instante de amostragem KT
até o instante de amostragem (k+T/2) ¢ dada pela seguinte equagao,

X[(KT +T /2]=G x(KT)+ Hu(k = )T (B 6)

e, a evolugdo dos estados desde o instante de amostragem (k+T/2) até (k+1)T sera,

x(K+ )T = G x[(KT +T /2]+ Hu(KT). (B 7)

Portanto, a partir de (B 5) tem-se,

X[(k + )T 1= {G x[(KT +T /2] + Hu(kT)+ G x(KT)+ Hu(k —1)T}/2 (B 8)

e substituindo (B 6) na ultima equagdo, obtém-se,

(G*+G) (GH +H)

X[(k+D)T]= x(kT)+%u(kT)+ u(k=1T . (B9)
A seguir iremos estabelecer uma relagdo entre x(kT) e X(kT). A evolugdo dos

estados desde (K-T/2) até KT ¢ dada pela seguinte equacdo de estado:

x(KT) =G x[(KT =T /2]+Hu(k =T . (B 10)

Somando a ambos os lados da (B 10) a parcela x[KT — T/2], tem-se,

x(KT)+X[(KT =T /2] = G x[(KT =T /2]+ Hu(k - )T +x[(KT =T /2], B 11)
e sabendo que X(KT)=x(kT)+x[(KT —T/2]/2, dividindo-se por 2 ambos os lados da

equacdo (B 11), obtém-se:

X(KT) = (G; D

x[(KT =T /2]+%u(k—l)T. (B 12)
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Retomando a equagdo (B 10) e isolando x[KT — T/2], considerando que a matriz G

possui inversa, obtém-se:

G 'x(KT) =x[(KT =T /2]+G'Hu(k - )T, (B 13)

X[(KT =T /2] =G 'x(KT) -G 'Hu(k - )T . (B 14)

Substituindo-se o resultado de (B 14) em (B 12), resulta a seguinte equacao:

X(KT) = —(G; D [

G‘x(kT)—G1Hu(k—1)T]+%u(k—l)T. (B 15)

Reorganizando termos em (B 15) tem-se:

X(kT) = x(KT)+

(G_+;)G uk —1)T . (B 16)

H (G+DG'H
2 2
Isolando x(kT) de (B 16) obtém-se,

x(kT):{(G“L;)GI } i(kT){(G’L;)GI } {%_(GHZ)G‘H}JG(_DT | B17)

Substituindo x(kT) de (B 17) na equagao (B 9) resulta,

X[(k +1)T]= —(GIH; H)

(G22+G) {(G + ;)Gl u(k —1)T -

} i(kT)+%u(kT)+
(B 18)

(G*+G) [(G+1)G-1 T [g _(G+DG'H

5 : ; : }u(k—l)T

Assim, a partir da equagdo (B 18) se definem as seguintes matrizes do modelo

discreto que utiliza a média de duas amostras em um periodo de discretizacao, ou seja:

H =

1

H
2

(—;:(G2+G){(G+I)G‘l }
2 2

. (B 19)

- _(GH+H) (G’+G)[(G+DG" - H (G+DG'H
22 2 2 2 2

Dessa forma, a equacdo de estado do modelo em questdo, definida por (B 18), pode

ser rescrita em uma forma compacta da seguinte maneira:

X[(k+DT]=GX(KT)+H, u(kT)+H, u(k =T . (B 20)
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Representando-se a equacdo (B 20) na forma dada por (B 1), a qual ¢ 1til para o

projeto de controladores por realimentagdo de estados, obtém-se:

X(k+DT | |G H, || X(KKT) | |H,
{ua(kﬂ)T}{o OMUa(kT)}{l}u(kT)’ (B21)
ou, de outra forma,

X [(k+DT]=G, x,(KT)+H_ u(kT), (B 22)

sz{G Hz} e Hp:{Hl}. (B 23)
0 0 1

Na equagdo (B 21), a variavel de estado adicional Uy(kT) representa a agdo de controle

onde,

atrasada em relagdo ao periodo atual, ¢ modela o atraso de transporte da implementacao
digital.

A seguir, sdo apresentados resultados de simulacdo que permitem validar o modelo
desenvolvido neste apéndice. Nas figuras B2, B3 e¢ B4 apresentam-se as respostas ao
degrau aplicadas a planta formada pelo transformador em conexdo AY mais o filtro. Sao
apresentadas nessas figuras as varidveis de estado discreta relacionadas a tensao de fase de
saida, corrente de linha no secundario do transformador e corrente de fase no primario do
transformador. Os pontos representam as amostras realizadas com um periodo T, € os
circulos representam o valor médio de duas amostras consecutivas obtidas através do
modelo aqui desenvolvido e mediante o calculo da média na forma convencional. Observa-

se que ambos os valores médios coincidem.
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x(kT) e

1.2} x(kT) ¢
° 0
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Figura B 2 — Resultado de simulago. Tensdo de fase de saida amostrada e média.
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Figura B 3 — Resultado de simulag@o. Corrente de linha do secundério amostrada e média.
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Figura B 4 - Resultado de simulacdo. Corrente de fase do primario amostrada e média.
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Apéndice C

MODULACAO SPACE VECTOR EM
COORDENADAS abc DE LINHA

Este apéndice descreve a modulagdo space vector em coordenadas abc para as
tensdes de linha. Esta modulacdo € utilizada nos Capitulos 4 e 5, no qual o modelo nominal
do sistema foi obtido a partir das tensdes PWM de linha aplicadas a planta. Com base na
metodologia generalizada proposta em [7], a seguir serdo definidos os possiveis vetores de
comutagdo no espago das tensdes de linha de saida do inversor em coordenadas abc.

Seja o inversor PWM trifasico de trés bragos a trés fios com o transformador em
conexao AY conectado na saida, mostrado na figura abaixo.

Bus CC Inversor Trifés_ico 3 Fios

s} sl d selh

1l—

|+
Ii

| o | T,
fuy,

szo{a} SHG sﬂ@
s !

Figura C 1 — Inversor PWM trifésico de 3 bragos a 3 fios.

cc

Uma vez que, as chaves de um mesmo brago do inversor sdo comandadas de forma

. 3 . ~ ;. ~ .
complementar, tem-se oito (2°) combinagdes possiveis de tensdo produzida pelo mesmo.
As tensoes dos bragos do inversor com relagdo ao ponto “N”, para cada estado de conducao

do inversor, bem como as correspondentes tensdes PWM de linha, s3o apresentadas na

Tabela C 1.
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Tabela C 1 — Possiveis estados de comutacao e tensoes de linha do inversor trifasico 3
bracos a 3 fios. Tensdes normalizadas com relagdo a V.

Tensoes dos Bracos do Tensoes de Linha do
Inversor Normalizadas Inversor Normalizadas Vetor de
Comutagao

Uin Uaon Usn Uiz U23 Us;

0 0 0 0 0 0 v

0 0 1 0 -1 1 \a

0 1 0 -1 1 0 v

0 1 1 -1 0 1 A%

1 0 0 1 0 -1 v

1 0 1 1 -1 0 v

1 1 0 0 1 -1 v

1 1 1 0 0 0 v/

O espaco das tensdes de linha geradas pelo inversor, Ujp, Up3, € U3, estd
representado na Figura C 2. Devido ao fato que uma das tensoes ¢ linearmente dependente
das outras duas, o espago das tensdes de linha do inversor pode ser representado em duas
dimensdes. Por exemplo, considerando-se um sistema de coordenadas ortogonais com as
tensoes de linha U, € Ups, tem-se que os vetores possiveis de comutagdo resultam na forma

mostrada na Figura C 3.

001 011 1
0,5
101 000 010
[ 111 o 0 Uy /V,
0,5
., 100 110 1
u23 /Vcc 1 ’ U12 /VCC

Figura C 2 — Espago das tensdes de linha em corrdenadas abc geradas pelo inversor
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Figura C 3 — Espaco das tensdes de linha em coordenadas abc geradas pelo inversor no plano formado por
Upz - Ups.

Como apresentado na Tabela C 1 as oitos possiveis combinagdes das chaves do
inversor geram 6 vetores nao nulos (Vl, vivvi Ve v6) e dois vetores nulos, v’ e v'.
Observa-se na figura abaixo que o espaco das tensdes de linha, anteriormente mostrado,
define seis (6) setores, nos quais o vetor de espago us pode-se encontrar.

Definido o espaco das tensdes de saida do inversor no sistema de coordenadas
desejado, podem ser definidas as matrizes de decomposi¢do para cada setor, uteis para o
calculo dos tempos de duracdo de cada vetor de comutacdo. Para isto, deve primeiro
definir-se a seqiiéncia de comutagdo dos vetores. A seqliéncia aqui utilizada foi
apresentada em [71], e para facilitar ao leitor, as mesmas sdo anexadas neste apéndice, e
mostradas na Figura C 5. As setas curvas na Figura C 4 indicam a ordem em que sdo
aplicados os vetores de comutagdo num setor determinado, o que define a seqiiéncia de
comutacdo, levando em conta que de um braco do inversor para outro apenas uma

comutacdo deve ser realizada.
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Figura C 4 — Espago das tensdes de linha em coordenadas abc com os seis setores definidos pelos vetores de
comutagao.

As matrizes de decomposi¢do para cada setor em fungdo da seqiiéncia de
comutacdo apresentada na Figura C 5, sdo dadas na Tabela C 2:

Tabela C 2 — Matrizes de decomposicao dos setores da Figura C 4.

Setor Matrizes de Decomposiciao
S M, =|:V1 Vz:l_l M, :Ll) ﬂ
S> M, = I:V3 v ]_1 M, = :_1 (;
Ss M, = [V3 V4:|_1 M, = :_(i _1:
S4 M, = I:VS v T M, = :_(i _;:
Ss M; = I:VS V6]_I M; = :_1 _;:
Se M, = [Vl & ]_I M = :; _ﬂ
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Figura C 5 — Resultados experimentais. De (a) a (f): Sinais de comando para as chaves Sy, S; e S5 da

Figura C 1 em cada setor da Figura C 4.
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Calculo dos tempos de duracéo

Para calcular a fracdo do periodo de comutacdo At; correspondente a cada vetor de
comutagdo, deve-se primeiro identificar a localizagdao do vetor de espaco us no espago das
tensdes de saida do inversor. Assume-se, sem perda de generalidade, que o vetor se
encontra, no setor 1, no qual a seqliéncia de comutagdo implementada ¢ a descrita na
Figura C 5(a). Essas fracdes de tempo correspondentes a cada vetor de comutacao
(Vl, V2, VO/V7) em um periodo de comutacdo Ts sdo denominadas por, At;, At e Aty,
respectivamente. Entdo, para que a tensdo média de linha sintetizada pelo inversor em um

periodo T seja igual a us, a seguinte equacao deve ser satisfeita:

VAt + VAL, + (VO ou v’ )At0 =u,T, (C1

onde,
At + AL, + Aty =T, (C2)
Uma vez que v’ e v’ sdo vetores nulos, a equagdo (C 1) pode ser reescrita na

seguinte forma matricial,
T
(v v][AL AL] =uT,. (C3)
Entdo, como os vetores v! e v? sdo linearmente independentes, as duragdes At; e At,
podem ser obtidas através da seguinte equacao:

At, . U, . T 27!
|:At2:|_Ml|:U }TS o Ml—[v v] , (C4)

23

e, finalmente, a duragao de tempo Aty obtém-se da equagao (C 2). Para se obter o maximo
indice de modulacao de amplitude do inversor dentro da regido de funcionamento linear, ¢
importante definir a magnitude do vetor de espago dentro dessa regido. Devido a que os

controladores no Capitulo 5 sdo implementados em coordenadas estacionarias a3, deve-se

encontrar a magnitude maxima do vetor na regido linear do espaco das tensdes a3 de linha.
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Para isto, ¢ preciso transformar as tensdes de linha geradas pelo inversor, dadas na
Tabela C 1, para o sistema de coordenadas af3, como mostra a equacao (C 5). A partir

desta equacdo obtém-se as tensdes de linha em coordenadas a0 como mostrado na

Tabela C 3.
.
(1) (i)

u u
o 5 \/g \/g 12 . .
Ug | = 3 0 - U, | , variando j=0...7 (C5H)
b 11 1 (LY

7 7

Tabela C 3 —Tensoes de linha em coordenadas abc e aff0. Tensdes normalizadas com
relacao a V.

Tensoes de Linha do Inversor et o Lol e B Vetor d?
em abc Comutacio
U2 Uz3 Us; Uq, Ug Uo
0 0 0 0 0 0 V0
0 -1 1 0 -2 0 v
-1 1 0 372 | 1142 0 v
-1 0 1 372 | -1/\2 0 vt
1 -1 32 | 142 0 v
1 -1 0 372 | —1/42 0 ve
0 1 -1 0 2 0 v
0 0 0 0 0 0 v/

Os vetores da Tabela C 3, definem o espago das tensdes de linha do inversor em
coordenadas estaciondrias af3, como mostra a Figura C 6. A partir desta figura, observa-se
que a regido de funcionamento linear do inversor ¢ definida pelo circulo inscrito no
hexéagono, definido pelos vetores de comutacdo em coordenadas of3. Portanto, a magnitude

do vetor de espaco uug, que resulta no maximo indice de modulagdo para a regido linear, ¢

igual ao radio do circulo inscrito no hexagono, isto ¢, +/3/2.
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-1,225

Figura C 6 — Espaco das tensdes de linha do inversor em coordenadas o.f3.

Com o intuito de verificar a teoria anteriormente exposta, a modulagdo space vector
foi implementada no DSP TMS320F241. A Figura C 7 mostra os estados de comutagao do

inversor da Tabela C 1 obtidos experimentalmente.
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| -“;I 'I oA ey ‘—'\ll!l'l]l: . ]
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. i
= = | I"|r =
“w ol ", &
L “‘ —~ _,,;ﬂi]u‘:u o Ly s a i
i, W, a
i .,
_:‘:"". 'i l‘-_
o W 1
1 . :|r [
i e 2l T
1 1 1 1 1 1 1 1 1
Chi1 500V Chz 50.0V MZ2.00ms Chil J 16 V

Figura C 7 — Resultado experimental. Espago das tensdes de saida em coordenadas estacionarias abc. Estados
de comutagao do inversor e setores de localiza¢do do vetor de referéncia.
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Apéndice D

REPRESENTACAO DE ESPACO DE
ESTADO EQUIVALENTE DO
SISTEMA AMOSTRADO OPERANDO
COM DUAS TAXAS DE

AMOSTRAGEM
e

Este apéndice descreve a representacdo de espacgo de estado equivalente na taxa de
amostragem do modelo interno Tpi, do sistema amostrado em malha fechada que opera
com duas taxas de amostragem, proposto no Capitulo 5. Esta representagdo permite obter
as funcdes de transferéncia equivalentes Gue(zmi) em (5.16), relacionada a estrutura de
controle com o PD da Figura 5.14, e em (5.22), relacionada a estrutura de controle com
realimentac¢do dos estados da Figura 5.21.

Estrutura de controle com compensador PD

Considere-se a representacdo de espago de estado da planta em eixos sincronos

dada abaixo,

X, (K+DT =Gy, X, (KT)+Hy, " uy (KT) (D 1)
onde, Gyq ¢ dada em (5.10), e H,,"" ¢ a primeira coluna da matriz Hgq em (5.10), com,
i=1,2,....8, e a equagdo de saida da planta ¢ descrita por,

Yo (KT)=Cy"V x, (KT) (D2)
onde, qu“’” ¢ a primeira linha da matriz Cyq em (5.10), com j = 1, 2, ....8. Por outro lado,

a representagdo de espaco de estado do compensador PD ¢ dada por,
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x, (K+ DT =G, x,(KT)+H, e, (KT) (D 3)

00 1
onde, G, = L O} , H, = [0} e e4(KT) ¢é o erro de tensdo do eixo “d”, dado pela seguinte

equacao:

€y (KT) =1y (KT) =y, (kT). (D 4)

A lei de controle aplicada a planta pode ser escrita da seguinte forma:

Uy (KT)=C,x.(kT)+D_e, (kKT)+u,(mT) (D53)

onde, C,=[k k,] e Dc = 0. Uni(mTp) é a agdo do controlador baseado no modelo

interno, e x.(kT) = [ed (k=1) e,(k- 2)]T . Para obter um equivalente da representagdo de

espaco de estado na taxa de amostragem do modelo interno Tpyi da planta mais o PD, as

equagdes (D 1) e (D 3) podem ser escritas na seguinte forma:

{xp(k+2)T}:{ G, H, " C, GC:I[xp(kT)}_

X, (k+2)T | |-H,C,"" Gy, G/’ x,(KT)
‘H “"C H G, H e (KT
4| ©e dq a T()] (il):| [ o )]" (D 6)
Gch _Hc qu ' qu ' ud (kT)

((R))

'H, H, ™
+ 9 nk+D+ M |u(mTy,
H :|d( ) |: 0 ml( ml)

C

Substituindo-se as equacdes (D 4) e (D 5) em (D 6), obtém-se a representacao de
espago de estado equivalente com uma uUnica taxa de amostragem do sistema da

Figura 5.18, isto ¢:
X, (k+2)T|_ Gy —qu“” CH.C,"V | H,""C, G, +qqud_q“” C, [[x,(KT) .\
X, (k+2)T | |-H Cy"" Gy -G H.Cy,"" G -H,C,,""H""C, || x.(KT)

'H,""C,H, +G, H, " H,
+ e e )+ O kD +
GH -H C,"“"H, H

Cc
B (i,1) (i,1)
qu + ququ
LD (i.1)
L _Hchq qu

:|umi (mei)

Esta tltima equagdo reescrita em uma forma compacta, resulta:
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{xp(k+2)T}=Gsr {xp(kT)

x, (k+2)T Xc(kT)} +H, 1, (k) + H ry (k+ 1)+ H Uy (M) (D7)

Finalmente, a fun¢do de transferéncia amostrada Gug(zmi) em (5.16) pode ser obtida

aplicando a transformada Z a equagao (D 7), a qual leva a:

GMF (Zmi) = Csr(lﬂl)(zmiI _Gsr )71 Hsr (D 8)
onde, C, "¢ a primeira linha da matriz C, =[0,,, I,, 0,,],coml=1,2,...10.

Estrutura de controle com compensador por realimentagéo dos estados

da planta

O procedimento para a obten¢do da representacdo de estados equivalente na
freqiiéncia de amostragem do modelo interno quando se utiliza a realimentacao dos estados
da planta ¢ similar ao caso anterior.

A representacdo de espaco de estados da planta ¢ dada pelas equagdes abaixo:

X, (K+DT =Gy, x, (KT)+Hg, uy (KT) D9)

onde, Ggq € Hyq s@o dadas em (5.10). A equagdo de saida da planta ¢ descrita por,
Ya(KT)=Cy, x,(KT) (D 10)
onde, Cyq € apresentada em (5.10).
A equacao discreta da lei de controle aplicada a planta pode ser escrita como:
udq(kT)z—Kre qu(kT)+udqmi(mei) (D 11)
Para obter um equivalente da representagdo de espaco de estado na taxa de
amostragem do modelo interno Ty, da planta mais a realimentagcdo de estados, as equagdes

(D9)e (D 11) podem ser escritas na forma apresentada em (D 12).
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x,(k+2)T ] G, -HK,G, G H,-HK H x,(KT) .
udq(k+2)T - _Krequ2+KrerKrequ _KrequHp+KrerKrer udq(kT)
H,,
(mT .
+{_Krer+I:|udqml( ml)
x, (k+2)T x, (KT)
=G H (mT
{udq(k—kz)T sr_re udq(kT) + sr_re udqml( ml) (D 12)

Finalmente, a fun¢do de transferéncia amostrada Gug(zni) em (5.22) pode ser obtida

aplicando a transformada Z a equagdo (D 12), a qual resulta em:

GMF(Zmi)zcsr(zmiI_G )_I Hsrﬁre (D 13)

sr_re

onde, a matriz C;, =[0,, 1I,, 0,,].



