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RESUMO 
ANÁLISE, PROJETO E IMPLEMENTAÇÃO DE UM 

INVERSOR PWM TRIFÁSICO PARA UPS DE MÉDIA 

POTÊNCIA  

 
   Autor: Fernando Botterón 

   Orientador: PhD. Eng. Humberto Pinheiro 

 

 O presente trabalho apresenta a análise, projeto e a implementação de um 

inversor PWM trifásico de média potência, de alto desempenho, para aplicações 

em sistemas ininterruptos de energia. Um modelo discreto do inversor PWM mais 

filtro e carga em eixos síncronos dq, que leva em conta não linearidades e atrasos 

de transporte associados, com a implementação discreta em tempo real, é 

proposto. Com o intuito de limitar a faixa dinâmica das variáveis, o modelo é 

normalizado para a sua implementação em ponto fixo em um processador digital 

de sinais. Um procedimento sistemático de projeto do filtro LC de saída, é 

apresentado, baseado em uma THD desejada da tensão de saída e ábacos 

normalizados do fator de distorção de segunda ordem, assim como da ondulação 

da corrente de alta freqüência nos indutores. As tensões e correntes são 

dinamicamente limitadas, por meio de controladores MIMO, projetados, 

utilizando-se controladores servo LQR discretos, os quais garantem estabilidade 

para o sistema em uma larga faixa de operação. O controlador proposto se baseia 
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em um laço interno de controle das correntes e em um laço externo para o controle 

das tensões, resultando em dois modos de operação. Para assegurar uma transição 

suave entre os modos de operação de tensão e corrente, um compensador MIMO 

não linear, para limitar a sobrecarga das ações integrais, é proposto. Finalmente, 

um inversor PWM de 15kVA, totalmente controlado por um DSP TMS320F241 é 

utilizado para validar a análise realizada e demonstrar o desempenho do sistema.   

 

UNIVERSIDADE FEDERAL DE SANTA MARIA PROGRAMA DE 

PÓS-GRADUAÇÃO EM ENGENHARIA ELÉTRICA 

Autor: Fernando Botterón 

Orientador: PhD. Eng. Humberto Pinheiro 

Título: Análise, projeto e implementação de um inversor PWM trifásico para UPS 

de média potência. 

            Dissertação de Mestrado em Engenharia Elétrica. 

Santa Maria, 31 de julho de 2001. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 ix 

ABSTRACT 
ANALYSIS, DESIGN AND IMPLEMENTATION OF A 

THREE-PHASE PWM INVERTER FOR MEDIUM 

POWER UPS  

 
  Author: Fernando Botterón 

  Research Supervisor: Humberto Pinheiro, Ph.D. 

 

This work presents analysis, design and implementation of a three-phase 

PWM inverter for medium power high performance UPS applications. An 

accurate state space discrete model of the PWM inverter-filter-load in dq 

synchronous frame, which takes into account non-linearities and propagation 

delays associated with a real time digital implementation, is developed. In order to 

limit the variables dynamic ranges, a linear transformation that normalizes the 

circuit variables is applied to the developed model. A systematic design procedure 

for the output LC filter, aiming to satisfy both the output voltage total harmonic 

distortion (THD) and maximum peak-to-peak inductor ripple is presented. 

The output voltages and inductors currents are dynamically limited by 

means of MIMO discrete controllers, which have been designed using optimal 

servo linear quadratic approach. With these controllers, stability for the system in 

a larger operating range is ensured. The proposed controller is comprised in an 

inner current loop and an outer voltage loop, which results into two operation 

 



 x 

modes. In order to ensure smooth transitions between these modes, a nonlinear 

MIMO anti-windup method is proposed to update the servo variables. A 15kVA 

PWM inverter fully controlled by the DSP controller TMS320F241 has been used 

to validate the proposed method and to demonstrate the performance of the 

system.   

UNIVERSIDADE FEDERAL DE SANTA MARIA PROGRAMA DE 

PÓS-GRADUAÇÃO EM ENGENHARIA ELÉTRICA 

Author: Fernando Botterón 

Research Supervisor: Humberto Pinheiro, Ph.D. 

Title:   Analysis, design and implementation of a three-phase PWM inverter for 

medium power UPS. 

            Master Thesis on Electrical Engineering. 

Santa Maria, July 31, 2001. 
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Capítulo 1  

INTRODUÇÃO 

Nas últimas décadas, vem ocorrendo um aumento significativo na 

demanda de energia elétrica devido ao aumento da população e das indústrias. 

Este crescimento não é acompanhado na mesma proporção pelas empresas 

geradoras de energia elétrica, o que ocasiona cortes inesperados do fornecimento 

energético. Além disto, a qualidade da energia elétrica é comprometida devido à 

presença de distúrbios nas tensões, que são gerados na maioria dos casos pelos 

consumidores ou por sinistros no sistema. Os distúrbios geralmente encontrados 

em um sistema de distribuição de energia elétrica são: sobre-tensões e sub-tensões 

por um ou mais ciclos, picos rápidos de tensão de valores muito elevados, 

resultantes de descargas atmosféricas, transitórios de chaveamento realizados por 

disjuntores ou fusíveis de alta potência que alcançam tensões muito elevadas, com 

duração 10 a 100 ms, ruídos por interferência eletromagnética (EMI – 

Electromagnetic Interference) devido a fontes chaveadas, controladores de 

velocidade de motores, comunicação por portadora na rede de potência, etc., [69]-

[75]. 

Portanto, mesmo que esforços para melhorar a qualidade de energia 

estejam sendo realizados, a fim de mitigar alguns desses problemas, por exemplo, 

e de normas mais exigentes impostas ao consumidor [39], ainda a energia que está 
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disponível nas redes de distribuição não é de qualidade aceitável para algumas 

aplicações [38]. Tais aplicações são, por exemplo, aquelas em que consumidores 

trabalham com equipamentos caracterizados como cargas críticas, como sistemas 

de comunicação e computadores em aeroportos, equipamentos hospitalares, 

estações de trabalho e servidores com banco de dados, em centros 

computacionais, que necessitam um fornecimento ininterrupto de energia elétrica. 

Nestes casos, as fontes ininterruptas de energia (UPS – Uninterruptible Power 

Supplies) são uma solução apropriadas para fornecer operação ininterrupta de 

energia elétrica. Entre os diferentes tipos de UPS, encontram-se os conjuntos 

motores-geradores e as UPS estáticas. As últimas são o foco do trabalho da 

dissertação em questão. 

As UPS estáticas representam uma grande parte dos sistemas de 

alimentação ininterruptos usados atualmente. Essas UPS são utilizadas para suprir 

faltas de curta duração (inferiores a 4 horas), numa larga faixa de potências, desde 

centenas de VA até alguns MVA [38], oferecendo desempenho e confiabilidade 

elevados em volumes significativamente menores, se comparados com os 

conjuntos motores-geradores. 

Uma UPS estática, de agora em diante denominada simplesmente 

UPS, geralmente é composta de um retificador, que converte as tensões alternadas 

de alimentação em corrente contínua (CC), um banco de baterias para armazenar 

energia, e um inversor, que produz a tensão alternada para alimentar a carga 

crítica. Destes três elementos, o inversor ou conversor CC/CA é o principal 

elemento que determina as características da tensão fornecida para a carga crítica. 
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Para atender às exigências requeridas, o projeto de uma UPS, de 

elevado desempenho, deve ter uma baixa taxa de distorção harmônica (THD – 

Total Harmonic Distortion), tanto para cargas lineares como para não lineares, 

resposta transitória rápida sem sobre-elevações nem oscilações quando ocorrer 

transitórios bruscos na carga; boa regulação da tensão de saída em toda a faixa de 

carga (desde vazio até a plena carga) e proteção contra curto-circuitos que, por 

ventura, venham a ocorrer na carga. Também, é importante que apresente alta 

eficiência e custos reduzidos. 

1.1    Revisão histórica 

Com o objetivo de atender às especificações de desempenho de 

uma UPS, esforços têm sido realizados, nas últimas duas décadas, por 

pesquisadores da área da eletrônica de potência [3]-[7]-[9]-[23]-[35] e controle 

[11]-[41]-[43]-[53]-[68], para serem obtidos inversores de tensão com baixa 

distorção harmônica e elevado desempenho. 

Dentre os controladores propostos destacam-se os denominados  

bang – bang, nos quais a tensão de saída é comparada com a referência senoidal, 

gerando um erro de saída, que, após passar por um bloco de histerese, determina o 

modo de chaveamento do inversor. Esse tipo de controlador foi largamente 

utilizado devido a sua simplicidade e robustez [46]-[48]. Tal controlador pode ser 

distinguido na família dos controladores por modos de deslizamento, 

particularmente atrativos para controle de sistemas não lineares [5]-[37]-[59]-

[66]-[71]. Apesar das características de robustez, invariância paramétrica e 
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simplicidade, esses controladores geralmente resultam com operação em 

freqüência variável, o que pode ser indesejável em algumas aplicações. A 

implementação desta técnica de controle, realizada em muitos casos de forma 

analógica, apresenta algumas desvantagens como, por exemplo, a necessidade de 

elevadas freqüências de chaveamento e o fato de as harmônicas ficarem 

espalhadas em uma grande faixa do espectro de freqüência. Para superar essas 

desvantagens e operar com freqüência fixa, modificações na largura da histerese 

ou a introdução de distúrbios foram propostos, entretanto, geralmente isto resulta 

em um aumento significativo da complexidade ou da perda de robustez [26]-[72].  

Os controles analógicos são ainda muito utilizados [36] para o 

controle de conversores estáticos, mas apresentam desvantagens com relação à 

variações paramétricas dos componentes, maior susceptibilidade a EMI e RFI, se 

comparados com a implementação digital. Com o surgimento dos 

microprocessadores digitais nos anos ‘80, significativos foram os avanços 

realizados na área de controle e comando de conversores estáticos. A utilização de 

microprocessadores elimina muito dos problemas que surgem na utilização de 

circuitos analógicos, oferecendo melhoras na manufatura do equipamento, 

confiabilidade, manutenção e flexibilidade de reconfiguração. 

Com relação às técnicas de controle digital [44] aplicadas a 

inversores monofásicos e trifásicos, uma das mais utilizadas é a técnica de 

controle deadbeat. Este controlador tem a desvantagem de ser extremamente 

sensível a variações paramétricas da planta . Gokhale et al [27] propõem, na 

literatura, um inversor PWM monofásico, com controle da tensão de saída, 
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implementado num microprocessador de 16 bits, com periféricos adicionais para 

implementar a interfase com o circuito de potência. Os resultados experimentais 

obtidos apresentam uma forma de onda senoidal com aceitável distorção 

harmônica para carga linear. Os resultados satisfatórios obtidos devem-se, 

principalmente, à utilização de um filtro LC de elevados peso e volume.  

Kawamura e Haneyoshi [45] apresentam a mesma técnica de controle utilizando 

só um sensor de tensão e utilizando estimação de parâmetros da planta, aplicado a 

um inversor de tensão monofásico. Kawamura e Ishihara [47] propõem um 

controle deadbeat digital em alta freqüência para controle de inversores PWM 

trifásicos, com freqüências de amostragem elevadas. Os resultados em 

comparação com [45] são significativamente melhorados com um THD reduzido. 

A implementação do controle é realizada com um processador digital de sinais, 

DSP (Digital Signal Procesing), e com um outro microprocessador para 

implementar o padrão de pulsos PWM. A conversão analógico-digital é realizada 

com um circuito integrado dedicado. Necessita, portanto, de três dispositivos 

discretos para implementação do controle do inversor. Kükrer [49] apresenta a 

técnica deadbeat aplicada a um inversor trifásico com modulação space vector, 

alimentando cargas resistivas, bem assim como o funcionamento sem carga. A 

resposta é pouco amortecida com reduzida taxa de distorção harmônica. 

Novamente, para reduzir a sensibilidade paramétrica, é utilizado um filtro LC com 

valores de indutância e capacitância elevados. Cho et al [17] apresentam um 

controlador digital deadbeat modificado. Um observador de distúrbios para 

estimar a corrente de carga é proposto com o objetivo de reduzir a sensibilidade a 
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variações paramétricas. Ito e Kawauchi [40] propõem um controlador deadbeat 

discreto para inversores PWM trifásicos implementado em DSP. Neste caso, é 

utilizada a medida da corrente nos capacitores de filtro, amostrada quatro vezes 

num período, o que leva a obter uma boa performance. Os parâmetros do filtro são 

aceitáveis desde que são valores relativamente pequenos para os resultados 

obtidos, entretanto não é apresentado um procedimento sistemático de projeto. 

Além disso, a modulação PWM, a uma freqüência 4 vezes maior do que a 

amostragem foi implementada com um hardware adicional (FPGA). Finalmente, 

mesmo assim, com a necessidade de medir as correntes, o esquema proposto não 

apresenta proteção de curto-circuito. 

Outras técnicas de controle discreto, como o controle repetitivo e o 

OSAP (One Sampling Ahead Preview), são apresentadas na literatura. O 

controlador repetitivo apresenta a característica de reduzir o erro de regime 

permanente, devido a cargas chaveadas “periódicas”, tais como retificadores ou 

cargas controladas por triacs, mas não possui resposta rápida para cargas 

variáveis. Para solucionar este problema, o OSAP é utilizado junto ao repetitivo. 

Entretanto, o controlador OSAP necessita de um conhecimento a priori dos 

parâmetros da planta, o que torna o desempenho destas técnicas muito sensível às 

variações paramétricas do controle. Haneyoshi et al [32] propõem uma técnica de 

controle repetitivo com controlador OSAP para inversores PWM monofásicos, 

que reduz o erro de regime permanente causado por cargas cíclicas, apresentando 

baixa sensibilidade a variações paramétricas ao custo de utilizar um filtro LC 

volumoso. Rech et al [68] realizam uma comparação de três técnicas de controle: 
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OSAP com repetitivo, PID-feedforward preditivo com controlador repetitivo e o 

controlador repetitivo baseado em estados auxiliares. Os três esquemas de 

controle podem minimizar as distorções periódicas produzidas por distúrbios de 

carga “periódicos”, mas apresentam elevada THD quando incluídas dinâmicas não 

modeladas, principalmente o OSAP com repetitivo. Os mesmos esquemas foram 

implementados experimentalmente num inversor PWM monofásico com bons 

resultados para carga linear e carga periódica conhecida, utilizando-se um micro-

controlador de baixo custo. Diante do problema apresentado anteriormente, das 

dinâmicas não modeladas, Gründling et al [29] propõem um controlador robusto 

por modelo de referência adaptativo (RMRAC), incluindo o controlador 

repetitivo. Este controlador assegura a robustez e a estabilidade do sistema a 

variações paramétricas e a dinâmicas não modeladas, eliminando de forma efetiva 

as distorções periódicas da forma de onda da tensão de saída. No entanto, a 

relativa complexidade deste controlador pode impossibilitar sua implementação 

em um micro-controlador ou DSP. Trabalhos relacionados foram apresentados em 

[12] e em [13]. Um regulador quadrático linear adaptativo discreto (ADLQR), 

associado com o repetitivo e um identificador de parâmetros (RLS – Recursive 

Least Squares) da planta para diferentes condições de carga, é apresentado em 

[58]. O controlador apresenta relativa robustez e boa resposta tanto para cargas 

lineares assim como para cargas não lineares. 

Recentemente, controladores, utilizando PI discretos em eixos 

síncronos dq, foram propostos, incluindo controle de tensão e de corrente [18], 

utilizando em alguns casos observadores de estado preditivos [16]. Em ambos os 
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casos, os resultados obtidos são aceitáveis, entretanto não apresentam proteção 

contra curto-circuito. Também foram apresentadas estratégias de controle não 

linear [15], baseadas em retroação de estados, que permitem o desacoplamento 

das variáveis em dq. Um observador de distúrbios de carga é utilizado para 

estimar as tensões de saída. 

Para atender às especificações de confiabilidade da UPS, um 

controle de corrente em sistemas de alta performance é uma parte essencial de um 

sistema de controle aplicado a inversores monofásicos ou trifásicos, 

principalmente quando são de elevada potência. O desempenho do controle de 

corrente determina a performance do sistema como um todo, requerendo respostas 

transitórias rápidas e bem amortecidas com erro de regime permanente nulo, para 

proteger contra sobrecarga e curto-circuito. Além disso, um esquema amplamente 

utilizado para um controlador de corrente de alta performance é o regulador em 

eixos síncronos dq, onde as grandezas a serem reguladas são quantidades CC 

(corrente contínua). 

A falta de controles dedicados de corrente para proteção em 

condições de funcionamento anormais, como é o caso de curto-circuito e 

sobrecarga, não são abordados na revisão bibliográfica realizada. Diante disto, 

podem ocorrer problemas de sobrecarga das ações integrais do controlador (PI ou 

sistemas servos), os quais não foram adequadamente abordados até o momento. 

Problemas de sobrecarga dos integradores, também podem acontecer durante os 

transitórios de partida e de desligamento da UPS. Esse problema faz com que as 
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ações de controle assumam valores inadmissíveis, o que é indesejável em 

implementações discretas. 

Com base nas afirmações descritas no parágrafo anterior, neste 

trabalho será abordado o problema do controle da corrente e tensão de um 

inversor PWM trifásico de média potência, considerando-se o funcionamento 

desde a operação a vazio até o curto-circuito. 

1.2    Objetivos do trabalho 

Nesta dissertação, serão apresentados a análise, o projeto e a 

implementação experimental de um inversor trifásico PWM de média potência, 

para aplicação em UPS, com controlador discreto de tensão e corrente projetados 

de uma forma sistemática. Como objetivos específicos têm-se: 

(i) Obtenção do modelo discreto amostrado e amostrado simplificado do 

inversor PWM trifásico. 

(ii) Obtenção de um procedimento de projeto adequado para o filtro LC 

de saída, com base em uma THD desejada da tensão de saída, juntamente com 

ábacos de DF2 (Fator de distorção de segunda ordem) e de ondulação máxima de 

alta freqüência, da corrente no indutor. 

(iii) Realizar o projeto do controlador interno de corrente e externo de 

tensão, em termos dos erros das variáveis medidas, obtendo-se como resultado um 

problema simples de retroação de estados. 
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(iv) Apresentar o procedimento de cálculo das matrizes de ganho de 

retroação, utilizando a técnica sistemática do controlador ótimo discreto LQR 

(Linear Quadratic Regulator). 

(v) Analisar o impacto da performance do filtro de saída do sistema em 

malha fechada. 

(vi) Apresentar o projeto do compensador da sobrecarga das ações 

integrais para as malhas de corrente e de tensão, e resultados experimentais 

relacionados.  

(vii) Investigar os aspectos práticos relacionados com a implementação 

digital do controlador proposto. 

(viii) Validar a análise e projeto realizado mediante resultados 

experimentais. 

1.3    Organização da Dissertação 

No Capítulo 1, apresenta-se uma breve introdução sobre os 

problemas energéticos e a necessidade de utilização dos sistemas de alimentação 

ininterrupta para cargas críticas, assim como as características que estes sistemas 

devem possuir para atender às especificações requeridas. Além disso, realiza-se 

uma revisão bibliográfica de trabalhos publicados na literatura que tratam de 

inversores monofásicos e trifásicos PWM, utilizando diversas leis de controle 

propostas, implementadas em forma analógica e discreta. 
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No Capítulo 2, o modelo exato do inversor trifásico PWM com 

filtro e carga é investigado e um modelo simplificado discreto é proposto. 

No Capítulo 3, um procedimento de projeto sistemático do filtro 

LC de saída trifásico é proposto. Três diferentes filtros são projetados 

No Capítulo 4, realiza-se o projeto dos controladores de corrente e 

tensão por retroação de estados, utilizando-se sistemas servos para eliminar o erro 

de regime permanente. As matrizes de ganho de retroação são projetadas pela 

técnica do controlador ótimo discreto LQR. Uma análise da performance deste 

controlador aplicado a cada um dos três filtros projetados no Capítulo 3, é 

apresentada. 

No Capítulo 5, o compensador da sobrecarga da ação integral para 

o inversor funcionando em modo corrente e em modo tensão, é abordado. 

No Capítulo 6, uma descrição do algoritmo implementado é 

apresentada, assim como detalhes de algumas sub-rotinas que mereçam uma 

análise em particular.  

Por último, é apresentada no Capítulo 7 uma breve descrição do 

protótipo, circuitos de medição e DSP utilizados na implementação.  

Para finalizar, as conclusões gerais do trabalho são apresentadas.  
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Capítulo 2  

CONVERSOR DE TENSÃO 
CC/CA TRIFÁSICO 

2.1 Introdução 

Neste capítulo, será investigada a modelagem discreta de um 

inversor de tensão trifásico, seguido de um filtro LC e a carga, no sistema de 

coordenadas de eixos girantes dq. Além disso, será apresentado um modelo 

amostrado simplificado do inversor que será posteriormente utilizado no projeto. 

Resultados de simulação são apresentados para validar as análises realizadas.  

2.2 Modelagem da Planta 

2.2.1    Modelagem do filtro LC e a carga 

Seja então um típico inversor trifásico de três fios com filtro LC, 

onde a carga é considerada como distúrbio (Figura 2.1).  O barramento CC, 

geralmente tem baixa impedância e pode ser considerado como uma fonte de 

tensão ideal. 

Mediante a aplicação das leis de Kirchhoff, pode-se obter a 

equação de estado (2.1), que descreve o comportamento do filtro trifásico e da 

carga. 
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Figura 2.1 –  Circuito do inversor e filtro de saída utilizado para modelar o 

sistema  

)()()()( tttt w Fu B x Ax ++=&  (2.1) 

As matrizes A, B e F para o circuito da figura, são apresentados no Apêndice A. O 

vetor de estado x é formado pelas correntes de linha e as tensões de fase, ou seja; 

T

x 



= cbacba vvviii

 
(2.2) 

Por outro lado, o vetor u representa a tensão aplicada pelo inversor no filtro 

trifásico e w o vetor de distúrbios, cujos componentes são considerados fontes de 

correntes alternadas. Esses vetores são dados por: 

T

u 



= pwmpwm uu 2312

T

w 



= ocoboa iii . (2.3) 

Deve-se ressaltar que, com o intuito de reduzir o número de sensores, as 

grandezas medidas na prática são as duas correntes de linha, ia e ib e as duas 

tensões de linha vab e vbc. Para se obterem as tensões de fase, é realizada 

numericamente uma transformação linear de grandezas de linha para grandezas de 

fase, tendo como condição que para um inversor trifásico três fios, a soma vetorial 

das tensões de linha é sempre igual a zero, ou seja: 
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2.2.2    Normalização de variáveis 

Com o objetivo de reduzir a faixa dinâmica das variáveis para a 

implementação em um DSP, principalmente para o caso onde a unidade aritmética 

lógica trabalha com ponto fixo, as mesmas são normalizadas com relação a um 

valor base, ou seja:                    

base
n

base
n I

ii
V

vv ==  

Os valores base podem ser escolhidos como os valores nominais do sistema, ou 

outros valores de tensões e corrente que simplifiquem a implementação do 

controlador. A faixa dinâmica das variáveis depende dos valores base utilizados e 

dos diferentes pontos de operação do conversor. Atenção especial deve ser tomada 

quanto a implementação em ponto fixo, para garantir a apropriada operação do 

algoritmo. Essa faixa dinâmica deve ser compatível com o formato escolhido para 

representar as variáveis em ponto fixo. O formato utilizado na implementação é 

chamado de Qx, onde “x” pode tomar valores de 0 a 15 (para o caso em que o 

processador trabalha com palavras de 16 bits), dependendo de onde for colocado o 

ponto decimal. Para a maioria dos cálculos implementados, foi utilizado o formato 

Q12, o qual apresenta um bom compromisso entre resolução e faixa dinâmica. No 

formato Q12, 12 bits são utilizados para a parte fracionária e 4 bits para a parte 

inteira, incluindo o sinal. Assim, a faixa dinâmica do formato Q12 é de , com 7±
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uma resolução de 0,000244. Isto significa, por exemplo, que, se a tensão de linha 

de saída é de 220V e o valor base escolhido é de 311V, a tensão de linha é 

repressentada dentro do DSP pelo valor em p.u. de 0,7074 com uma resolução de 

53,7mV. 

A normalização pode ser representada de uma forma compacta, 

através da transformação linear Tn, descrita no Apêndice A, ou seja: 

),()( tt xTx nn =  (2.5) 

)()( tt xTx nn && = . (2.6) 

Portanto, a equação de estado (2.1) do sistema, agora normalizada, toma a 

seguinte forma: 

.)()(  )()( tttt FwTBuTAxTx nnnn ++=&  (2.7) 

Desde que a matriz Tn é diagonal, com elementos na diagonal principal não nulos 

a equação (2.5) pode ser reescrita da seguinte forma: 

.)()( tt n
-1

n xTx =  (2.8) 

Ainda, para a ação de controle u e para o vetor de distúrbios w tem-se: 

)()( tVt base nuu =     w                )()( tIt base nw= (2.9) 
 

Substituindo as equações (2.8) e (2.9) em (2.7), tem-se a equação de estado da 

planta normalizada, dada pela equação (2.10), e as matrizes normalizadas em 

(2.11), ou seja: 

       x ,            )()(  )()( tItVtt basebase nnnnn
-1

nnn wFTuBTxATT ++=& (2.10) 

   

basebase IV FTFBTBATTA nnnnnnn === -1 . (2.11) 

Finalmente, a equação de estado da planta normalizada toma a seguinte forma: 
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.)()(  )()( tttt nnnnnnn wFuBxAx ++=&  (2.12) 

2.2.3    Modelo de espaço de estado do filtro mais a carga em 
eixos girantes dq 

Com o objetivo de trabalhar com grandezas contínuas e com isso 

transformar o problema de síntese de grandezas trifásicas equilibradas em um 

problema de regulação, será realizada a transformação do filtro mais a carga para 

eixos girantes dq [25]-[31]-[70].  

Após fazer a transformação das tensões de linha para tensões de 

fase, através de (2.4), são realizadas as transformações αβ para desacoplar o 

sistema trifásico e a transformação dq. Essas transformações são dadas pelas 

seguintes equações matriciais: 

- Transformação abc para αβ : 
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αβT  (2.13) 

onde, 
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αβT  (2.14) 

- Transformação αβ para dq: 














θ=















β

α

v
v

k
v
v

q

d T))((dqT  (2.15) 

onde, 
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θθ−
θθ

=
))((cos))((sen
))((sen))((cos

)(
tt
tt

tdqT   (2.16) 

e θ(t) = ωt para operação com freqüência constante, sendo ω = 2πf , onde f é a 

freqüência da fundamental da tensão de saída em Hz. Aplicando estas 

transformações na equação (2.12), obtém-se a equação (2.17) normalizada, 

correspondente ao modelo em eixos girantes dq do filtro mais a carga 

),()()()( tttt dqdqdqdqdqdqdq wFuBxAx ++=  (2.17) 

onde, . 
T

dq

T

dq

T

dq wux 



=



=



= oqodqpwmdpwmqdqd IIuuiivv

A equação (2.17) pode ser representada através de um circuito 

equivalente em coordenadas dq que é mostrado na Figura 2.2. Note que udpwm e 

uqpwm são as tensões produzidas pelo inversor, transformadas para os eixos dq 

usando as transformações dadas por (2.4), (2.13) e (2.15).  
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iiqq  

ωω CCvvqq  

−−ωω CCvvdd  

vvdd  

vvqq  

IIoodd  

IIooqq  

 
Figura 2.2 – Circuito Equivalente em eixos síncronos dq do filtro LC e a carga. 
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O detalhe do desenvolvimento para chegar na equação (2.17) é 

apresentado no Apêndice A. Na próxima seção, a modelagem do inversor PWM 

trifásico de tensão em coordenadas dq será apresentada. 

2.3 Modelagem do Inversor PWM em coordenadas 
de eixos girantes dq 

Nessa seção, será realizada a modelagem do inversor trifásico 

PWM em coordenadas girantes dq, que inclui os efeitos da modulação PWM 

utilizada e da amostragem. Será considerada a estratégia de modulação space 

vector com uma seqüência de chaveamento centralizada, [3]-[9]-[67]. 

A Figura 2.3 mostra a representação do inversor PWM com 

modulação do tipo space vector em coordenadas girantes dq. Observe que udpwm(t) 

e uqpwm(t) são tensões descontínuas que resultam da transformação das tensões 

PWM u12pwm e u23pwm para eixos girantes utilizando (2.14) e (2.16). 

IInnvveerrssoorr   
ee  

SSVVMM
  

  ddqq  
 

ααββ  

ud(kT) 
uq(kT) 

 
TTppwwmmMMii

--11  

       

t1(kT) 

θ(kT) 

s1i aabbcc  
  

                      ααββ  

uα(t) ααββ  
  
                        ddqq  

udpwm(t) 

θ(t) 

uα(kT) 

uβ(kT) t2(kT) 
s2i 
s3i uβ(t) uqpwm(t) 

 
Figura 2.3 – Diagrama de blocos em malha aberta da planta 

Um procedimento rigoroso, do ponto de vista matemático, para 

obter-se o modelo em questão, exige aplicar na planta em eixos girantes dq as 

ações de controle reais udpwm e uqpwm, o que significa levar em conta o padrão de 

modulação aplicado pelo inversor em cada um dos 6 setores em que se encontra o 

vetor uαβ. Portanto, deve-se achar a relação que existe entre udpwm(t) - uqpwm(t) e 

ud(kT) – uq(kT), para assim poder incluir os efeitos da modulação e da 
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amostragem. A mesma pode ser encontrada, considerando-se a contribuição de 

cada bloco da Figura 2.3.  

Aplicando a transformada inversa dq nas componentes das ações de 

controle discretas ud(kT) e uq(kT), obtém-se as componentes uβ(kT) e uα(kT), ou 

seja: 

T))((T)(-T))((T)(T)(α ksenkukcoskuku qd θθ= , (2.18) 

T))((T)(T))((T)(T)(β kcoskuksenkuku qd θ+θ= . (2.19) 

Note que, para realizar estas transformações, o ângulo θ(kT) discreto mostrado 

abaixo, deve ser utilizado. 

 

θ(t) 

t 

θ(t) 

θ(kT) 

 
Figura 2.4 - Representação do ângulo teta discreto utilizado na implementação 

real 

As componentes uα(kT) e uβ(kT) devem ser mantidas constantes por um período 

de chaveamento, função que é realizada pelos tempos t1(kT) e t2(kT), os quais 

determinam a duração dos vetores de chaveamento de estado. 

Da teoria de modulação space vector [81] estes tempos são 

calculados pela seguinte equação: 
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T)(

β
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1

ku
ku

kt
kt

ipwmM . (2.20) 

Onde Mi é uma matriz de 2×2 que contém os vetores de chaveamento de estado 

switching state vectors, e o subíndice i indica o setor. Em uma forma compacta, a 

equação (2.20) pode ser reescrita da seguinte maneira: 

〉〈= αβ1 um ,kt ipwmTT)(1 , (2.21) 

〉〈= αβ2 um ,kt ipwmTT)(2 , (2.22) 

T)(T)(TT)( 210 ktktkt pwm −−= . (2.23) 

Onde m1i e m2i são vetores linha, associados a primeira e à segunda linha da 

inversa de Mi. O primeiro subíndice em m1i indica a correspondente linha e o 

segundo o setor em questão. O vetor uαβ  é um  vetor coluna, cujos elementos são 

uα(kT) e uβ (kT). 

Na Figura 2.5 são mostrados os tempos de duração calculados com 

as equações (2.21), (2.22) e (2.23) (neste caso para o setor 1), nos quais são 

aplicados os vetores de chaveamento de estado, utilizando-se uma seqüência de 

chaveamento simétrica, [81]. 

Por sua vez, os tempos t1(kT) e t2(kT) estão relacionados com as 

componentes ud(kT) e uq(kT), mediante a matriz de transformação Tdq(θ(kΤ)), 

como mostram as equações (2.24) e (2.25). 
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Figura 2.5 – Padrão de modulação para o setor 1, mostrando a variação no tempo 
dos sinais pulsantes em um período de amostragem e de um período para outro. 

〉θ〈= T)(T))((TT)(1 kk,kt pwm dqdq11 uTm  (2.24) 

〉θ〈= T)(T))((TT)(2 kk,kt pwm dqdq21 uTm  (2.25) 

Pode-se observar que os tempos t1(kT), t2(kT) e conseqüentemente as tensões 

aplicadas pelo inversor dependem da seqüência de chaveamento adotada e do 

setor do hexágono onde o vetor uαβ(kT) se encontra. Portanto, pode-se afirmar que 

as tensões aplicadas pelo inversor podem ser expressas pelas seguintes equações: 

)T),θ(T),(T),((11 tkkukugs qdii = , (2.26) 

)T),(T),(T),((22 tkkukugs qdii θ= , (2.27) 

)T),(T),(T),((33 tkkukugs qdii θ= . (2.28) 

Onde, g1i, g2i e g3i são funções escalares não lineares em abc. O primeiro 

subíndice indica o ponto central correspondente a cada perna do inversor e o 

segundo indica o setor. Agora, para obter-se udpwm e uqpwm, as equações (2.26), 

(2.27) e (2.28) devem ser transformadas para αβ e dq utilizando (2.14) e (2.15), 

como mostrado em (2.29): 
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Finalmente, as ações de controle udpwm(t) e uqpwm(t) podem ser expressas mediante 

a seguinte equação: 














=














=

)),(θT),(θT),(T),((
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ttkkukug
ttkkukug

tu
tu

qdqi

qddi

qpwm

dpwm
dqu ,  (2.30) 

onde gdi e gqi são funções escalares não lineares em dq. Na Figura 2.6, são 

mostrados os resultados de simulação das variáveis discretas e contínuas, em 

relação ao diagrama de blocos da Figura 2.3. Para uma representação mais clara 

das variáveis, escolheu-se, para a simulação, uma relação de modulação de 

freqüência (mf) baixa, e, 

- ud(kT), uq(kT), uα(kT) e uβ(kT) são variáveis discretas provindas do 

algoritmo de controle, 

- t1(kT) e t2(kT) são os tempos que, mediante a técnica de modulação, 

permitem, da mesma forma que um retentor de ordem zero, que uα(kT) e 

uβ(kT) sejam mantidas constantes durante um período de chaveamento, 

- s1i, s2i e s3i representam os sinais de comando do inversor, 

- u12pwm e u23pwm, são as tensões de linha produzidas pelo inversor e 

aplicadas no filtro e carga, 

- uα e uβ são variáveis intermediárias, utilizadas para obter as ações de 

controle pulsantes udpwm(t) e uqpwm(t). 
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Figura 2.6 – Resultados de simulação matemática. Sinais correspondentes às 

variáveis do diagrama de blocos da Figura 2.3 
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Com o intuito de obter o modelo discreto, a equação (2.17) deve ser 

solucionada do início até o fim do período de amostragem, considerando a udq 

como dado em (2.30). Como essa equação é linear e invariante no tempo, a sua 

solução é dada por:  

τT)(

ττ),(T)()T)1((
T1(

T

)T1((

T1(

T

)T1((T

dke

dekek
)k

k

)k

)k

k

)k

∫

∫
+ τ−+

+ τ−+

+

+⋅+=+

dqdq
A

dqdq
A

dq
A

dq

wF

uBxx

dq

dqdq

.  (2.31) 

Apesar de (2.31) resultar em um modelo discreto do inversor PWM mais filtro e 

carga em coordenadas dq, a sua solução é dificultada pela não linearidade da ação 

de controle, udq(· , τ). 

  As Figura 2.7 e Figura 2.8 mostram as correntes id e iq, e udpwm e 

uqpwm, bem como id(kT) e  iq(kT), quando a amostragem é realizada na metade do 

período de chaveamento. Pode-se observar que, desta forma, a corrente é 

amostrada em um valor, correspondente ao seu valor médio, em um período de 

chaveamento. 

  

       id 

   
 id(kT) 

udpwm 

kT (k+1)T 

  
Figura 2.7 – Resultados de simulação matemática. Corrente id e tensão udpwm 
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Figura 2.8 – Resultados de simulação matemática. Corrente iq e tensão uqpwm 

Com o intuito de simplificar a solução de (2.31), é razoável 

substituir udpwm(t) e uqpwm(t) pelo seu valor médio, sobre um período de 

chaveamento, com base nas seguintes hipóteses: (i) - As variáveis, tensões e 

correntes, são amostradas em um valor que corresponde ao seu valor médio em 

um período de chaveamento, (ii) - considerando que a ondulação das variáveis é 

pequena devido as características passa baixas do filtro LC de saída, fazendo com 

que o valor médio e o valor instantâneo das mesmas seja aproximadamente igual 

em um período de chaveamento. Esses valores médios serão chamados de 

)(tudpwm  e )(tuqpwm . 

Ainda, se o valor do período de chaveamento Tpwm for pequeno, 

θ(t) é aproximadamente igual a θ(kT) durante um período de chaveamento, e os 

blocos de transformações “dq para αβ” e “αβ para dq” do diagrama de blocos da 

Figura 2.3 se cancelam. O bloco que realiza o cálculo dos tempos do space vector 

pode ser substituído por um “zero order hold ”ou retentor de ordem zero, e os 
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blocos relacionados ao SVM/inversor e a transformação de abc-αβ, podem ser 

substituídos por um ganho proporcional à tensão do barramento CC; passando o 

inversor a ter a seguinte forma simplificada: 

 ud(kT) 

uq(kT) 

udpwm(t) 

uqpwm(t) 

 

ZZOOHH  
       

VVddcc  
T 

T  
Figura 2.9 – Diagrama de blocos do modelo discreto simplificado do inversor 

2.4 Discretização da Planta 

2.4.1 Obtenção da equação de estado discreta 

Para a obtenção do modelo discreto, é importante que se leve em 

conta o tempo necessário para o processador calcular a lei de controle, aqui 

denominado por “Td”, o qual pode chegar a ser da ordem de grandeza do período 

de amostragem total “T”, dependendo da velocidade de cálculo do processador 

utilizado. A Figura 2.10 mostra que para o caso, esse tempo, é igual a metade do 

período PWM. Alem disto, observa-se que a ação de controle aplicada pelo 

inversor no filtro de saída, durante o intervalo de amostragem kT, não depende só 

da ação de controle atual udq(kT), mas também da ação de controle anterior, isto é 

udq[(k-1)T], a qual deve ser considerada no modelo discreto de espaço de estado.  

Segundo o esquematizado na Figura 2.10, pode-se inferir que o 

diagrama de blocos correspondente ao modelo discreto proposto do inversor 

PWM deve ser modificado para contemplar o tempo de atraso Td de cálculo do 

processador. 
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Figura 2.10 – Ação média de Controle e Instantes de Amostragem relacionados ao 

padrão PWM aplicado pelo inversor. 

A Figura 2.11 mostra o diagrama de blocos, onde o tempo de processamento Td, é 

modelado, introduzindo um atraso de transporte e-sTd. 
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Figura 2.11– Diagrama de blocos que representa o modelo discreto proposto do 

inversor PWM incluíndo o atraso de transporte 

Em concordância com a Figura 2.9, o diagrama de blocos do modelo discreto 

simplificado do inversor levando em consideração o atraso de transporte fica: 

 ud(kT) 

uq(kT) 

udpwm(t) 

uqpwm(t) 
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Figura 2.12 – Diagrama de blocos do modelo discreto simplificado proposto 
incluíndo o atraso de transporte 
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Com o objetivo de obter a equação de estado discreta, iremos 

solucionar a equação diferença entrada-estado, do início até o fim do intervalo de 

discretização, onde o inversor será modelado com base na Figura 2.12, isto é: 

∫

∫
− τ−−

τ−

τ+

+−τ+=+

d d

d

TT

0

)T(T

T

0

)(TT

T)(

)T)1((T)()T)1((

kde

kdekek

dqdq
A

dqdq
A

dq
A

dq

uB

uBxx

dq

dqdq

. (2.32) 

A solução da (2.32), apresentada no Apêndice B, resulta na seguinte equação de 

estados discreta, onde um vetor de estados adicional udq_d(k) contempla o atraso 

de transporte: 
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onde:  

TdqAG e=        , ∫ τ= τ−dT

0

)(T
dq

A
0 BH dq de (2.34) 

∫
− τ−− τ= d d

TT

0

)T(T
dq

A
1 BH dq de . (2.35) 

Se Adq possuir inversa as matrizes H0 e H1 podem ser calculadas mediante as 

seguintes equações: 

dq
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dq
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Com o intuito de simplificar a notação, vamos definir um novo vetor de estados, 

ou seja:  
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onde Gp é uma matriz de 6 x 6, Hp uma matriz de 6 x 2, ψ(k) um vetor coluna de 

6 x 1 e udq(k) um vetor coluna de 2 x 1. Portanto, pode-se escrever a (2.33) da 

seguinte forma:  

)()()1( kkk dqPP uHψGψ +=+ . (2.39) 

A qual é adequada para o projeto discreto no espaço de estados. 

2.5 Sumário 

Neste capítulo, um modelo em eixos girantes dq normalizado do 

inversor trifásico PWM com filtro LC e carga é obtido. Logo, uma análise do 

modelo discreto do inversor trifásico PWM em eixos girantes dq, levando em 

conta o padrão de modulação space vector centrado, foi realizada, validada por 

resultados de simulação. Para obter um modelo discreto do inversor, a solução da 

equação de estado discreta foi obtida, mas apresenta uma dificuldade adicional, 

devido à característica não linear da ação de controle udq, obtida para o modelo. 

Então, propõe-se um modelo amostrado simplificado, onde se substituem as ações 

de controle não lineares pelos valores médios em um período de amostragem, 

sempre que a amostragem das variáveis for realizada em um valor correspondente 

ao seu valor médio em um período de chaveamento e considerando que a 

ondulação das variáveis é pequena debido as características passa baixas do filtro 

LC de saída. Finalmente, a equação de estado discreta para o modelo amostrado 

simplificado a ser utilizada no projeto é obtida. 
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Capítulo 3  

PROJETO DO FILTRO LC 
TRIFÁSICO DE SAÍDA 

3.1 Introdução 

O filtro LC, ligado na saída do inversor PWM, tem a função de 

atenuar as componentes de alta freqüência, associadas à modulação PWM nas 

tensões. 

Neste capítulo, será apresentado um procedimento de projeto para o 

filtro LC, baseado na escolha do THD (Total Harmonic Distortion) desejado da 

tensão de saída bem como das componentes de corrente de baixa e alta freqüência 

do filtro. Serão apresentados ábacos normalizados, para facilitar a seleção dos 

parâmetros do filtro, em função do fator de distorção de segunda ordem da tensão 

de saída e da ondulação de corrente no indutor. Como último ponto, serão 

apresentados três exemplos de projeto e uma análise das características relevantes 

de cada um. 

 

 

 30 



 

3.2 Fator de Distorção de segunda ordem “DF2” 
para Inversores Trifásicos 

Nessa seção, a THD da tensão de saída será expressa em função de 

um fator de distorção, que depende de valores específicos de indutor e capacitor, 

facilitando assim a generalização do projeto. 

Inicialmente, a função de transferência entre a tensão de linha de 

saída do inversor PWM e a tensão de entrada será derivada.  

Seja o circuito equivalente proposto da Figura 3.1. Aplicando as 

leis de Kirchhoff, obtém-se as equações de estado, mediante as quais, poder-se-á 

obter a função de transferência do filtro. 
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Figura 3.1 – Filtro LC trifásico. 

Tomando como variáveis de estado as correntes de linha ia, ib e as 

tensões de linha vab e  vbc, obtém-se as equações (3.1) e (3.2): 
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A equação de estado do filtro LC é dada por, 
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(3.3) 

e define-se as seguintes matrices: 
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Desprezando os distúrbios, a equação de estado (3.3) pode ser escrita de forma 

compacta como a seguir: 

,)()()( ttt BuAxx +=&  (3.4) 

e a equação de saída é dada por  

)()( tt xCy vv = , (3.5) 

onde Cv é a matriz de saída para as tensões de linha vab e vbc. 

A seguir, aplica-se a transformada de Laplace nas equações (3.4) e (3.5): 

)()()( ssss BUAXX += , (3.6) 

)()( ss XCY vv = . (3.7) 

Isolando X(s) da equação (3.6), tem-se, 

)()()( 1 sss UBAIX −−=  (3.8) 
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substituindo a (3.8) na equação (3.7), obtém-se, 

)(])([)( 1 sss UBAICY vv
−−= . (3.9) 

Denominando , tem-se que a função de matriz 

transferência do filtro LC toma a forma: 

BAICG vv
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onde 
CLo

n
12 =ω . A equação (3.10) pode ser simplificada para: 
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Portanto, a equação das tensões de saída em função das tensões PWM de entrada 

é: 
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3
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1)(                    onde,
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n
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s
sG

ω+

ω
= . (3.13) 

A resposta em freqüência do filtro LC, tem o diagrama de ganho 

mostrado na Figura 3.2. Na mesma observa-se o elevado pico de ressonância 

devido a que não é considerada a carga no projeto, contemplando-se dessa forma a 

situação mais desfavorável, de menor amortecimento, quando o inversor opera a 

vazio.  
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Figura 3.2 – Resultado de simulação matemática. Resposta de ganho do filtro LC 

para a faixa de freqüências de interesse. 

Para obter-se a amplitude da h-ésima harmônica da tensão de linha 

vab, pode-se analisar o sistema em regime permanente  senoidal, ou seja, substitui-

se  na equação (3.12),  ω= js

)()()(onde,)( 12h hpwmhvabhabab jUjGjVjVV
h

ωω=ωω= . (3.14) 

A distorção harmônica total é um índice que quantifica a distorção existente na 

forma de onda da tensão ou corrente em relação a sua componente fundamental. A 

THDv da tensão de saída é definida como: 
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Dado que a função do filtro passa baixo é atenuar as componentes 

de altas freqüências na tensão de saída do inversor PWM, tem-se que a faixa de 

interesse de freqüência começa a partir da freqüência de corte fc para acima. 

Portanto, com o intuito de simplificar (3.13) vamos fazer , neste caso: ∞→s

2

2

3
1)(

s
sG n

v
ω

≈ . (3.16) 

Em regime permanente senoidal, s = jω 

2)/(
1

3
1)(

n
v jG

ωω
−≈ω . (3.17) 

Substituindo (3.17) em (3.14), tem-se, 

hh pwm
nh

ab UV 122)/(
1

3
1

ωω
= , (3.18) 

substituindo agora (3.18) em (3.15),  

∑
∞

= ωω
=

2

2
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3
1[100(%)

1 h
pwm

nhab
v h

U
V

THD . (3.19) 

Normalizando as tensões de entrada e saída do filtro, com relação a Vdc tem-se, 

dc

ab
ab

dc

pwm
pwm V

V
V

V
U

U h

h

1

1

12
12 =′=′ . (3.20) 

Com isto, a (3.19) é independente do valor escolhido para o barramento CC: 

∑
∞

=

′
ωω′

=
2

2
122 ]

)/(
1

3
1[100(%)

1 h
pwm

nhab
v h

U
V

THD . (3.21) 

Agora, definindo-se a freqüência angular da h-ésima harmônica em rad/s como: 

, e substituindo em (3.21), tem-se, hh π=ω 2
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Por conveniência, reescreve-se a (3.22) da seguinte forma: 
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Agora, iremos definir o fator de distorção de segunda ordem o DF2 (Second Order 

Distortion Factor) [23], 
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Então, a expressão (3.23) se torna, 

32
(%)(%) 2 π

ω
= n

v DFTHD . (3.25) 

A Figura 3.3 fornece o fator de distorção para um inversor PWM trifásico com 

modulação do tipo space vector com seqüência de chaveamento simétrica. 

Para o projeto, especifica-se um valor desejado da THDv(%) da 

tensão de saída, e, selecionando do ábaco da Figura 3.3 um valor de DF2(%) para 

uma relação 
dc

ab

V
V

1 , obtém-se, assim, de (3.25) a freqüência de corte do filtro LC 

passa baixo, que, por sua vez, define o produto , ou seja: CLo

(%)
(%)32

2DF
THDv

n π=ω . (3.26) 
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Figura 3.3 – Fator de Distorção de segunda ordem para inversores trifásicos 

(i) – DF2 não varia significativamente com Vab1/Vdc. 

(ii) – Pode-se observar que, à medida que mf aumenta, diminui 

DF2 e, conseqüentemente, aumenta ωn para um dado THDv. 

3.3 Ondulação de Corrente de alta freqüência no 
indutor 

Um outro critério que pode ser considerado para definir um projeto 

adequado do filtro LC de saída é a ondulação de corrente de alta freqüência 

presente no indutor Lo. De um modo geral, deve projetar-se o indutor para que a 

máxima ondulação pico-a-pico de corrente não comprometa as perdas nos 

semicondutores e nos indutores.  

Uma vez que as tensões PWM, aplicadas ao filtro, podem ser 

expressas por um somatório de h-harmônicos mais a componente fundamental, as 

correntes de alta freqüência nos indutores também podem ser obtidas em função 

 37 



 

desses harmônicos. Levando-se em consideração que a THDv da tensão de saída é 

pequena, o circuito para obter os componentes de alta freqüência da corrente pode 

ser simplificado para: 
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Figura 3.4 – Circuito equivalente para calcular a ondulação de corrente nos 
indutores. h = 2, 3, 4,.... 

Da equação (3.1) tem-se, 
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onde h = 2, 3, 4,.... Para obter-se uma função da ondulação de corrente 

independente da tensão Vdc e de um valor específico da indutância, divide-se 

ambos os lados da (3.27) pela relação Vdc/Lo . 
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Por integração numérica, se obteve a função da ondulação de corrente, Figura 3.5. 
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Figura 3.5 – Resultado de simulação matemática. Forma de onda da ondulação de 
alta freqüência no indutor, utilizando modulação space vector com seqüência de 

chaveamento simétrica. 

Com o intuito de simplificar o projeto, obteve-se, então, para cada valor da 

relação de Vab1 / Vdc  o valor de ondulação de corrente máxima ∆Imax normalizado: 
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onde (´), indica valor normalizado em relação a ( . A Figura 3.6, fornece o 

ábaco de ∆I´

)/ odc LV

max em função de Vab1 / Vdc  para 3 valores de mf : 33, 99 e 167. 
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Figura 3.6 – Ondulação máxima de corrente normalizada, utilizando modulação 

space vector com seqüência de chaveamento simétrica.  
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3.4 Corrente de baixa freqüência nos capacitores 

Um critério adicional no projeto dos parâmetros do filtro, que pode 

ser considerado, é a amplitude da corrente de baixa freqüência de 60 Hz que 

circula pelos capacitores. Quando a amplitude da corrente se torna significativa 

essa pode comprometer o rendimento do conversor, principalmente quando 

operando com uma fração da potência nominal. As formas de onda das correntes 

trifásicas nos capacitores, onde aparecem superimpostas as correntes de baixa e de 

alta freqüência do filtro, apresentam-se na Figura 3.7. 

 
Figura 3.7 – Resultado de simulação matemática. Forma de onda das correntes 

trifásicas ia, ib e ic presentes nos capacitores com o inversor funcionando a vazio. 
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Passaremos, então, quantificar as correntes de baixa freqüência 

para, assim, complementar nosso estudo, e, logo após, aplicar esses critérios nos 

exemplos de filtros a serem projetados para sua posterior implementação. 

 Com base na equação de estados do filtro LC dada por (3.3) 

e escolhendo a matriz de saída como sendo a que pertence às correntes ia e ib, 

encontra-se a função de transferência entre as correntes de saída e as tensões 

PWM de entrada do filtro LC. Com a equação (3.9) para as correntes, tem-se, 

)(])([)( 1 sss UBAICY ii
−−=  (3.30) 

onde, 

BAICG ii
1)()( −−= ss . (3.31) 

A e B foram definidas anteriormente, e Ci é a matriz de saída das correntes 

representada por, . G
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iC i(s) representa a função transferência em 

questão. Obtém-se portanto: 
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Para obter a expressão das correntes de (3.31), tem-se que 

)()()( sss UGY ii = , (3.33) 

e de (3.9) tem-se que 

)()()( 1 sss vv YGU −= , (3.34) 

então substituindo (3.34) em (3.33), obtém-se: 

)()()()( 1 ssss vvii YGGY −= . (3.35) 

Isto é, 
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Sobre os capacitores em conexão “Y”, da Figura 3.1, são aplicadas as tensões de 

fase em relação ao ponto “n”, portanto, utilizando a transformação de grandezas 

de linha para grandezas de fase (A.63), a equação (3.37) se pode reescrever da 

seguinte forma, 
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o que resulta em: 
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A relação entre a capacitância de capacitores em conexão “Y” para os mesmos 

capacitores em conexão “∆” é dada por, C ∆Υ = C3  

portanto, a equação das correntes nos capacitores em conexão “Y” é dada por: 
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substituindo s = jω para regime permanente senoidal, com ω sendo a freqüência 

de pulsação da fundamental de corrente, obtém-se finalmente a equação das 

correntes nos capacitores: . 







ω
ω









ω=








ω
ω

Υ )(
)(

10
01

)(
)(

jV
jV

Cj
jI
jI

b

a

b

a

 42 



 

  Seja um valor base de corrente definido com Ibase, então a 

componente em p.u. de corrente de 60Hz do filtro será, por exemplo para ia:  

base

a

I
jI

i
)ω(

60Hz = . 

3.5 Exemplo de Projeto 

Para finalizar, com base na análise realizada nas seções anteriores, 

apresentam-se três projetos diferentes e uma análise comparativa do filtro LC de 

saída. Consideraremos, para o projeto, um inversor de potência nominal 15kVA e 

tensão de linha 220V rms, com os seguintes parâmetros: 

Vbase = 311V,  Ibase = 55A,  V´ab1 = 0,9   mf = 167,  fs = 10 kHz 

     A Tabela 3.1 apresenta, em resumo, os resultados de projeto dos 

três filtros que, logo após, serão utilizados na implementação do controlador. 

TABELA 3.1 – RESULTADOS DE PROJETO DE TRÊS FILTROS LC DE SAÍDA 

FILTRO 1 FILTRO 2 FILTRO 3 
THDv = 0.25% THDv = 0.5% THDv = 1% 

fc = 352 Hz  fc = 703 Hz  fc = 1407 Hz 

Lo = 500 µH Lo = 375 µH Lo = 250 µH 

C∆ = 136 µF C∆ = 45 µF C∆ = 17 µF 

CY = 410 µF CY = 136 µF CY = 52 µF 

i60Hz = 0,5 p.u. i60Hz = 0,17 p.u. i60Hz = 0,06 p.u. 

∆I´max = 0.2 p.u. ∆I´max = 0.26 p.u. ∆I´max = 0.4 p.u. 
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3.5.1 Comentários sobre os Filtros 

Para o Filtro 1, o qual resultou ser o filtro de maior peso e volume, 

com indutor de valor de indutância Lo = 500 µH e um capacitor de C∆ = 136 µF, 

obteve-se uma ondulação de corrente sobre o indutor de 20 % da corrente nominal 

e uma corrente de 60 Hz nos capacitores (para o filtro sem carga) de 50 % da 

corrente nominal. A freqüência de corte do filtro é de 352 Hz. 

Para o Filtro 2, o qual resultou num filtro de peso e volume 

intermediário, com um indutor de Lo = 375 µH e um capacitor de C∆ = 45 µF, 

obteve-se uma ondulação de corrente sobre o indutor de 26 % da corrente nominal 

e uma corrente de 60 Hz nos capacitores (para o filtro sem carga) de 17 % da 

corrente nominal. A freqüência de corte do filtro é de 703 Hz. 

Para o Filtro 3, o qual resultou ser o filtro de menor peso e volume 

com um indutor de indutância Lo = 250 µH e um capacitor de C∆ = 17 µF, obteve-

se uma ondulação de corrente sobre o indutor de 39 % da corrente nominal e uma 

corrente de 60 Hz nos capacitores (para o filtro sem carga) de 6 % da corrente 

nominal. A freqüência de corte do filtro é de 1407 Hz. 

3.5.2 Comentários sobre o projeto dos filtros 

O projeto do Filtro 1 tem como vantagens o reduzido valor do 

THDv da tensão de saída de 0,25 %. Mas, em contraposição, tem uma baixa 

freqüência de corte de 350 Hz e uma elevada corrente de 60 Hz a vazio presente 

nos capacitores de 50 % da corrente nominal, o que representa uma corrente 

reativa significativa. Apesar deste apresentar o maior peso e volume, se 
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comparado com os outros filtros considerados, pode-se dizer que este ainda é 

aceitável uma vez que o indutor, que é o elemento que geralmente tem o maior 

impacto no volume e peso do filtro, representa em valor de indutância apenas 0,03 

p.u., não comprometendo assim a sua implementação. 

O projeto do Filtro 2, é bem mais atraente devido aos valores de 

indutância e capacitância serem menores do que para o Filtro 1, mesmo assim, 

com um aumento no THDv da tensão de saída de 0,25 %. Obtém-se uma 

freqüência de corte do filtro o dobro da anterior. A corrente a vazio de 60 Hz nos 

capacitores diminui significativamente de 50 % para 16 % da corrente nominal e a 

ondulação de alta freqüência nos indutores aumenta em apenas 6% da corrente 

nominal. Logicamente reduz-se o peso, volume e custo do filtro, em relação ao 

Filtro 1. 

Em relação ao projeto do Filtro 3, o valor do indutor é reduzido à 

metade do valor do indutor do Filtro 1 e o valor do capacitor é a oitava parte do 

valor do capacitor também do Filtro 1, o que faz este projeto desejável do ponto 

de vista do peso, volume e custo resultantes, mesmo com um THDv da tensão de 

saída de 1,0 %, o qual ainda é relativamente baixo. O valor de corrente de 60 Hz 

de 6% da corrente nominal nos capacitores é desprezível em relação aos casos 

anteriores. A desvantagem, em relação aos filtros anteriores, é que a ondulação 

máxima de corrente sobre o indutor aumenta para 40%, entretanto este ainda se 

encontra dentro dos limites aceitáveis, o que não prejudica significativamente os 

semicondutores desde o ponto de vista térmico. 

 45 



 

3.6 Sumário 

Neste capítulo, um procedimento prático de projeto para o filtro LC 

de saída é apresentado. O mesmo se baseia na definição de uma taxa de distorção 

harmônica desejada da tensão de saída, com a utilização de ábacos normalizados 

do fator de distorção de segunda ordem, para filtros trifásicos e da ondulação 

máxima de corrente no indutor. Com este conjunto de informações, obtém-se uma 

relação para os parâmetros do filtro, que permite a obtenção de um indutor e 

capacitor adequados à implementação em questão. Além disso, a incidência da 

corrente de baixa freqüência deve ser observada, uma vez que esta pode assumir 

uma parcela significativa da corrente de saída.    
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Capítulo 4  

CONTROLADOR LQR 
COM SISTEMA SERVO   

4.1 Introdução 

Neste capítulo, será desenvolvido o projeto de controladores 

discretos para inversores trifásicos PWM de tensão, operando nos modos de fonte 

de corrente e de fonte de tensão. Com o intuito de melhorar a confiabilidade do 

inversor, será utilizada uma malha interna de corrente e outra externa de tensão. 

Inicialmente, o problema do projeto do servo de corrente e de 

tensão, desenvolvidos em função do erro das variáveis medidas, é transformado 

em um problema de projeto de retroação de estados em eixos síncronos dq. Então, 

o projeto dos ganhos de retroação do controlador é realizado utilizando-se a 

técnica de controle discreto ótima do Regulador Linear Quadrático, LQR. 

Finalmente, o projeto do controlador para os três filtros 

desenvolvidos no Capítulo 3 é apresentado e a performance resultante é 

comparada. 

 

 

 47 



 

4.2 Descrição do controlador 

Na Figura 4.1, pode-se observar o diagrama de blocos do 

controlador proposto. Os blocos que aparecem no quadro são implementados 

dentro do DSP. As medidas realizadas são as duas tensões de linha vab e vbc e as 

duas correntes de linha ia e ib. Amostradas as variáveis, elas são normalizadas e 

adaptadas ao formato Q12 para depois realizar-se a transformação do sistema 

trifásico para o sistema de eixos girantes síncronos dq. Observa-se, no diagrama, 

um laço externo, no qual são realimentadas as tensões de eixo direto e de 

quadratura, as quais são comparadas com uma refêrencia constante para logo 

passar pelo servo controlador de tensão “dq LQR”. As saídas do servo de tensão 

são as referências para as correntes em dq. Entretanto, o servo controlador de 

corrente “dq LQR”, gera o vetor de saída, que transformado para αβ é utilizado 

pelo modulador space vector, para produzir as tensões PWM que o inversor aplica 

no filtro LC  e a carga. 
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Figura 4.1 – Diagrama de Blocos do Sistema Completo em Malha Fechada 
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4.2.1 Laço interno com o servo para as correntes id e iq 

Num sistema servo, geralmente, é requerido que o sistema possua 

um ou mais integradores, para assim, eliminar erro de regime permanente para 

entradas do tipo degrau. Uma forma de implementar o servo é introduzindo novas 

variáveis de estado que integram a diferença entre a referência e a saída. 

A Figura 4.2 mostra o sistema resultante onde as variáveis de saída 

são as correntes id e iq. 

Antes de iniciar o projeto, é necessário verificar se a planta é 

completamente controlável (e observável, caso alguma variável de estado não seja 

medida, por exemplo, por questões de custos). Pode-se afirmar, então, que a 

planta é completamente controlável, se e somente se o posto da matriz de 

controlabilidade do sistema de dimensão (n x nr), dada pela equação (4.1) é igual 

à ordem do sistema, ou seja, n = 6. 

nposto
rnn

n =



 −  

x

1

)(
PPPPP HGHGH MLMM . (4.1) 

Onde n é o número de variáveis de estado da planta, incluindo os estados 

atrasados, e r é a dimensão do vetor de controle udq(k). 
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Figura 4.2– Diagrama de blocos descritivo da planta e do servo para as correntes  id e iq 
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Por outro lado, para que a planta seja completamente observável, é necessário e 

suficiente que o posto  (rank) da matriz de observabilidade, de dimensão (nm x n) 

dada pela equação (4.2), seja também igual a n, onde m é a dimensão do vetor de 

saída, ou seja 2 

.

x

1

nposto

nmn

n

=





















−

)(PP

PP

P

GC

GC
C

L
 (4.2) 

Onde a matriz de saída da planta incluindo os estados atrasados, e sem o servo de 

corrente, é dada por: 

6x2

PC













=

001010
000101

. (4.3) 

As matrizes e os vetores que aparecem na Figura 4.2 são definidos a seguir: 

Vetor de estado:                      

 
T

)()()()()()()( 



= kukukikikvkvk d_qd_dqdqdψ (4.4) 

Vetor de saída:                                  
T

)()()( 



= kikik qdiy (4.5) 

Vetor de controle:                        u  
T

)()()( 



= kukuk qddq (4.6) 

Vetor do erro do integrador:        
T

)()()( 



= kvkvk qsidsiiv (4.7) 

Vetor de comando:                      
T

)()()( 



= kukuk qididqiu (4.8) 

Matrizes da Planta:               

 
6x2

i

2x6
i

1
P

6x6

0
P C

I
H

H
00

HG
G














=














=














=

001000
000100 (4.9) 
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Sendo as matrizes da planta, Gp e Hp, definidas no Capítulo 2. 

As matrizes de ganhos K1i de (2 x 2) e K2i de (2 x 6) são os 

parâmetros de projeto a serem calculados de tal forma que o sistema satisfaça as 

especificações de desempenho. 

A partir de agora, o objetivo principal é transformar o problema de 

projeto do servo em um problema de reatroção de estados. 

Inicialmente, vamos escrever as equações de estado da planta, ou seja: 

,)()()1( kkk dqPP uHψGψ +=+  (4.10) 

.)()( kk ψCy ii =  (4.11) 

Por outro lado, a equação de estado do integrador do sensor de corrente é, 

.)(-)()(1)( kkkk idqiii yuvv +=+  (4.12) 

O vetor de controle udq(k) é dado pela seguinte expressão, segundo a Figura 4.2: 

)()()( kkk i1i2idq vKψKu +−= . (4.13) 

A equação (4.13) pode ser reescrita para a próxima amostra como em (4.14): 

)1()1()1( +++−=+ kkk i1i2idq vKψKu . (4.14) 

Substituindo as equações (4.10), (4.11) e (4.12)em (4.14) chegamos a uma 

equação da ação de controle da seguinte forma: 

)()()()1( kkkk dqi1idqP2iii1iP2i2idq uKuHKIψCKGKKu +



 −+



 −−=+ . (4.15) 

Note-se que, sendo udq(k) uma combinação linear dos vetores de estado ψ(k) e 

vi(k), define-se um novo vetor de estado formado por ψ(k) e udq(k). Portanto, 
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obtém-se das equações (4.10) e (4.15) a equação de estado (4.16) do sistema em 

malha fechada representado na Figura 4.2: 

)(

)(
)(

)()()1(
)1(

k

k
k

k
k

dqi
1i

dqP2iii1iP2i2i

PP

dq

u
K
0

u
ψ

HKICKGKK
HG

u
ψ














+

+




























−−−
=















+
+

. (4.16) 

A equação de saída do sistema, que agora inclui o servo, fica como em (4.17): 



















=

)(
)(

)(
k

k
k

dq
ii u

ψ
0Cy . (4.17) 

Para produzir um conjunto de correntes senoidais equilibradas em dq, o vetor de 

comando é constante. Isto é devido ao fato da planta estar modelada em eixos de 

referência síncronos dq. Portanto, o problema de controle é um problema de 

regulação, onde 

 u . dqidqi u=)(k (4.18) 

Em regime permanente, pode-se afirmar que, para uma entrada em 

degrau, os vetores ψ(k), udq(k) e vi(k) tendem aos vetores constantes ψ , 

 e , respectivamente. Desta forma obtém-se, segundo a equação 

(4.12), a seguinte equação de regime permanente: 

)(∞

)(∞dqu )(∞iv

)()()( ∞−+∞=∞ idqiii yuvv . (4.19) 

Isto significa que o valor de saída fica regulado no valor desejado dado pelo 

comando, se o sistema for estável: y  dqii u=∞)( .

 54 



 

Portanto não existe erro de regime permanente para um vetor de comando 

constante. Para o regime permanente, (4.16) toma a forma: 














+















∞
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∞
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PP

dq uK
0
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)(

. (4.20) 

Vamos agora definir os vetores de erro como segue: 

)()()(
)()()(

∞−=
∞−=

dqdq uuu
ψψψ

kk
kk

e

e .  

Então, subtraindo (4.20) de (4.16), obtém-se a seguinte equação homogênea do 

sistema: 





























−−−
=















+
+

)(
)(

)()()1(
)1(

k
k

k
k

e

e

e

e

u
ψ

HKICKGKK
HG

u
ψ

P2iii1iP2i2i

PP . (4.21) 

Esta última equação pode ser reescrita, para levá-la à forma conhecida de 

retroação de estado, isto é: 

)(
)(
)(
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k
k

e

e

e

e w
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00
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i
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, (4.22) 

onde, 

[ ] 







−−−=

)(
)(

)()()(
k
k

k
e

e

u
ψ

HKICKGKKw P2iii1iP2i2i M , (4.23) 

e definindo, 

8x2i8x8

PP

8x1
I
0

H
00

HG
G

u
ψ

σ 







=








=








= ˆˆ

)(
)(

)(
k
k

k
e

e , (4.24) 

[ ]2x8P2iii1iP2i2ii HKICKGKKK )()(ˆ −−−−= M , (4.25) 

as equações (4.22) e (4.23) tornam-se respectivamente: 
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)(ˆ)(ˆ)1( kkk wHσGσ +=+  (4.26) 

)(ˆ)( kk σKw i−= . (4.27) 

Observe-se que (4.26) e (4.27) podem ser interpretadas como um 

problema de retroação de estados com a matriz de retroação K . Para esse 

sistema, a matriz de controlabilidade é dada por, 

i
ˆ

 ˆˆˆˆˆ
)(x)(

1

rrnrn

mn

++

−+




 HGHGH MLMM , (4.28) 

onde r é a dimensão do vetor de controle w(k), ou seja 2. Portanto, o posto da 

matriz em questão deve ser igual a (n+r) (ou seja 8), para que o sistema definido 

por (4.26) seja totalmente controlável. 

Conseqüentemente, sendo o sistema por último definido 

completamente controlável, por exemplo, a técnica de otimização LQR [55]-[58] 

pode ser aplicada para obter-se a matriz de ganho de retroação . Com a matriz 

, as matrizes K

iK̂

iK̂ 1i e K2i, são obtidas solucionando (4.25), ou seja: Reescrevendo, 

convenientemente, a (4.25) da seguinte forma 

         , )]()[( P2ii1i2iP2i
i

PP
1i2i HKCKKGK

0C
HIG

KK MM +−=












 −




 n (4.29) 

tem-se, das equações (4.25) e (4.29), 
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 −
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 ++−=

m
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I0
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HIG
KKK

HKICKKGKK

i

PP
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MM

M

ˆ

)(-)(ˆ

, (4.30) 

e definitivamente obtém-se, 
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Se a matriz  possui inversa, a solução da equação (4.31) pode ser 

obtida como mostrado a seguir, 
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 n

mMM ˆ . (4.32) 

4.2.2 Laço externo com o servo para as tensões vd e vq 

Consideremos, agora, a planta original mais o servo de correntes, 

como apresentado na Figura 4.2, como uma nova planta, na qual se adiciona o 

servo de tensão e se obtém uma configuração como a apresentada na Figura 4.3. 

Para fazer o projeto do servo de tensão, obtém-se a equação de 

estado da planta mais o servo de corrente, em função das equações (4.10), (4.11), 

(4.12) e (4.13). Substituindo-se (4.13) em (4.10) e (4.11) em (4.12), achamos as 

equações (4.33) e (4.34): 

)()(][1)( kkk i1iP2iPP vKHψKHGψ +−=+  (4.33) 

)(-)()()1( kkkk ψCuvv idqiii +=+ . (4.34) 

Portanto a nova planta pode ser representada pela seguinte equação: 

)(
0

)(
)(
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i

u
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IC
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=















+
+

. (4.35) 

Para simplificar a notação, vamos definir os seguintes vetores e matrizes: 
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2x8

vC











=

00000010
00000001

. (4.37) 

Então, a equação de estado da planta para o projeto do servo de tensão pode ser 

definida como: 

)()(

)()()1(

kk

kkk

ivv

dqiiiii

ψCy

uHψGψ

=

+=+
. (4.38) 
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Figura 4.3 – Diagrama de blocos do sistema em malha fechada, com o servo de tensão e corrente. 
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Os vetores da planta, que inclui o vetor do integrador do servo de corrente, ficam 

definidos da seguinte forma: 

Vetor de estado da planta:                                            

 
T

)()()()()()()()()( 



= kvkvkukukikikvkvk qsidsid_qd_dqdqdiψ

(4.39) 

Vetor de saída:                                  
T

)()()( 



= kvkvk qdvy (4.40) 

Vetor de controle:                        u . 
T

)()()( 



= kukuk qididqi (4.41) 

Modelando-se o servo de tensão do sistema, segundo a Figura 4.3 tem-se: 

)(-)()1()( kkkk vvvv yrvv +−= , (4.42) 

)()(-)( kkk v1vi2vdqi vKψKu += , (4.43) 

)()( kk ivv ψCy = . (4.44) 

Reescrevendo a (4.42), a (4.43) e a (4.44) para a próxima amostra, tem-se: 

)1(-)1()()1( +++=+ kkkk vvvv yrvv  (4.45) 

)1()1(-)1( +++=+ kkk v1vi2vdqi vKψKu  (4.46) 

)]()([)1( kkk dqiiiivv uHψGCy +=+ . (4.47) 

Agora, substituindo (4.38) e (4.45) em (4.46), tem-se: 

)]1(-)1()([)]()([-)1( +++++=+ kkkkkk vvv1vdqiiii2vdqi yrvKuHψGKu . (4.48) 

Distribuindo os termos dos colchetes e substituindo o produto K1vvv(k) pela 

parcela equivalente, obtida da equação (4.43), e yv(k+1) por seu equivalente dado 

pela equação (4.47), ou seja: 

)()()( kkk dqii2vv1v uψKvK += , (4.49) 

e, 
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)()()1( kkk dqiiviivv uHCψGCy +=+ , (4.50) 

obtém-se, então, a seguinte equação do comando do servo de corrente: 

)1()(]--[
)(]-[-)1(

+++

++=+

kk
kk

v1vdqiiv1vi2vv

i2viv1vi2vdqi

rKuHCKHKI

ψKGCKGKu
. (4.51) 

Ainda, selecionando ψi(k) e udqi(k), como variáveis de estado do sistema, obtém-

se a seguinte equação de estado: 
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. (4.52) 

Sendo o comando ou refêrencia de entrada um vetor constante, pode ser reescrito 

como, 

vv rr =+ )1(k , (4.53) 

e cujas componentes são: 

T

)( 



= qrefdref vvkvr . (4.54) 

O vetor do integrador pode ser definido da seguinte forma: 

T

)()()( 



= kvkvk qsvdsvvv . (4.55) 

Substituindo (4.53) a equação (4.52), toma a seguinte forma: 
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Adotando o mesmo procedimento utilizado para o servo de corrente, pode-se 

observar que, para uma entrada em degrau, devido a presença do servo de tensão, 

a saída para  tende ao valor da referência r∞→k v, portanto, não existe erro em 

regime se o sistema for estável, ou seja:  vv ry =∞)( .

Para o regime permanente, a equação (4.56) toma a forma: 
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. (4.57) 

Então, equacionando o sistema em função do erro de regime permanente, tem-se: 
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e

e . 

Subtraindo (4.57) de (4.56), obtém-se então a equação homogênea do sistema 

dada por (4.58): 
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A dinâmica do sistema está então determinada pelos autovalores da matriz em 

(4.58). Esta última equação se pode rearranjar na forma de retroação de estados,  
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onde, 
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A partir de (4.59), podem-se definir o vetor e as matrizes de estado: 
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e de (4.60),  

10x2
iv1vi2vviv1vi2v2vv HCKHKIGCKGKKK 



−= )--(  )--(ˆ M . (4.62) 

Então, a equação (4.59), pode ser reescrita de uma forma mais compacta, como: 

)()()1( kkk vvvvv wHψGψ +=+  (4.63) 

)(ˆ)( kk ψKw vv −= . (4.64) 

A equação (4.63) é de ordem 10 e representa o sistema completo em malha 

fechada proposto, ou seja, a planta com o servo de corrente e servo de tensão; com 

um laço interno para realimentação das correntes e um laço externo para 

realimentação das tensões.  

A matriz controlabilidade do sistema definido em (4.63) é definida por: 

 
)(x)(

1

vv vvv

vv

rrnrn

rn

++

−+







vvvvv HGHGH MLMM , (4.65) 

onde rv é a dimensão do vetor de controle, ou seja 2, e nv o número de variáveis de 

estado, índice que, neste caso, é igual a 8. Portanto, o posto da matriz em questão 

deve ser igual a (nv+rv) (ou seja, 10), para que o sistema definido por (4.63) seja 

totalmente controlável. 

Por outro lado, é importante conferir se o sistema em questão é 

também completamente observável. Para isto, o posto da matriz de 
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observabilidade do sistema definido por (4.63), também deve ser igual a ordem do 

sistema, ou seja: 
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. (4.66) 

Novamente, conferiu-se que o posto é igual à nv+mv = 10, onde mv é a dimensão 

do vetor de saída, ou seja, 2. Portanto, o sistema antes definido é completamente 

observável. A matriz  é dada por: vĈ

)(
0000000010
0000000001ˆ

10x2

vC













= . (4.67) 

Modelado, então, o sistema completo de malha fechada e sendo (4.63) e (4.64) 

completamente controláveis, só resta obter os valores dos ganhos de 

realimentação dados pelas matrizes K1v e K2v; mediante um procedimento 

semelhante ao do servo de corrente. Então, de (4.62) deduze-se que K2v e K1v, 

são, 
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 MM n  (4.68) 

logo, de (4.62) e (4.68), tem-se, 
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por conseguinte, 
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Sendo que a matriz possui inversa, então a equação (4.70) tem 

solução e, as matrizes de ganho K
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1v e K2v, serão dadas pela seguinte equação: 
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Na próxima seção, esses ganhos serão obtidos utilizando-se a 

abordagem do Regulador Linear Quadrático Discreto. 

4.2.3 Obtenção dos ganhos de realimentação utilizando a 
abordagem do Regulador Linear Quadrático discreto 

O problema do regulador linear quadrático, comumente abreviado 

LQR, desempenha uma função importante em muitos métodos de projeto de 

controle. O LQR é um procedimento de projeto de controle sistemático para 

sistemas lineares de múltiplas entradas-múltiplas saídas. 

O objetivo da técnica de controle ótimo quadrático é determinar 

uma lei para o vetor de controle udq(k), tal que uma função de custo quadrática 

seja minimizada [2]-[52]-[60]. Para um sistema linear discreto representado pela 

equação dinâmica, 

)()()1( kkk uHGxx +=+ , (4.72) 

a função custo quadrática pode ser definida da seguinte forma: 
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∑
∞

=

++=
0

TTT )]()()()([
2
1)()(

2
1

k
kkkkNNJ RuuxQxSxx , (4.73) 

onde S e Q são matrizes Hermitianas definidas ou semidefinidas positivas e R 

uma matriz Hermitiana definida positiva. O primeiro termo do lado direito da 

(4.73) está relacionado com a importância do estado final, enquanto o primeiro 

termo da soma entre colchetes, associado aos estados do sistema, tem importância 

relativa aos erros durante o processo de controle e o segundo termo relaciona-se 

com o gasto de energia dos sinais de controle. A principal característica da lei de 

controle ótima, baseada em (4.73), é que ela é uma função linear do vetor de 

estado x(k), isto é vantajoso, para implementação. 

A lei de controle ótima que minimiza a função custo, acima 

mostrada, é dada pela seguinte equação: 

)()()( kkk xKu −= . (4.74) 

onde K(k) é uma matriz variante no tempo, para um processo de controle de 

tempo finito, ou seja, k tem um intervalo de variação que vai de 0 (zero) até um 

valor N finito, determinado. O projeto de sistemas de controle ótimo, baseado na 

função de custo quadrática, antes definida, aponta a determinação da matriz de 

ganhos K(k). O objetivo do projeto que utiliza a função custo quadrática, é levar 

qualquer estado inicial x(0) ao estado de equilíbrio 0 (zero), ou tão próximo 

quanto possível. Portanto para N finito, o sistema assim projetado, será sempre 

assintóticamente estável, exceto para casos acadêmicos muito especiais [1]. 
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Voltando à função custo dada por (4.73), como já foi analisado, ela 

é útil no caso em que o processo de controle é de tempo finito, ou seja, k tem um 

intervalo de variação que vai de 0 (zero) até um valor N determinado.  

O caso presente é um problema de controle, onde o processo 

continua sem limites, e, portanto,  e a solução do controle ótimo torna-se 

uma solução de regime permanente; onde a matriz de ganho K(k), variante no 

tempo, torna-se uma matriz constante, ou também chamada matriz de ganho de 

regime permanente, K. Assim, o estado final x(N) deverá tender ao estado de 

equilíbrio 0 (zero), e o termo 

∞→N

0)
2
1 T =∞x ()(∞ Sx , fazendo com que a função custo 

fique como representada pela seguinte equação: 

∑
∞

=

+=
0

TT )]()()()([
2
1

k
kkkkJ RuuxQx . (4.75) 

Uma exigência importante para o projeto do regulador linear quadrático de tempo 

infinito é que o sistema de malha fechada deve ser assintóticamente estável. 

Portanto, as seguintes condições, para o sistema modelado pela equação (4.72), 

são requeridas: 

1. O sistema deve ser completamente controlável ou estabilizável 

por retroação de estados, (condição necessária). 

2. O sistema deve ser completamente observável, (condição 

suficiente).  

Em relação ao ponto 1, a condição de controlabilidade e um 

requerimento mais importante do que o de estabilidade, devido a que um sistema 
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incontrolável pode sempre ser estabilizado, se estados incontroláveis são estáveis. 

Ainda, se os estados não são diretamente mensuráveis, o sistema deve ser 

observável. 

Na (4.75), as matrizes de ponderação Q e R são assumidas serem 

diagonais. A função custo, assim obtida, é o somatório dos valores quadráticos 

ponderados dos estados e do sinal de controle. Estes termos podem ser 

interpretados como sendo a energia relacionada a cada variável de estado e à 

energia do sinal de controle. Mediante a escolha adequada dos índices de 

ponderação das matrizes Q e R, é possível achar um compromisso entre a 

velocidade de resposta do sistema (energias dos estados) e a magnitude do sinal de 

controle. 

A técnica utilizada para a sintonia do controlador LQR é baseada 

num processo iterativo [55][58], onde os primeiros valores de ponderação 

escolhidos, foram os valores nominais das variáveis de estado, assim como das 

ações de controle. Logo, um refinamento destas ponderações foi realizado através 

da observação do desempenho do sistema mediante a resposta transitória frente a 

variações em degrau de carga, assim como a configuração de pólos de malha 

fechada no “plano-z”, para uma variação da carga desde vazio a plena carga e de 

plena carga até a condição de curto circuito. 
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4.2.3.a Obtenção dos ganhos de retroação para o servo de 
corrente 

Para o sistema dinâmico com servo de corrente definido pela 

equação (4.26) pode definir-se a seguinte função de custo quadrática: 

∑
∞

=

+=
0

TT
i )]()()()([

2
1

k

kkkkJ wRwσQσ ii , (4.76) 

e, a lei de controle ótima que minimiza “Ji ” é dada por (4.27). Sendo o sistema 

totalmente controlável, é possível calcular a matriz de ganhos discreta de regime 

permanente , aplicando-se a técnica do regulador quadrático linear discreta.  iK̂

Para obter a matriz K utilizou-se o algoritmo de cálculo “dlqr” (Design linear-

quadratic state-feedback regulator for discrete-time plant) para projeto de 

reguladores por retroação de estados linear-quadrático para plantas discretas, 

desenvolvido no ambiente de simulação Matlab

i
ˆ

®, o qual esta descrito pela 

equação (4.77), para a planta mais o servo de corrente: 

)RQHGPK iiii ,,ˆ,ˆ(]e,,ˆ[ dlqr= . (4.77) 

A função dlqr retorna o valor da matriz de ganho de retroação de estados, a 

solução Pi da equação de Riccati discreta, associada a implementação do 

controlador ótimo, dada por: 

GPHHPHRHPGGPGQP i
T

i
T

ii
T

i
T

ii
ˆˆ)ˆˆ(ˆˆˆˆ 1−+−+= . (4.78) 

Note-se que K  é obtida mediante Pi
ˆ i, através da seguinte equação: 

GHRHPHRK T
ii

T1
ii

ˆ)ˆˆ(ˆˆ 111 −−−− += . (4.79) 

A variável “e”, fornece os autovalores de malha fechada. 
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Basicamente, o processo para o cálculo da matriz de ganho de 

retroação resume-se na solução iterativa da equação (4.78), partindo-se de uma 

condição inicial para Pi, (geralmente é a matriz nula, ou seja, Pi  = zeros (n , n), 

onde n é a ordem do sistema), até que a solução alcançe um valor estável, ou seja, 

atinja o regime permanente. A matriz Pi, assim obtida, possibilita o cômputo da 

(4.79). 

4.2.3.b Obtenção dos ganhos de retroação para o servo de 
tensão 

Para o sistema dinâmico completo que inclui o servo de tensão, 

definido pela equação (4.63), pode definir-se a seguinte função de custo 

quadrática, 

∑
∞

=

+=
0

TT
v )]()()()([

2
1

k
kkkkJ vvvvvv uRuψQψ , (4.80) 

e a lei de controle ótima que minimiza “Jv ” é dada por (4.64). Sendo o sistema 

totalmente controlável, é possível calcular a matriz de ganhos discreta de regime 

permanente , aplicando-se a técnica do regulador quadrático linear discreta.  vK̂

Igual ao servo de corrente, a matriz de ganhos de realimentação K  foi obtida 

utilizando-se o algoritmo dlqr, 

v
ˆ

),,,(]e,,ˆ[ vvvvvv RQHGPK dlqr= , (4.81) 

onde, . vv
T

vvv
T

vvvv
T

vvv
T

vvv GPHHPHRHPGGPGQP 1)( −+−+=

é a solução da equação de Riccati para o sistema completo, e  é obtida 

mediante P

vK̂

v, através da seguinte equação: 
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v
T

vvvv
T

v
1

vv GHRHPHRK 111 )(ˆ −−−− += . (4.82) 

4.3 Análise da performance do controlador ótimo 
LQR discreto 

Nesta seção, é apresentada uma análise qualitativa suportada por 

resultados de simulação matemática e experimentais para o inversor operando nos 

modos de corrente e tensão, onde as matrizes de ganhos de retroação são obtidas 

mediante o projeto do dlqr de regime permanente para os três filtros projetados no 

Capítulo 3. É importante mostrar, em primeiro lugar, o impacto das variações nas 

ponderações das matrizes de peso Q e R na resposta transitória e a configuração 

de pólos do laço interno de corrente e do laço externo de tensão. A Figura 4.4(a), 

apresenta o impacto de qid e qiq na resposta transitória do laço interno de corrente 

em condição de curto-circuito. Observa-se que, com o aumento de qid e qiq, são 

obtidas respostas rápidas ao preço de incrementar as oscilações. Esse 

comportamento está associado a uma mudança na configuração dos pólos de 

malha fechada, para uma região de reduzido amortecimento e freqüências de 

oscilações elevadas, como é mostrado na Figura 4.5 e Figura 4.6. Por outro lado, a 

Figura 4.4(b) mostra o efeito de se incrementar às ponderações relacionadas às 

tensões vd e vq, na resposta transitória ao degrau do laço externo de tensão, o que 

resulta em respostas transitórias rápidas. Observa-se, na Figura 4.7 e Figura 4.8 

que os pólos se trasladam para regiões menos amortecidas e a sensibilidade com a 

variação de carga aumenta, quando as ponderações aumentam do valor nominal 

da variável até 1000 vezes o valor da mesma. 
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(a) 

 
(b) 

Figura 4.4 – (a) Resposta transitória de id e iq devido a um degrau na referência de 
id. (b) Resposta transitória de vd e vq devido a um degrau na referência de vd. As 

ponderações variam em ambos os casos em 1 – 10 – 1000.  
 

  
Figura 4.5 – Configuração de pólos para 
o controlador de corrente com Filtro 1, 
quando a carga varia desde a nominal 

(o) até o curto-circuito (x).             
Qi = I e Ri = I 

Figura 4.6 – Configuração de pólos para 
o controlador de corrente com Filtro 1, 
quando a carga varia desde a nominal 

(o) até o curto-circuito (x).             
Qi = diag[1 1 1000 1000 1 1 1 1] Ri = I 
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Figura 4.7 – Configuração de pólos para 

o controlador de tensão com Filtro 1, 
quando a carga varia desde a nominal 

(o) a vazio (x).  Qv= I e Rv= I 

Figura 4.8 – Configuração de pólos para 
o controlador de tensão com Filtro 1, 
quando a carga varia desde a nominal 

(o) a vazio (x). Rv= I                 
Qv= diag[1000 1000 1 1 1 1 1 1 1 1]  

Para definir, então, as matrizes de peso Q e R é possível a 

utilização da resposta transitória e a configuração de pólos de malha fechada no 

plano-z. Se mais de um conjunto de matrizes {Q,R} resultam numa performance 

similar do sistema, então o conjunto com a menor função custo J ou as que 

resultam em menores ganhos de retroação, deverão ser escolhidas. Uma vez que 

as matrizes de peso são definidas, a matriz de ganho que minimiza a função custo 

(4.76), (para o controlador de corrente), ou a (4.80), (para o controlador de 

tensão), é unicamente determinada.  

4.3.1 Exemplos de projeto 

A seguir, apresentam-se as configurações de pólos de malha 

fechada e respostas transitória ótimas que resultam do processo iterativo de 

escolha das ponderações das matrizes Q e R, para cada filtro considerado.  
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   As ponderações das matrizes de peso Q e R têm sido ajustadas 

para assegurar as seguintes condições: 

(i) Os pólos de malha fechada situam-se numa região bem amortecida 

para toda a faixa de variação de carga, isto é, de vazio a carga nominal, quando o 

sistema opera em modo de tensão, e, de carga nominal a curto-circuito, quando 

operando em modo corrente. 

(ii) A sensibilidade dos pólos com a mudança na carga é limitada.  

(iii) A resposta transitória é rápida, não apresentando sobre-elevação ou 

comportamento oscilatório.    

Vamos comparar a performance do controlador de corrente para os 

três filtros projetados. A configuração de pólos de malha fechada da Figura 4.9 e 

Figura 4.10 para os filtros 1 e 2 são similares, uma vez que eles possuem o mesmo 

valor de indutor. Porém, a sensibilidade dos pólos com a variação de carga resulta 

pequena para o filtro 1, o que se atribui ao fato do filtro 1 ter um capacitor maior. 

Similarmente, como o filtro 3 tem indutor e capacitor pequenos, os pólos de 

malha fechada tornam-se mais sensíveis que os do filtro 1 e 2; como mostrado na 

Figura 4.11. Uma análise similar pode ser realizada para o controlador de tensão, 

dado que os pólos de malha fechada apresentam um comportamento semelhante, 

com exceção do filtro 3, o qual apresenta vários pólos pouco amortecidos, devido 

aos capacitores serem os de menor tamanho. Na Figura 4.12, Figura 4.13 e Figura 

4.14 apresentam-se o lugar dos pólos de malha fechada do controlador de tensão 

para os filtros 1, 2 e 3. 
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Figura 4.9 – Configuração de pólos para o controlador de corrente com Filtro 1. 

A resistência de carga varia desde o valor nominal (o) até curto-circuito (x). 

 
Figura 4.10 – Configuração de pólos para o controlador de corrente com Filtro 
2. A resistência de carga varia desde o valor nominal (o) até curto-circuito (x). 
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Figura 4.11 – Configuração de pólos para o controlador de corrente com Filtro 
3. A resistência de carga varia desde o valor nominal (o) até curto-circuito (x). 

 
Figura 4.12 – Configuração de pólos para o controlador de tensão com Filtro 1. 

A carga varia desde a condição a vazio (o) até o valor nominal (x). 

3 3 3 3
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Figura 4.13 – Configuração de pólos para o controlador de corrente com Filtro 

2. A carga varia desde a condição a vazio (o) até o valor nominal (x). 

3 3 3 3

 
Figura 4.14 – Configuração de pólos para o controlador de tensão com Filtro 3. 

A carga varia desde a condição a vazio (o) até o valor nominal (x). 

3 3 3 3 3 3
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Levando-se em conta que o modelo usado para o projeto não é 

exatamente igual ao sistema real, é importante verificar a performance em malha 

fechada através de resultados experimentais. 

As figuras, na continuação, mostram as respostas transitórias 

obtidas realizando uma mudança no valor da referência para ambos os modos de 

operação. Figura 4.15, Figura 4.16 e Figura 4.17, relacionadas ao controlador em 

modo corrente. Figura 4.18, Figura 4.19 e Figura 4.20, relacionadas ao 

controlador em modo tensão. Observa-se que as respostas transitórias são bem 

amortecidas como predito no projeto. Também se pode observar que para o caso 

de filtro 3, aparece uma ondulação, própria de sistemas amostrados (denominada 

intersample ripple), maior que para o caso dos filtros 1 e 2. Isto se deve 

principalmente a que o valor do indutor do filtro 3 é a metade do utilizado para os 

filtros 1 e 2. Em todas as figuras as referências mudam de 0,5 p.u. a 0,75 p.u. em  

k = 341 e de 0,75 p.u. a 0,5 p.u. em k = 683. Note-se que 1 p.u. 2/1⇒  em eixos 

dq e o período de amostragem é T= 100 µs. 
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Figura 4.15 – Resultados experimentais. Transitório nas correntes, id e iq devido a 

um degrau na referência. Filtro 1. 

 
Figura 4.16 – Resultados experimentais. Transitório nas correntes, id e iq devido a 

um degrau na referência. Filtro 2. 
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Figura 4.17 – Resultados experimentais. Transitório nas correntes, id e iq devido a 

um degrau na referência. Filtro 3. 

 
Figura 4.18 – Resultados experimentais. Transitório nas tensões, vd e vq devido a 

um degrau na referência. Filtro 1. 
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Figura 4.19 – Resultados experimentais. Transitório nas tensões, vd e vq devido a 

um degrau na referência. Filtro 2. 

 
Figura 4.20 – Resultados experimentais. Transitório nas tensões, vd e vq devido a 

um degrau na referência. Filtro 3. 
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4.4 Sumário 

Neste capítulo, inicialmente, foi apresentado o modelo do 

controlador utilizado no inversor PWM trifásico. Uma malha interna rápida para o 

controle da corrente e uma malha externa para o controle da tensão, utilizando-se 

em ambos os casos, um servo controlador em eixos síncronos dq, são propostos. 

Além disso, o projeto em termos de retroação de estados deste controlador em 

modo de corrente e modo de tensão, foi apresentado. 

Um procedimento sistemático para o cálculo dos ganhos de 

retroação, utilizando-se a técnica de controle ótima discreta do LQR, foi também 

apresentada. Finalmente, aplicando-se o controlador proposto aos três filtros 

projetados no Capítulo 3, foi realizada uma análise de performance validada por 

resultados de simulação e experimental. Os resultados experimentais apresentados 

mostram resultados satisfatórios em quanto apresenta uma rápida resposta 

transitória e bem amortecida, em ambos os modos de operação. 
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Capítulo 5   

COMPENSADOR DA 
SOBRECARGA DA AÇÃO 
INTEGRAL 

5.1 Introdução 

Os métodos de projeto desenvolvidos até agora são baseados na 

hipótese de que o processo pode ser descrito por um modelo linear. No entanto, 

não linearidades estão presentes, por exemplo, quando a atuação dos limitadores 

de Norma2, os quais representam a limitação de tensão e corrente do inversor. 

As não linearidades se tornam importantes quando são realizadas grandes 

mudanças no processo como, por exemplo, durante a partida ou desligamento do 

inversor, ou também durante um curto-circuito ou sobrecarga. Além da lei de 

controle ficar limitada num valor, definido pela função do limitador, os 

componentes do integrador do servo elevam-se indefinidamente devido à 

acumulação de erro. 

  Uma forma racional para solucionar o problema de saturação, pela 

sobrecarga da ação integral, é utilizar uma teoria de projeto que leve em conta as 

não linearidades como, por exemplo, a teoria de controle ótimo [51]. Mas o 

método de projeto é muito complicado e, além disso, a correspondente lei de 
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controle é complexa. No entanto, utilizando-se métodos heurísticos pode-se achar 

uma solução prática e simples. Alguns destes métodos são propostos em [33] e 

[28]. 

5.1.1 Estratégia de compensação da ação integral de forma geral 

Faremos, primeiro, uma análise de modo geral para dar 

entendimento ao problema, para, depois, propor uma solução para cada um dos 

servos adicionados na planta. Como proposto em [1], suponhamos que a dinâmica 

do controlador é especificada pelo seguinte modelo de espaço de estados: 

)()()1( kkk GyFxx +=+  (5.1) 

  . )()()( kkk DyCxu += (5.2) 

Uma representação simples deste controlador pode ser a seguinte: 

 

C C A A     C C B B   
y(k) u(k) y(k) u(k) 

(a) (b)  
Figura 5.1 – Representação básica do sistema de controle com e sem limitação 

Por simplicidade o comando ou referência é desprezado. Se a 

matriz F tem os autovalores fora do circulo unitário e as variáveis de controle 

estão saturadas, ocorrerá uma sobrecarga das ações integrais. Assuma-se, por 

exemplo, que a saída está no seu limite e tem-se um erro de controle representado 

por y(k). Os estados e os sinais de controle continuarão crescendo, embora o 

processo esteja restringido devido à saturação. Para evitar esta dificuldade, deseja-

se que os estados da (5.1) assumam valores apropriados, quando as variáveis de 
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controle saturam. Em controladores de processos convencionais, isto é atingido, 

introduzindo-se um modo especial de rastreamento, ou tracking mode, que 

assegura que os estados do controlador se correspondem com o par entrada-saída 

[u(k),y(k)] a cada período de amostragem. O projeto deste controlador, em modo 

de rastreamento, é formulado de forma similar a um sistema de controle com 

observador de estados. No controlador definido por (5.1) e (5.2), não existe 

observador de estados, portanto, para obter-se um controlador que evite o 

problema da sobrecarga, a solução para o controlador com observador de estados, 

pode ser utilizada. 

Os sistemas de controle da Figura 5.1, (a) e (b), têm a mesma 

relação entrada-saída. Além disso, o sistema CB é estável. Introduzindo a 

saturação no laço de realimentação em (b), os estados do sistema CB serão sempre 

limitados se y(k) e u(k) são limitados. O argumentado pode ser expresso 

formalmente como segue: 

Multiplicando a (5.2) por K e somando esta última a (5.1), tem-se, 

)]()()([)()()1( kksatkkkk DyCxuKGyFxx −−++=+ , (5.3) 

reagrupando termos, tem-se: 

satkkkk
satkkkk

)()()()1(
)()()()()()1(

00 KuyGxFx
KuyKDGxKCFx

++=+
+−+−=+

. (5.4) 

Se o sistema definido por (5.1) e (5.2) é observável, a matriz K pode ser escolhida 

de tal forma que a matriz F0 = F – KC possua os autovalores dentro do círculo 

unitário. Observe-se que a equação dada por (5.4) é análoga a obtida para uma 
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planta com retroação de estados com observador [1]-[28], onde a matriz F0, 

representa a dinâmica do observador. 

Aplicando-se os mesmos argumentos para o controlador com observador de 

estados, a lei de controle torna-se então a (5.4), onde a ação de controle é definida 

como a seguir, 

)]()([)( kksatsatk DyCxu += , (5.5) 

onde a função de saturação é escolhida em função do tipo de atuador. 

  Fazendo uma análise da equação (5.3), observa-se que, se o sistema 

opera na região linear, u , e, a (5.3) se transforma na 

equação (5.1); em caso contrário, se , a diferença dentro do 

colchete dá o erro de rastreamento, o qual deve ser levado a zero, mediante a 

estratégia de controle, processo que, como foi dito anteriormente, se assemelha ao 

funcionamento de uma retroação de estados com observador. 

)()()( kksatk DyCx +=

)( satku ≠ )(ku

  Para complementar a análise realizada, um diagrama de blocos 

representativo do controlador com compensação da sobrecarga integral, é 

mostrada na continuação: 

 

u(k)sat 
CC  zz--11II  

x(k) u(k) ++ y(k) ++ 

FF  ––  KKCC  

KK  

++ 

  

++ 
GG  ––  KKDD  

DD  

++ x(k+1) 

 
Figura 5.2 – Diagrama de blocos do controlador que compensa a sobrecarga da 

ação integral 
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5.2 Compensação da sobrecarga da ação integral 
para o servo de corrente 

Os conceitos analisados na seção anterior serão aplicados agora 

para os controladores integrais adicionados na planta, e, nesta seção, para o servo 

integral de corrente. 

O diagrama de blocos do servo, sem compensação é desenhado a seguir: 

 

KK11ii  zz--11II  

KK22ii  

udqi(k) vi(k) udq(k) ++

--
yi(k) 

vi(k+1) 
 ++

--

udqlim(k) 

ψ (k) 

++

++
LLiimmiittaaddoo rr   
NNoorrmmaa22  SSeerrvvoo  ddee  CCoorrrreennttee  

 
Figura 5.3 – Diagrama do servo de corrente com o limitador de Norma2 sem 

compensador da sobrecarga do erro. 

A equação dinâmica de estado do servo de corrente é dada por 

)()()()1( kkkk idqiii yuvv −+=+ , (5.6) 

a qual comparada com (5.1), tem-se que:  

)()()(
)()(

)1()1(

kkk
kk

kk

Gyyu
Fxv

xv

idqi

i

i

≡−
≡

+≡+
 , 

onde a diferença u  é o erro de controle, que para o modelo geral foi 

definido como y(k). Além disso, observa-se que a matriz F = I

)()( kk idqi y−

i, e a matriz G = Ii. 

A equação da lei de controle gerada pelo servo é, 

)()()( kkk ψKvKu 2ii1idq −= . (5.7) 

Definamos agora a ação de controle udqlim(k), depois do limitador de Norma2: 
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2sclim )( limk =dqu . (5.8) 

Este limitador se baseia na comparação da norma Euclidiana do vetor, resultante 

das ações de controle em questão, com um valor que depende de se o projeto é 

realizado, ou não, com valores normalizados. Devido ao fato do projeto e as 

variáveis estarem representados em p.u., para o caso em questão o valor é 

7071,02/1 = . Esse valor é definido pela modulação space vector, o qual é o 

máximo valor que o vetor udq(k) debe possuir para que o sistema opere na região 

linear. Isto, explica-se em detalhe no Capítulo 6.  

Então, se esse valor for superado, as magnitudes das ações de controle são 

divididas pela magnitude da norma Euclidiana, ficando assim, estas últimas, 

limitadas a valores seguros, os quais se encontram dentro de um círculo de rádio 

igual a 0,7071. A função de limitação lim2sc é definida da seguinte forma: 



























<

>

=

2/1)(   se)(

2/1)(   se
)(

)(

2

2

22sc

kk

k
k

k

lim

dqdq

dq

dq

dq

uu

u
u

u

, (5.9) 

onde a norma Euclidiana da ação de controle é dada por: 

22

2
)()()( kukuk qd +=dqu . (5.10) 

Fazendo udq(k) = udqlim(k), na equação (5.7), multiplicando ambos os lados por 

Ksc, e igualando a zero, tem-se: 

0)]()([)(lim =−− kkk ψKvKKuK 2ii1iscdqsc , (5.11) 
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onde Ksc é uma matriz 2 x 2. Somando o lado esquerdo da (5.11) a equação (5.6), 

tem-se a equação de estado do compensador para o servo de corrente com modo 

de rastreamento, ou seja: 

)]}()([)({)()()()1( lim kkkkkkk ψKvKuKyuvv 2ii1idqscidqiii −−+−+=+ , (5.12) 

agrupando termos comuns, tem-se: 

)()()]()([)()()1( lim kkkkkk ψKKuKyuvKKIv 2iscdqscidqii1iscii ++−+−=+ , (5.13) 

onde,  e  G . )(0 1isci KKIF −= iI=0

O diagrama de blocos correspondente ao compensador da sobrecarga integral do 

servo de corrente implementado é representado a seguir: 

 

KK11ii   zz--11II  

KK22ii   

udqi(k) vi(k) udq(k) ++  
--  

yi(k) 

vi(k+1) ++

--

udqlim(k) 

IIii  ––  KKssccKK11ii  

KKssccKK22ii   
ψ (k) 

KKsscc  

LLiimmiittaaddoorr  
NNoorrmmaa22  

++  
++  

++  ++  
 

 
Figura 5.4 – Diagrama do servo controlador de corrente modificado para 

compensar a sobrecarga do integrador. 

Note que, se udq(k) = udqlim(k), o controlador resultante continua sendo o dado na 

Figura 5.3. A seguir apresentam-se resultados experimentais do conversor 

operando em modo corrente utilizando o Filtro 3 projetado no Capítulo 3. A 

Figura 5.5 mostra a componente da referência de corrente no eixo d antes do 

limitador de Norma2. A Figura 5.6 mostra a mesma variável, após o limitador. 

Entretanto, a Figura 5.7 apresenta o vetor do integrador do servo de tensão. 
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Figura 5.5 – Resultado experimental. Referência de corrente udi quando o inversor 

operando em curto-circuito 

 
Figura 5.6 – Resultado experimental. Referência de corrente udil quando o inversor 

operando em curto-circuito 

 
Figura 5.7 – Resultado experimental. Integrador v1v do servo de tensão quando a 

operação em curto-circuito. 
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Nos resultados experimentais apresentados para o compensador do servo de 

corrente, observa-se a rápida resposta de atuação do compensador, para uma 

condição anormal como o curto-circuito, limitando a ação integral. 

5.3 Compensação da sobrecarga da ação integral 
para o servo de tensão 

O tratamento da compensação da sobrecarga dos integradores no 

servo de tensão será realizado de forma análoga ao servo de corrente. O diagrama 

do servo de tensões sem compensação da sobrecarga de erro e mostrado a seguir: 

 

KK11vv  

zz--11II  
KK22vv  

rv(k) udqi(k) ++ 

--
yv(k) 

vv(k) 
 ++ 

--

udqilim(k) 

ψi(k) 

++

++
LLiimmiittaaddoorr  
NNoorrmmaa22  

SSeerrvvoo  ddee  TTeennssããoo  

vv(k-1) 

 
Figura 5.8 – Diagrama do servo de tensão com o limitador de Norma2 sem 

compensador da sobrecarga do erro. 

A equação dinâmica do servo de tensão é dada pela seguinte 

equação de estados: 

)()()1()( kkkk vvvv yrvv −+−= . (5.14) 

Para simplificar a notação, denomina-se a diferença da referência e o vetor de 

saída, erro de controle de tensão, dado por: 

)()()( kkk vvv yre −= . (5.15) 

A equação do comando do servo de corrente é dada por, 

)()()( kkk i2vv1vdqi ψKvKu −= . (5.16) 
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Fazendo udqi(k) = udqilim(k), na equação (5.16), multiplicando ambos os lados por 

Ksv, onde Ksv é uma matriz 2 x 2, e igualando a zero, tem-se: 

0)]()([)(lim =−− kkk i2vv1vsvdqisv ψKvKKuK , (5.17) 

ou também, 

0)]}()([)({ lim =−− kkk i2vv1vdqisv ψKvKuK . (5.18) 

Somando o lado esquerdo da (5.18) à equação (5.14) e substituindo (5.15) tem-se 

a equação de estado do compensador para o servo de tensão com modo de 

rastreamento, ou seja: 

        . )]}()([)({)()1()( lim kkkkkk i2vv1vdqisvvvv ψKvKuKevv −−++−= (5.19) 

Reordenando termos tem-se, 

      [ , )()()()1()(] lim kkkkk i2vsvdqisvvvv1vsvv ψKKuKevvKKI +++−=+ (5.20) 

ou de outra forma, 

  , )]()()()1([][)( lim
1 kkkkk i2vsvdqisvvv1vsvvv ψKKuKevKKIv +++−+= − (5.21) 

que é a equação final para o servo de tensão com compensação de sobrecarga da 

ação integral. O diagrama de blocos resultante é mostrado a seguir: 

 

KK11vv  

zz--11II  KK22vv  

rv(k) vv(k) udqi(k) ++ ++

++--
yv(k) 

vv(k-1) 

 ++

--

udqilim(k) 
[[IIvv  ++  KKssvvKK11vv]]--11  

KKssvvKK22vv  
ψ i(k) 

KKssvv  

++

++
LLiimmii ttaaddoo rr   
NNoorrmmaa22  

SS eerrvvoo   dd ee   TTeennssããoo   

 
Figura 5.9 – Diagrama do servo controlador de tensão com compensador para 

sobrecarga do integrador. 
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Logicamente, a matriz que pré-multiplica a expressão dentro do colchete deve ter 

inversa e conferiu-se que a inversa da matriz existe para o caso em questão. Além 

disso, a equação (5.21) tem o inconveniente de que para poder obter vv(k), no 

instante k tem que conhecer-se o valor numérico no instante k de udqilim(k) e ψ(k), 

o que resulta num laço algébrico entre estas variáveis, que deve ser resolvido 

numericamente. Tem-se, portanto, a desvantagem de que o procedimento 

numérico não convirja para o valor desejado, além do tempo necessário para 

realizar o cálculo. Para evitar este problema, tem-se que tomar os valores 

anteriores de udqilim(k) e ψ(k), e, assim, pode-se escrever a equação de  vv(k) da 

seguinte forma: Reescrevendo a (5.18) para a amostra anterior, tem-se 

0)]}1()1([)1({ lim =−−−−− kkk i2vv1vdqisv ψKvKuK , (5.22) 

somando a última à equação (5.14), obtém-se, 

)]}1()1([)1({)()1()( lim −−−−−++−= kkkkkk i2vv1vdqisvvvv ψKvKuKevv  (5.23) 

ou seja, 

)1()1()()1(][)( lim −+−++−−= kkkkk i2vsvdqisvvv1vsvvv ψKKuKevKKIv . (5.24) 

O diagrama de blocos definitivo do compensador implementado resulta: 

 

LLiimmiittaaddoorr  
NNoorrmmaa22  

KK11vv  

KK22vv  

rv(k) vv(k) udqi(k) ++  
--  

yv(k) 

vv(k-1) 

 
udqilim(k) 

zz--11[[KKssvvKK22vv]]  
ψ i(k) 

zz--11KKssvv  

zz--11[[IIvv  --  KKssvvKK11vv]]  

++  ++  

++  ++  
++  
--  

 
Figura 5.10 – Diagrama do servo controlador de tensão implementado, com 

compensador para sobrecarga do integrador. 
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O comando do servo de corrente, logo depois do limitador de Norma2, define-se 

por:  , onde “lim2stlim )( limk =dqiu 2st” é: 



























<

>

=

3/2/1)(   se)(

3/2/1)(   se
)(

)(

2

2

22st

kk

k
k

k

lim

dqidqi

dqi

dqi

dqi

uu

u
u

u

, (5.25) 

onde o valor de 2247,13/2/ =1  surge da transformação do sistema trifásico 

para o sistema em eixos síncronos, onde 1 p.u. em abc corresponde a 1,2247 em 

dq. A Norma2, do vetor udqi(k), é dada por, 22

2
)()()( kukuk qidi +=dqiu . 

A seguir, são apresentados resultados experimentais do conversor 

operando em modo tensão, utilizando o filtro 3 projetado no Capítulo 3.  

A Figura 5.11, apresenta a tensão vd do servo de tensão quando 

aplicada e logo retirada a tensão Vdc do barramento CC. A Figura 5.12 mostra a 

ação de controle ud para as mesmas condições anteriores. 

 
Figura 5.11 – Resultado experimental. Tensão vd com o inversor operando em 

modo tensão, no instante em que é ligado e desligado o barramento CC. 
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Figura 5.12 – Resultado experimental. Ação de controle ud com o inversor 

operando em modo tensão, no instante em que é ligado e desligado o barramento 
CC. 

5.4 Sumário 

Neste capítulo, um compensador da sobrecarga das ações integrais 

dos servos de corrente e tensão foi apresentado. O processo de compensação foi 

proposto como um modo especial de rastreamento que assegura que os estados do 

controlador se correspondam a cada período de amostragem com o par entrada-

saída. Isto faz com que o projeto deste compensador permita ser formulado de 

forma similar a um sistema de controle com observador de estados. 
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Capítulo 6  

IMPLEMENTAÇÃO COM O 
DSP TMS320F241 

6.1 Introdução 

Com o intuito de validar o modelo discreto proposto, bem como o 

procedimento de projeto desenvolvido estudado nos Capítulos 2, 3, 4 e 5, 

implementou-se o inversor PWM de 15kVA, controlado por um processador 

digital de sinais DSP (Digital Signal Processor) TMS320F241 da Texas 

Instruments, Inc. Escolhou-se este DSP, devido, em primeiro lugar, à elevada 

performance apresentada no processamento de dados e do reduzido tempo de 

amostragem, características essenciais para implementação de sistemas discretos; 

e, em segundo lugar, porque é um DSP otimizado para controle de processos, o 

que permite substituir um hardware complexo de componentes discretos 

(analógicos e digitais) reduzindo custos. 

Neste capítulo, apresenta-se uma descrição da organização do 

algoritmo implementado e uma análise de determinados blocos tratados como 

sob-rotinas, os quais merecem uma análise em particular. 

 

. 96 



 

6.2 Organização do Algoritmo 

O algoritmo de controle e comando consta de 4 módulos principais: 

um módulo de inicialização, um módulo de calibração, um módulo de interrupção 

e um módulo ou loop de espera.  

6.2.1 Módulo de Inicialização 

Depois de um evento de reset, o módulo de inicialização realiza as 

seguintes tarefas: 

� Configuração da CPU: Registros de estado, watchdog, clock, estados 

de espera de acesso às memórias, pinos de entrada-saída, gerenciador 

de eventos, conversor analógico-digital; 

� Inicialização das variáveis; 

� Transferência das tabelas que serão utilizadas no módulo de 

interrupção, da memória de programa para a memória de dados. 

6.2.2 Módulo de Calibração 

  O objetivo deste módulo é obter o valor DC (de offset) de cada uma 

das variáveis medidas, neste caso, as duas tensões de linha e as duas correntes de 

linha. Com os circuitos de medição energizados, (antes do reset), e inibindo a 

geração do PWM, se inicia a aquisição dos valores DC (de offset) de cada uma das 

variáveis em questão. Terminado esse processo, de aproximadamente 3 segundos, 

calcula-se a média de cada medição e o resultado armazenado corresponde ao 

valor DC (de offset) procurado; o qual será, logo após, utilizado na adaptação das 
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variáveis medidas no módulo de interrupção. Esse procedimento permite o ajuste 

do offset em campo, sem necessidade de realizar ajustes mediante potenciômetros. 

Uma vez armazenados os valores de offset, habilita-se a função de PWM. Por 

último, seleciona-se e habilita-se a fonte de interrupção desejada, que 

corresponde, no caso em questão, à do contador 1, quando atingir o valor de 

contagem máximo, ou seja, a metade do período de chaveamento (amostragem). 

6.2.3 Módulo de Interrupção 

  No módulo de interrupção realiza-se a amostragem das variáveis o 

cálculo das ações de controle e implementação da modulação SV. Esse módulo é 

periodicamente computado de acordo com um valor fixo dado pelo Tpwm. A Figura 

6.1, mostra o diagrama de fluxo do algoritmo e sua relação no tempo. 

 

Contador 
Timer 1 Periodo de Amostragem 

T = 100µs 

Inicialização e 
Calibração 

Loop de Espera 

Interrupção do 
Timer  

Módulo de 
Interrupção 

Loop de Espera 
Tpwm/2 Td t 

Inicio 

Módulo de 
Inicialização 

Módulo de 
Calibração 

Módulo de 
Interrupção 

Loop de 
Espera 

 
Figura 6.1 – Fluxograma geral do algoritmo e desenvolvimento no tempo 
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Uma descrição detalhada dos eventos executados dentro do módulo de interrupção 

é mostrada no diagrama de fluxo da Figura 6.2. 

 Inicio 

Amostragem das 
tensões vab, vbc e 

correntes ia, ib 

Normalização e adaptação 
das variáveis medidas ao 

formato em ponto fixo 

Apaga os flags de 
interrupção e inhibe a 
interrupção do Timer 1 

Transformação das 
tensões de linha para 

tensões de fase.

Transformação de 
abc  →  αβ 
vα, vβ, iα, iβ.  

Transformação de 
αβ →  dq 

vd, vq, id, iq. 

Servo de tensão LQR 
com compensação da 
sobrecarga da ação 

integral. v1v, v2v. 

Referencias do servo de 
corrente. udi e uqi.  

Limitador de corrente 
Norma2i. udil e uqil.  

(Norma2i)2>1,5 
SIM 

NÃO 

1 

Ações de controle 
ud e uq.  

1 

Limitador de tensão 
Norma2v. udl e uql.  

(Norma2v)2>0,5 SIM 

NÃO 

Transformação das ações 
de controle de dq → αβ  

uα, uβ. 

Modulação PWM 
“Space Vector”. 

Fim do Módulo 
de Interrupção 

Habilita a Interrupção 
do Timer 1 

 
Figura 6.2– Fluxograma do módulo de interrupção. 
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6.2.4 Módulo ou loop de Espera 

  Uma vez executado o módulo de interrupção, retorna-se ao loop de 

espera, onde, do tempo que resta até a próxima interrupção, executa-se as 

seguintes sob-rotinas: 

� Cálculo do servo LQR de corrente com compensação da sobrecarga da 

ação integral. Uma vez obtidos os valores dos integradores do servo 

de corrente v1i(k+1) e v2i(k+1), que serão utilizados no próximo 

período de amostragem, são também atualizadas as variáveis 

anteriores. 

� Cálculo do sen(θ(kT)) e cos(θ(kT)) a serem utilizados nas 

transformações αβ - dq e dq - αβ. 

Logo após isto, tem-se tempo para realizar algum envio ou recepção de dados para 

ou desde o mundo externo, para monitorar variáveis e/ou modificar dados de 

interes, através de uma interface homem-máquina. Nesta fase do estudo, isto ainda 

não foi implementado. 

No diagrama de fluxo da Figura 6.2, aparecem alguns blocos que merecem uma 

explicação mais detalhada. Portanto, a seguir, descreveremos os blocos 

relacionados à normalização das variáveis, limitadores de corrente e tensão de 

norma euclidiana, modulação vetorial space vector e cálculo do seno e coseno das 

transformações de coordenadas.  

 

. 100 



 

6.3 Normalização e adaptação de variáveis 

Antes de começar a análise relacionada à normalização e adaptação 

das variáveis para o formato binário em ponto fixo, é necessária uma breve 

introdução na representação de números em ponto fixo. 

6.3.1 Representação de números em ponto fixo 

Como já foi comentado, anteriormente, uma das características do 

DSP utilizado é que a unidade aritmético-lógica da CPU trabalha com números 

em ponto fixo. Utilizando-se um ponto binário fictício numa palavra representada 

por bits, a parte da palavra, à direita do ponto, representa a parte fracionária, e os 

bits à esquerda do ponto, a parte inteira, onde o bit mais significativo é utilizado 

para determinar o sinal do número: “0” para números positivos e “1” para 

números negativos, segundo a norma IEEE Standard 754, [2]. Um método 

alternativo de representação de números positivos e negativos, utilizado na 

maioria dos processadores, é o complemento de 2. Para uma palavra de 16 bits, 

por exemplo, pode-se representar um número fracionário da seguinte forma: 

  

b-12 b3 b2 b1 b0 b-1 b-2 b-3 b-4 b-5 b-6 b-7 b-8 b-9 b-10 b-11 

Inteiro Fração 

Ponto 
Binário  

Figura 6.3 – Representação em ponto fixo de um número fracionário numa 
palavra de 16 bits. Formato Q12. 

Com referência a palavra de 16 bits, mostrada na Figura 6.3, um número N 

qualquer pode ser representado em ponto fixo de uma forma geral, pela seguinte 

fórmula: 
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k
k

2
2

1
10

k14
k14

k15
k15 2b2b2bb2b2b −

−
−

−
−

−
−

−
−

− +++++++= LLN . (6.1) 

Esta forma de representação de números reais em formato de ponto fixo é 

chamada tecnicamente de formato “Qk”, onde o subíndice “k” representa os bits 

da parte fracionária [81]. O número de bits dedicados a parte fracionária afeta a 

precisão do resultado, no entanto, a parte inteira afeta a faixa dinâmica dos valores 

que podem ser representados. Em geral, um número representado por uma palavra 

de “n” bits com um bit de sinal e “k” bits da parte fracionária, encontra-se na faixa 

entre [– (2n – 1 – 1 ) 2–k ,  (2n – 1 – 1 ) 2–k ], inclusive; e a precisão deste número é 

dada por 2–k. Por exemplo, no formato numérico Q12, 4 bits são dedicadas a parte 

inteira e 12 bits são dedicados a parte fracionária. A precisão deste formato é de  

2–12, ou seja, 0,00024414 e os números assim representados se encontram na faixa 

de [–7,99975; 7,99975]. 

Para representar um número fracionário ou inteiro num formato Qk determinado 

simplesmente deve-se multiplicar o número por 2k. Por exemplo, a representação 

em Q12 do número π é: 3,14159 · 4096 ≈ 12868. 

  Com relação às operações aritméticas, a adição e subtração devem 

ser realizadas no mesmo formato. Dois números somados em formato Q12 dão 

como resultado um número no mesmo formato. O mesmo acontece com a 

subtração. A multiplicação pode ser realizada entre números de diferentes 

formatos. Em geral, a multiplicação de um número que se encontra em formato 

Qk, por um outro número em formato Qp, resulta num número em formato Qk+p. 

Conclui-se que a representação em ponto fixo de números reais, apresenta uma 

séria desvantagem, devido a faixa limitada na qual os números podem ser 
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representados, para uma palavra de cumprimento determinado. Portanto, uma 

solução de compromisso entre faixa dinâmica das variáveis representadas em 

ponto fixo (parte inteira do número) e resolução das mesmas, (parte fracionária), 

deve ser considerada. 

6.3.2 Adaptação dos valores medidos para sua representação 
em p.u. dentro do DSP 

O problema de escalonar as variáveis medidas se reduz a encontrar 

um fator, que denominaremos KbQ, que realize a correspondência entre a 

representação binária das variáveis (que vem da conversão analógica-digital) e sua 

representação em ponto fixo Qk. Esse fator associa-se ao modelo em p.u. e aos 

ganhos dos módulos de medição. Para a representação em ponto fixo, optou-se 

pelo formato Q12 que apresenta um bom compromisso entre faixa dinâmica e 

resolução, como comentado anteriormente. 

A representação gráfica da Figura 6.4 mostra que os valores de 

tensão medidos, que entram no circuito de medida, são afetados de um ganho 

próprio do projeto deste circuito, Kt mais um valor DC de offset. Com isto, a faixa 

de variação dos valores medidos tornam-se eletricamente compatíveis com a 

entrada do conversor analógico-digital [0 a +5V]. Por sua vez, os valores na 

entrada do AD [0 a 5V] correspondem aos valores binários [0 a 1024]. 
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 Tensão de 
linha 

Entrada do 
ADC 

Representação 
binária - offset 

Representação 
binária 

Tensão de 
linha p.u. 

Tensão de linha 
p.u. em Q12 

Circuito de 
medição 

DSP 

311V 
(Vbase) 

+622V  

-622V  

5V  

0V  

2,5V  

0  

512  

1024  

256  

+512  

-512  

1  

2  

-2  

8192  

4096  

-8192 

x 212  KbQ  Kt  

0V  0  0V  0  

 
Figura 6.4 – Representação gráfica das escalas e obtenção do fator KbQ. 

Uma vez obtida as variáveis em formato binário, o valor de offset adicionado deve 

ser subtraído, para assim, obter faixa de variação da variável, desde o valor 

máximo negativo até o valor máximo positivo. Portanto os valores binários 

correspondentes a os valores na entrada do AD vão de –512 a +512 (dentro do 

DSP). Então, dada a representação binária da variável em questão, pode obter-se o 

fator de escala KbQ de tal forma que: 

 . bQ_Q K
12 binárioababpu vv = (6.2) 

Sendo,    e   v , 

então de (6.2) tem-se:  K . 

512_ =binárioabv 81924096)311/622(2)/( 12
Q12

=== baseabmaxabpu VV

16/ _Q12
=binárioababpu vvbQ =

KbQ pode também ser determinado a partir do valor base, ou seja: 

Para Vbase = 311V  o  v   e  . 256_ =binárioab 40962)/( 12
Q12

== basebaseabpu VVv

Então, . 16/K _QbQ 12
== binárioababpu vv
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O valor de KbQ depende principalmente do valor base escolhido para obter o 

modelo em p.u. Se o valor base escolhido fosse o valor eficaz da tensão de linha 

vab, ou seja, Vbase = 220V, o valor de KbQ obter-se-á da seguinte forma: 

 Tensão de 
linha 

Entrada do 
ADC 

Representação 
binária - offset 

Representação 
binária 

Tensão de 
linha p.u. 

Tensão de linha 
p.u. em Q12 

Circuito de 
medição 

DSP 

311V 

+622V  

-622V  

5V  

0V  

2,5V  

0  

512  

1024  

256  

+512  

-512  

1,41  

2  

-2  

8192  

4096  

-8192 

x 212  KbQ  Kt  

0V  0  0V  0  

220V 
(Vbase) 

1,77V  362  181  1  4096  

 
Figura 6.5 - Obtenção do fator KbQ para valor base diferente. 

Com relação a Figura 6.5 tem-se: 

Para Vbase = 220V  o  v   e  . 181_ =binárioab 40962)/( 12
Q12

== basebaseabpu VVv

Então, . Note-se que, em ambos os casos 

apresentados, o valor de K

63,22/K _QbQ 12
== binárioababpu vv

bQ está fora da faixa dinâmica de Q12, deve, portanto 

escolher-se um formato apropriado para esta constante. 

A seguir, apresenta-se a rotina em linguagem assembly, que efetua a conversão do 

valor binário da variável obtido na conversão para o formato p.u. em Q12: 

******************************************************************************* 
* Ganho do sensor diferencial de tensão:  Kt = 1/247 (V/V), Vbase = 311 V, Ibase = 55 A  
* Pbase por fase = 5 kVA   e   Pbase total = 15 kVA. KbQ = 16 ou 4096 em Q8.                                                           
******************************************************************************* 
        POINT_B0   ; Aponta a página da memória de dados. 
        LACC  vab  ; Carrega no acumulador o valor binário da tensão de linha. 
        AND #3FFh  ; Mascara os bits mais significativos do acumulador. 
        SUB vaboffset ; Subtrai o offset anteriormente obtido na calibração. 
        SACL  tmp  ; Salva o resultado numa variável temporária. 
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        SPM  3  ; Desloca o resultado da multiplicação 6 vezes para a direita. 
        LT   tmp 
        MPY KbQ  ; Constante de transformação em formato Q8. 
        PAC 
        SFR   ; Desloca o acumulador 2 vezes para a direita. 
        SFR 
        SACL  vab  ; vab em formato p.u. Q12. 
******************************************************************************* 

  Uma vez finalizada a conversão, o resultado é armazenado nos 10 

bits mais significativos de um registrador FIFO de 16 bits. Portanto deve ser 

efetuado um deslocamento de 10 bits para esquerda a fim de obter-se o resultado 

da conversão nos 16 bits mais significativos do acumulador. É assim que, na 

terceira linha da rotina anterior, realiza-se uma operação lógica AND com #3FFh 

para manter sem alteração a representação binária da variável em questão. 

Como mencionado anteriormente, é subtraído o offset para obter-se os valores 

positivos e negativos da variável, e este resultado é armazenado num registro 

temporário. Este valor é multiplicado pelo fator KbQ para, desta forma obter-se o 

valor da variável p.u. em Q12. Para o valor base dado, a operação realizada 

realmente é: 256x(16x2 ). Com as instruções SPM  3 e SFR, realiza-se um 

deslocamento, à direita, de 8 vezes, o que corresponde a dividir o resultado por 28. 

8

6.4 Cálculo do sen(θ(kT)) e cos(θ(kT)) 

A rotina em questão se baseia num simples procedimento de 

interpolação numérica de primeira ordem de valores de seno pré-calculados e 

armazenados numa tabela. A tabela tem 256 valores da função sen(•) p.u. em 

formato Q12 para o ângulo, variando de 0 a 360° e uma resolução de 1,4°. A 

interpolação ou aproximação numérica de primeira ordem é baseada no cálculo do 
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valor da função para um ponto dado da mesma e do cálculo da derivada da função 

no mesmo ponto. Ou seja, em termos gerais, com referência a Figura 6.6 tem-se: 

f (t) 

t 

f (txk) 

f´(txk) 

txk t1k t2k t0k  
Figura 6.6 – Aproximação numérica de primeira ordem 

)()()()( 0100 kkkkxk tttftftf −′+= . (6.3) 

Aplicando-se o conceito anterior para a função seno (ou coseno) tem-se: 

)())(θ())(θ())(θ( 010000xx kkkkk tttnsetsentsen −′+= , (6.4) 

onde: 
dt

dtcostnse 0
0k00k0

θ))(θ())(θ( =′   e  ωθ0 =
dt

d , portanto (6.4) se reescreve da 

seguinte forma: 

)(ω))(θ())(θ())(θ( 010000xx kkkkk tttcostsentsen −+= , (6.5) 

e, finalmente, 

)](θ)(θ[))(θ())(θ())(θ( 00110000xx kkkkk tttcostsentsen −+= . (6.6) 

Para calcular o valor do cos(θx(txk)), a cada período de amostragem, aplica-se o 

mesmo conceito. A equação final para o cálculo fica: 

])(θ)(θ[))(θ())(θ())(θ( 00110000xx kkkkk tttsentcostcos −−= , (6.7) 

onde os valores de sen(θ0(t0k)) e cos(θ0(t0k)) em (6.6) e (6.7) são obtidos da tabela.  
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Os valores de θ, utilizados nas equação (6.6)  e (6.7), estão representados em p.u., 

onde o θ base é igual a 2π. O valor do θ1 é calculado a cada período de 

amostragem da seguinte forma: 

∫∫ +=
∞−

k

k

k t

t

t

k dttdttt 1

0

0 )ω()ω()(θ 11 , (6.8) 

assumindo que ω(t) seja constante num período de amostragem, tem-se  

ωT)ω(e)(θ)ω( 1

0

0

00 == ∫∫ ∞−

k

k

k t

tk

t
dtttdtt , (6.9) 

portanto, . Dividindo ambos os termos da esquerda e direita 

da última equação pelo θ base, tem-se finalmente: 

ωT)(θ)(θ 0011 += kk tt

T)(θ)(θ 0011 fkpukpu ftt += , (6.10) 

onde , freqüência da fundamental da tensão de saída e T é o período de 

amostragem. Observa-se que a parcela  da equação (6.10) é o passo de 

incremento para obter-se o valor de θ, no próximo período de amostragem, o que 

depende da freqüência de amostragem escolhida, assim como, da freqüência da 

tensão de saída. Isto é, 

ω/2π=ff

Tff

T
1/T
1/T

f
a

f f
f
f

passo ===
T
T

f

f = , onde fa é a freqüência de 

amostragem. Para a implementação em questão, T = 100µs e ff  = 60Hz, portanto 

o passo = 0,006. 

  As tarefas que são executadas pela rotina de cálculo do seno e do 

coseno se resumem no fluxograma da Figura 6.7. Logo após é adicionado o 

programa em linguagem assembly implementado no DSP. 
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 Inicio 

Calcula teta1 em 
p.u com a eq. (10) 

Calcula o Index 
para acessar a 

tabela 

teta1 = 0 teta1 > 1 
SIM 

NÃO 

Armazena 
sen(θ(kT)) obtido 

da tabela 

Armazena cos(θ(kT)) 
adicionando o 

equivalente a 90° em 
elementos da tabela 

Calcula sen(θ1(kT)) 
em p.u com a eq. (6) 

1 

1 

Calcula cos(θ1(kT)) 
em p.u com a eq. (7) 

Zera um Flag para que a 
rotina seja executada só 
uma vez por período, e 

retorna ao loop de espera. 

 
Figura 6.7 – Fluxograma para o cálculo do sen(θ(kT)) e cos(θ(kT)). 

******************************************************************************* 
* Sob-rotina:  Cálculo do seno e coseno de teta utilizando aproximação numérica de 
*   primeira ordem e tabela em memória RAM. 
* Entrada:  teta em Q15, seno_teta0 e cos_teta0 em Q12. 
* Saída:   seno_teta e coseno_teta em Q12. 
******************************************************************************* 
; Constantes 
passo  .set 197  ; passo = T60Hz/Ts = f60*Ts. 
     ; para Ts=100µs → passo=0,006*2^15 = 197 em Q15 
DPI  .set 6  ; 2*pi em Q0. tetabase=2*pi 
SIN_COS: 
          POINT_B0 
          CLRC SXM 
  LACL teta1           ; Inicia em zero. em Q15 
  ADD #passo     ; em Q15 
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  SACL teta1           ; teta(kT)pu=teta(k-1)T + passo. em Q15 
  SUB #8000h          ; teta(kT)pu - 32768. 32768 é 1 em Q15 
  BCND TETA_NZ,LEQ  ; Quando teta1 > 1. 
        ; reseta-se o integrador e teta(kT)=0 
      LACL #0       
  SACL teta1  ; teta1 começa novamente em 0°. 
TETA_NZ LACL teta1 
  RPT #6 
  SFR                    ; Divide por 128 para obter o Index de acesso a tabela 
  AND #0ffh           
  SACL Index           ; Indexador em Q0 
  ADD #0300h          ; Soma o indexador ao endereço inicial da tabela 
  SACL tmp             ; Armazena o endereço resultante num registro  
     ; temporario. 
  MAR *,AR6           ; Define o AR6 como registro auxiliar atual para 
     ; endereçamento indireto. 
  NOP   ; Prevê conflito no pipeline 
  NOP           
  LAR AR6,tmp         ; Carrega o registro auxiliar AR6 com o endereço  
                  ; armazenado para endereçamento indireto da tabela. 
  LACL *  ; Carrega o acumulador com o valor da tabela. 
     ; correspondente ao endereço apontado.  
  NOP 
  SACL sin_teta0       ; Armazena o valor da tabela na variável 
     ; correspondente em Q12. 
  LACL Index               ; cos (teta) = sin(teta + 90°). 90° equivale a 256/4=64 
     ; elementos da tabela. 
  ADD #40h  ; Adiciona-se 64 ao Index para direcionar na tabela o 
     ; valor do cos_teta 
  AND #0ffh 
  ADD #0300h          ; Soma o indexador resultante ao endereço inicial da 
     ; tabela. 
  SACL tmp             ; Armazena o endereço resultante num registro 
     ; temporario. 
  LAR AR6,tmp   ; Carrega o registro auxiliar AR6 com o endereço 
     ; armazenado. 
  LACC *               ; Carrega o acumulador com o valor da tabela 
     ; correspondente ao endereço apontado. 
  SACL cos_teta0       ; Armazena o valor da tabela na variável 
     ; correspondente em Q12. 
* Interpolação para obtenção do seno_teta e cos_teta baseada no cálculo do 
* valor da função num ponto da mesma e da derivada no mesmo ponto 
* f(k+1)T=f(kT) + f'(kT)*[(k+1)T - kT], ou seja: sin(teta1)=sin(teta)+cos(teta)*(d(teta)/dt)*(t1-t) 
* sin(teta1)=sin(teta) + cos(teta)*w*(t1-t).   w*t1=teta1 e w*t=teta 
* sin_teta = sin_teta0 + cos_teta0*(teta1 - teta) 
* cos_teta = cos_teta0 - sen_teta0*(teta1 - teta) 
* sin_teta   
  LACL Index              ; em Q0 
  SACL teta,7                  ; Multiplica o indexador por 128 e armazena em  (Q15) 
  LACL teta1                   ; em Q15 
  SUB teta 
  SACL tmp              ; (teta1 - teta) em Q15 
  SPM 1              ; Realiza 1 shift para esquerda no resultado da 
                 ; multiplicação. 
  LT cos_teta0            ; em Q12 
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  MPY tmp                      ; Resultado no PREG  em Q27 
  PAC   ; Resultado na parte alta do acumulador em Q12 
  SACH tmp1               ; cos_teta0*(teta1 - teta)pu em Q12  
  SPM 0 
  LACC #DPI            ; carrega tetabase=2*pi em Q0 
  SACL tmp2            ; armazena em tmp2 
  LT tmp2 
  MPY     tmp1            ; Resultado no PREG  em Q12 
  PAC                    ; (2*pi)*[cos_teta0*(teta1 - teta)] em Q12 no acum. 
  ADD sin_teta0       ; em Q12 
  SACL sin_teta        ; sin_teta0 + (2*pi)*[cos_teta0*(teta1 - teta)] em Q12 
******************************************************************************* 
* cos_teta 
  SPM 1               ; Realiza 1 shift para esquerda no resultado da 
     ; multiplicação. 
  LT sin_teta0       ; em Q12 
  MPY tmp             ; Resultado no PREG  em Q27 
  PAC                    ; Resultado na parte alta do acumulador em Q12 
  SACH tmp1            ; sin_teta0*(teta1 - teta)pu em Q12 
  SPM 0 
  LT tmp2  ; tetabase=2*pi em Q0 
  MPY   tmp1            ; Resultado no PREG  em Q12 
  PAC                    ; (2*pi)*[sin_teta0*(teta1 - teta)] em Q12 
  SACL temp3           ; (2*pi)*[sin_teta0*(teta1 - teta)] em Q12 
  LACL cos_teta0       ; em Q12 
  SUB temp3 
  SACL cos_teta        ; cos_teta0 - (2*pi)*[sin_teta0*(teta1 - teta)] em Q12 
   
  LACC #0h             ; Seta o flag de retorno em zero para que 
  SACL FLAGSC          ; a rotina seja executada só uma vez por período. 
  RET                    ; Retorna ao loop de espera. 
******************************************************************************* 

6.5 Rotina do limitador de Norma2 

O limitador de Norma2 relaciona-se com a limitação da sobrecarga 

das ações integrais dos servos de corrente e tensão, cujos conceitos já foram 

analisados no Capítulo 5. O limitador entra em ação quando o vetor de referência 

das correntes udqi(kT), que vem do servo de tensão, supera o valor de 1,2247 

(determinado pelas transformações), ou quando o vetor da ação de controle 

udq(kT), que vem do servo de corrente, supera o valor de 0,707 (determinado pela 

estratégia de modulação space vector). 
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Quando alguma dessas situações acontecerem, a magnitude do 

vetor em questão, deve ser limitada numa região definida por um círculo, cujo 

radio é definido por algum dos valores predeterminados. Para isto, tem-se que 

realizar a divisão da magnitude do vetor pela magnitude da norma euclidiana do 

mesmo, dada para o caso de udqi(kT) por, 

22
2i )T()T(Norma kuku qidi += . (6.11) 

Observa-se, portanto, a primeira dificuldade que surge ao ter-se que 

obter a raiz quadrada da soma dos quadrados das componentes do vetor para 

chegar-se ao valor da norma. A segunda dificuldade aparece quando se tem que 

realizar a divisão da magnitude do vetor pela norma, devido aos valores obtidos 

serem fracionários. Para a solução deste problema, propõe-se obter diretamente os 

valores da inversa da norma, previamente calculados e dispostos numa tabela, 

utilizando-se interpolação numérica de primeira ordem, de forma similar àquela 

realizada para a obtenção do seno e coseno na seção anterior. 

A Figura 6.8 representa, graficamente, a inversa da raiz quadrada 

da Norma2 em função de seu argumento. Com base nesta lei de variação 

desenvolveremos o algoritmo de interpolação. Para poder obter um valor da 

Norma2, com boa aproximação, uma primeira solução é gerar uma tabela com 

uma considerável quantidade de valores. Entretanto, existe uma limitação de 

espaço em memória RAM. Então, optou-se por uma tabela com 60 valores e 

dividiu-se essa mesma em duas partes. Os primeiros 30 valores correspondem a 

parte de maior inclinação da curva, onde para uma pequena diferença entre um 

valor de abscissa e outro, obtém-se uma grande diferença nos valores de 
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ordenadas. A primeira parte da tabela foi implementada com um passo de 1. Os 30 

valores restantes estão relacionados com a parte da curva de menor inclinação, 

onde a variação em ordenadas é reduzida para uma variação importante em 

abscissas, portanto, a segunda parte da tabela pode ter um passo que permita, 

mediante o procedimento da interpolação, obter valores mais precisos. Por outro 

lado, se o passo fosse de 1, os valores variariam muito pouco na parte plana da 

curva. Com isso perder-se-iam resolução nos valores obtidos e a limitação não se 

realizaria corretamente. Estando o cálculo das variáveis do controle em formato 

Q9, o valor máximo da faixa dinâmica é ±64, portanto o máximo valor da faixa 

elevado ao quadrado da 4096, que dividido por 30, dá um passo de 136,53. 

Escolhe-se, então, um passo de 128, valor que permite realizar facilmente divisões 

ou multiplicações (mediante deslocamentos à direita e esquerda respectivamente) 

no microprocessador. Além disso o valor máximo obtido 128 · 30 = 3840, menor 

que 4096, limite da faixa dinâmica. Observa-se que, para representar estes valores 

em ponto fixo, a faixa dinâmica tem que ser maior, utilizando-se o formato Q3, 

cuja faixa de variação é de ±4096. Por outro lado, como as grandezas obtidas da 

inversa da Norma2 são fracionarias e de pequeno valor, optou-se por representá-

las em formato Q12 para não perder resolução. 

Com relação aos valores da primeira parte da tabela, estes não superam a faixa 

dinâmica de Q9 utilizada nas variáveis do controle, portanto, neste caso, manteve-

se o formato de Q9 para os valores obtidos da inversa da Norma2.  
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Figura 6.8 – Gráfico que representa a variação da inversa da Norma2 

A seguir, descreve-se o procedimento de interpolação utilizado e, 

logo após, apresenta-se o fluxograma do algoritmo implementado no DSP. 

Com base na Figura 6.9, deseja-se obter o valor da função f (x) para um valor x 

dado, conhecendo-se os valores x1 e x2 entre os quais encontra-se x. 

Então, o valor procurado da função f (x) é dado pela seguinte equação: 

)()()()( 111 xxxfxfxf −′+= , (6.12) 

e a derivada da função em x1 é obtida na equação (6.13). 
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f (x) 

x 

f (x1) 

f (x2) 

x2 x1 x 

f´(x) 

 
Figura 6.9 – Variação da Norma2 utilizada para mostrar o procedimento da 

interpolação. 

)(
)()()(

12

12
1 xx

xfxfxf
−
−

=′ , (6.13) 

onde a diferença (x2 – x1) representa o passo da tabela utilizada: “1” para os 

valores compreendidos dentro dos primeiros trinta valores e “128” para os 

compreendidos dentro dos trinta valores restantes.  

No que se refere aos valores de limitação, no caso das referências das correntes udi 

e uqi, quando o valor da corrente medido é igual à Ibase, a grandeza, logo após a 

normalização, é 1 p.u. Quando transformado para os sistemas de coordenadas αβ 

e dq, o valor correspondente é de 2248,13/2 =÷1 . Portanto, se a Norma2 do 

vetor udqi(kT) supera 1,2248, a rotina relacionada será executada, e, após a divisão 

de udqi(kT) pela Norma2, o resultado tem-se que multiplicar por 1,2248. 

De forma similar, acontece com as ações de controle aplicadas na planta ud e uq. 

Quando o valor da tensão de linha medida é igual à Vbase, a grandeza, logo após a 

normalização, é 1 p.u. A diferença, no caso das tensões, reside na necessidade da 
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magnitude do vetor udq(kT) ter de manter-se dentro do círculo inscrito no 

hexágono regular, formado pelos 6, dos 8 vetores básicos da modulação SV, cujo 

radio de acordo com a transformação αβ utilizada em (A.55), é igual a: 

7071,021 =÷ , valor limite de funcionamento na região linear. Neste caso, após 

a divisão de udq(kT) pela Norma2, o resultado deverá ser multiplicado por 0,7071. 

A seguir, o fluxograma do algoritmo de limitação da Norma2 do vetor de 

referência do servo de corrente udqi(kT) implementado no DSP é mostrado. 
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 Inicio 

Calcula (Norma2i)2    
udi

2 + uqi
2 em Q3 

(Norma2i)2 é 
maior a 30.5 

SIM 

NÃO 

1 

NÃO 

SIM 

Calcula (Norma2i)2    
udi

2 + uqi
2 em Q9 

Calcula o indexador de 
acesso a tabela em Q0 

Soma o indexador ao 
endereço de inicio da 

tabela 

1er endereço tabela = f (x1) 

2do endereço tabela = f (x2) 

 f ´(x1) = [ f (x2) - f (x1)]/128 

f (x)= f (x1) + f ´(x1)(x - x1) f (x) = 1 / Norma2
2 

(Norma2i)2 é 
maior a 1.5 

Continua com o 
cálculo das ações de 

controle ud  e uq 

2  
Figura 6.10 – Primeira parte do fluxograma de cálculo da Norma2. 
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 1 

Calcula o indexador de 
acesso a tabela em Q0 

Soma o indexador ao 
endereço de inicio da 

tabela 

1er endereço tabela = f (x1) 

2do endereço tabela = f (x2) 

 f ´(x1) = [ f (x2) - f (x1)] 

Limita o vetor dentro de um 
circulo unitário 

udi
 
* f (x)  e  uqi

 
* f (x) 

f (x)= f (x1)+f ´(x1)(x - x1) 

Limita o vetor dentro de um 
circulo de radio 1,2247 

udi
 
* sqrt(1,5)  e  uqi

 
* sqrt(1,5) 

Armazena 
udil  e  uqil

 

2 

 
Figura 6.11 – Segunda parte do fluxograma de cálculo da Norma2. 

O fluxograma do algoritmo de limitação da Norma2 do vetor da 

ação de controle udq(kT) é análogo ao anterior, com a diferença de que, no 

segundo bloco de decisão, a comparação é feita com 2)21(5, ÷=0  e, no final do 

algoritmo, as ações de controle ud e uq, aplicadas na planta, multiplicam-se por 

7071,021 =÷ , armazenando-se as ações de controle limitadas udl e uql. 
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6.6 Teoria e implementação da técnica de 
modulação vetorial space vector 

6.6.1 Modulação space vector 

A técnica de modulação do tipo space vector foi escolhida ao invés 

da modulação PWM senoidal, pois essa flexibiliza a escolha das seqüências de 

chaveamento. Com relação à modulação PWM senoidal, o PWM vetorial traz 

importantes vantagens, como diminuição das perdas no chaveamento, reduzido 

conteúdo harmônico nas tensões de saída, permitindo o uso mais eficiente da 

tensão do barramento DC [3]-[9]-[50]-[67]. 

Para poder introduzir a análise da técnica de modulação do tipo 

space vector, uma breve descrição de sistemas trifásicos será realizada a seguir. 

Como foi apresentado nos Capítulos 2 e 4, é necessário conhecer as 

tensões de fase aplicadas pelo inversor no filtro e a carga, para logo realizar as 

transformações de coordenadas αβ e dq. Seja então o inversor trifásico três fios 

considerado na figura abaixo: 

SS11  SS33  SS55  

SS22  SS44  SS66  

11  
22  

33  

NN  

VVddcc nn  
ZZ  

ZZ  

ZZ  

++ 

 
Figura 6.12 – Inversor de tensão PWM trifásico três fios 
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Então, para obter o conjunto das tensões de fase geradas pelo 

inversor, medidas com relação ao ponto neutro “n” do filtro e a carga em conexão 

“Y”, considera-se a carga e o filtro por fase, como sendo uma carga trifásica 

arbitrária de impedância Z equilibrada, alimentada por um sistema trifásico de 

fontes balanceadas cujas magnitudes e formas de onda são determinadas pelas 

tensões PWM das pernas do inversor, geradas pela modulação. Para isto, 

considere-se o seguinte circuito equivalente do inversor trifásico três fios: 

 

n N z 

u1Npwm 1 

2 

3 

i1 

i2 

i3 

u2Npwm 

u3Npwm 

z 

z  
Figura 6.13 – Circuito equivalente do inversor trifásico três fios, alimentando uma 

carga equilibrada em conexão “Y” 

Aplicando a lei de Kirchhoff das tensões em cada rama do circuito 

da Figura 6.13, tem-se o seguinte conjunto de equações 

3N3Nn2N2Nn1N1Nn Z,Z,Z iuviuviuv pwmpwmpwm +=+=+= , (6.14) 

então, . Aplicando a lei de 

Kirchhoff das correntes no nó “n”, tem-se: , por tanto a última 

equação resulta 

)(Z3 321N3N2N1Nn iiiuuuv pwmpwmpwm +++++=

321 ++ iii 0=

pwmpwmpwm uuuv N3N2N1Nn3 ++= . (6.15) 

Utilizando a equação (6.15), as tensões de fase com relação ao 

ponto “n” podem ser calculadas mediante as seguintes equações, 
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pwmpwmpwmpwm

pwmpwmpwmpwm

pwmpwmpwmpwm

uuuuvv

uuuuvv

uuuuvv

N3N2N1N3Nn3n

N3N2N1N2Nn2n

N3N2N1N1Nn1n

3
2

3
1

3
1

3
1

3
2

3
1

3
1

3
1

3
2

+−−=+=

−+−=+=

−−=+=

. (6.16) 

Os transistores de potência do inversor da Figura 6.12, são 

comandados pelos sinais (S1, S3, S5) e seus complementos, (S2, S4, S6). Uma vez 

que, as chaves de um mesmo braço são comandadas de forma complementar, tem-

se 23 = 8 combinações possíveis de tensão produzida pelo inversor. As tensões das 

pernas, com relação ao ponto “N” (borne negativo do barramento CC), para cada 

combinação das chaves, bem assim como as possíveis tensões de fase com relação 

ao ponto “n”, aparecem na Tabela 6.1. Para obter as possíveis tensões de fase v1n, 

v2n e v3n, se substituem as tensões das pernas correspondentes ao estados de 

chaveamento em questão, nas equações (6.16). Cada combinação das chaves 

define um “vetor de chaveamento”, e que, de uma forma geral, pode ser definido 

pela equação (6.17), a  qual  relaciona-se com a transformação de coordenadas do 

sistema trifásico abc para o αβ, [74]. 







=
==

−

7,00
6,...,13/2

)1(
3
πj

i
ieV

i

dciV  (6.17) 

A transformação utilizada, é dada no Apêndice A. O resultado 

desta transformação gera 6 vetores não nulos, cujos extremos são os vértices de 

um hexágono regular, que possuem um ângulo de defasagem, entre eles, de 60°, 

com módulo igual a 3/2   e dois vetores de módulo zero, que correspondem às 
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combinações das três chaves superiores fechadas ou as três chaves inferiores 

fechadas. 

TABELA 6.1– ESTADOS POSSÍVEIS DE CHAVEAMENTO, TENSÕES DAS PERNAS E 
TENSÕES DE FASE DO INVERSOR TRIFÁSICO TRÊS FIOS 

Estados de 
Chaveamento Tensões das Pernas  Tensões de Fase 

S1 S 3 S 5 u1Npwm u2Npwm u3Npwm vnN v1n v2n v3n 

0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 

0 0 1 0 0 Vdc dcV
3
1  dcV

3
1

−  dcV
3
1

−   dcV
3
2  

0 1 0 0 Vdc 0 dcV
3
1  dcV

3
1

−    dcV
3
2  dcV

3
1

−  

0 1 1 0 Vdc Vdc dcV
3
2  dcV

3
2

−    dcV
3
1    dcV

3
1  

1 0 0 Vdc 0 0 dcV
3
1    dcV

3
2  dcV

3
1

−  dcV
3
1

−  

1 0 1 Vdc 0 Vdc dcV
3
2    dcV

3
1  dcV

3
2

−    dcV
3
1  

1 1 0 Vdc Vdc 0 dcV
3
2    dcV

3
1    dcV

3
1  dcV

3
2

−  

1 1 1 Vdc Vdc Vdc Vdc 0 0 0 

 

O resultado desta transformação gera 6 vetores não nulos, cujos extremos são os 

vértices de um hexágono regular, que possuem um ângulo de defasagem, entre 

eles, de 60°, com módulo igual a 3/2   e dois vetores de módulo zero, que 

correspondem às combinações das três chaves superiores fechadas ou as três 

chaves inferiores fechadas. Isto pode ser verificado com a equação (6.17). A 

configuração dos vetores de chaveamento determina 6 setores diferentes entre 

dois vetores adjacentes. Isto é mostrado na Figura 6.14. As componentes α e β de 
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cada um dos vetores de chaveamento básicos tomam os  valores mostrados na 

Tabela 6.2 para cada uma das 8 combinações. 

V0 
V7 V1 α 

β 
V2 V3 

V4 

V5 V6 

Us 

T1 

T2 

 
Figura 6.14 – Vetores de chaveamento básicos no sistema de coordenadas αβ. 

TABELA 6.2 – COMBINAÇÕES POSSÍVEIS DAS CHAVES E VETORES DE CHAVEAMENTO 
BÁSICOS COM AS COMPONENTES NOS EIXOS αβ. 

S1 S3 S5 V.C Vα Vβ 

0 0 0 V0 0  0 

1 0 0 V1 3/2  0 

1 1 0 V2 6/1  2/1  

0 1 0 V3 6/1−  2/1  

0 1 1 V4 3/2−  0 

0 0 1 V5 6/1−  2/1−  

1 0 1 V6 6/1  2/1−  

1 1 1 V7 0 0 

O objetivo da técnica space vector é sintetizar, a cada instante de tempo, o 

vetor de saída, aplicado na planta, que aqui chamaremos de Us, mediante a 

combinação dos vetores de chaveamento básicos. Isto pode ser realizado, fazendo-

se com que, num período de chaveamento Tpwm, o valor médio da tensão de saída 

do inversor seja igual ao valor meio do vetor de tensão Us, no mesmo período 

[81], ou seja: 
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)TT(
T

1)(
T

1
6021

T

0 s ±+=∫ xx
pwmpwm

dttpwm VVU , (6.18) 

onde, T1 e T2 são os respectivos tempos, nos quais os vetores de chaveamento Vx 

e Vx+60 (ou Vx-60), correspondentes ao setor em que o vetor Us se encontra, são 

aplicados. Assumindo que as variações do vetor de tensão Us são desprezíveis 

dentro do período Tpwm, então a equação (6.18) transforma-se na seguinte: 

)TT(
T

1)( 6021s ±+= xx
pwm

t VVU , (6.19) 

onde . Portanto, é importante que o período de chaveamento TpwmTTT 21 ≤+ pwm 

seja pequeno em relação à variação de Us. 

  O significado da equação (6.19) é que, em cada período Tpwm, o 

vetor de tensão de saída Us pode ser sintetizado, aplicando-se os vetores de 

chaveamento adjacentes Vx e Vx+60 (ou Vx-60), durante os tempos T1 e T2, 

respectivamente. Um dos vetores nulos, V0 ou V7 necessitam ser aplicados ao 

inversor pelo tempo de período restante, desde que a soma de T1 e T2 é menor ou 

igual a Tpwm. Com isto, a equação (6.19) torna-se a equação (6.20): 

)ou(TTTT 7006021s VVVVU ++= ±xxpwm , (6.20) 

com isto, os tempos  T1, T2 e T0 podem ser calculados com as seguintes equações: 

s

1

60
2

1 T
T
T

UVV
−

± 



=














xxpwm     e     T0 = Tpwm - T1 + T2, (6.21) 

onde:  é a matriz normalizada de decomposição do setor onde U
1

60

−

± 





xx VV s se 

encontra. Por outro lado, o vetor de tensão de saída Us está associado às tensões 
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trifásicas de saída desejadas, mapeadas no sistema de coordenadas αβ. Portanto, 

Us é um vetor girante, com a freqüência e magnitude correspondente às tensões 

(rms) de linha, obtidas na saída do inversor. Os lados do hexágono, definidos a 

partir dos vetores de chaveamento, mostrado na Figura 6.14, são o lugar dos 

valores máximos de Us. Então, para que o inversor opere na região linear a 

magnitude de Us, tem-se que limitar, na região dentro do círculo inscrito no 

hexágono, o que dá uma magnitude máxima para Us de 2/1 . 

Correspondentemente, o máximo valor rms das tensões de saída de linha e fase 

são 2/dcV  e 6/dcV , as quais, respectivamente, são 15,13/2 =  vezes maior 

que às tensões da técnica PWM senoidal. Então, a tensão do barramento CC, 

necessária para obter-se a tensão de linha nominal, na saída, deve ser 

linhadc VV ˆ2= . 

Seqüência de chaveamento 

A forma de aplicação dos vetores de chaveamento em um período de 

chaveamento define a seqüência de chaveamento. Como já foi comentada antes, 

uma característica da modulação space vector é que esta apresenta menores perdas 

de chaveamento. Isto só se consegue minimizando o número de comutações em 

um período e assegurando que de um vetor de chaveamento para outro, somente 

um braço do inversor comute. 

Considerando isso, pode ser determinada a seguinte seqüência de chaveamento 

que resulta em um padrão PWM simétrico: 

- Se o vetor Us se encontra no setor 1, entre os vetores V1 e V2, tem-se; 
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..., , ,... 0127210             VVVVVVV 0127210             VVVVVVV (6.22) 

onde a seqüência começa em sentido anti-horário de V1 para V2. 

 - Quando o vetor passa para o setor 2, definido pelos vetores V2 e V3, a 

seqüência implementada começa em sentido horário de V3 para V2, ou seja; 

..., , ,... 0327230             VVVVVVV 0327230             VVVVVVV (6.23) 

e, assim por diante, para os setores restantes. A Figura 6.15 ilustra o que acontece 

nos 6 setores, onde as setas indicam o sentido em que começa a seqüência. 

O esquema de chaveamento proposto tem as seguintes características: 

i- Cada canal PWM chavea duas vezes por período, exceto quando a 

razão cíclica é 0% ou 100%. 

ii- Tem-se um ordenamento de chaveamento fixo entre os três canais 

PWM para cada setor. 

iii- Cada período PWM começa e termina com o vetor V0. 

V0(000) 
V7(111) 

V1 
(100) α 

β V2 
(110) 

2º 

5º 

3º 

4º 

1º 

6º 

V3 
(010) 

V4 
(011) 

V5 
(001) 

V6 
(101)  

Figura 6.15 – Esquema de chaveamento proposto indicando o sentido de início em 
cada setor. 
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O padrão PWM resultante num período de chaveamento para os setores 1 e 2, é 

mostrado a seguir: 

 

       V0        V1       V2           V7            V2       V1        V0 
     (000)   (100)   (110)      (111)        (110)   (100)   (000) 

   T0/4     T1/2     T2/2        T0/2        T2/2     T1/2     T0/4 

S1 

S3 

S5 

Tpwm  
Figura 6.16 – Forma de onda do padrão PWM num período de chaveamento. O 

vetor Us encontra-se no setor 1. 

       V0        V3       V2           V7            V2       V3        V0 
     (000)   (010)   (110)      (111)        (110)   (010)   (000)

 

S1 

S3 

S5 

   T0/4     T1/2     T2/2        T0/2         T2/2     T1/2     T0/4 

Tpwm  
Figura 6.17 – Forma de onda do padrão PWM num período de chaveamento. O 

vetor Us encontra-se no setor 2. 

Na Figura 6.18 são apresentadas as formas de onda experimentais do padrão 

PWM, implementado em cada um dos setores junto com a seqüência de 

chaveamento correspondente. 
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Us em setor 1 – V0 V1 V2 V7 V2 V1 V0 

 

Us em setor 2 – V0 V3 V2 V7 V2 V3 V0 

 

Us em setor 3 – V0 V3 V4 V7 V4 V3 V0 

 

Us em setor 4 – V0 V5 V4 V7 V4 V5 V0 

 

Us em setor 5 – V0 V5 V6 V7 V6 V5 V0 

 

Us em setor 6 – V0 V1 V6 V7 V6 V1 V0 

Figura 6.18 – Resultados Experimentais. Formas de onda experimentais do padrão 
space vector, implementado em cada um dos setores, para o inversor funcionando 

em malha aberta. 

 

. 128 



 

6.6.2 Implementação no DSP 

Nesta subseção, será descrita a implementação da rotina de 

modulação tipo space vector, acompanhada dos programas em linguagem-fonte 

do DSP TMS320241. A rotina de modulação space vector divide-se em três 

partes: 

i- Determinação do setor do hexágono, no qual Us se encontra; 

ii- Cálculo dos tempos T1, T2 e T0 utilizando-se as equações (6.21); 

iii- Carga dos 3 comparadores de saída CMPRx, relacionados aos 3 

canais PWM de saída. 

Determinação do setor 

A localização do setor baseia-se na localização do vetor de saída 

Us, formado pelas componentes uα e uβ, em relação as retas de pendente  +60°  e  

–60°, que dividem os setores e o eixo de uα, que determina se o vetor se encontra 

nos setores 1, 2, 3 ou 4, 5, 6, através do sinal de uβ. As retas que dividem os 

setores são definidas por: 03 αβ =+ uu  para a reta a –60º, e 03 αβ =− uu  para 

a reta a +60º. 

É importante aclarar que, por conveniência na programação, os 

setores foram numerados de 0 até 5 em vez de 1 até 6, como foi visto 

anteriormente. Isso é mostrado na Figura 6.19: 
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 uβ 

uα 

03 αβ =− uu03 αβ =+ uu
+uβ 

- uβ 

Setor 0 Setor 2 

Setor 1 

Setor 4 

Setor 5 Setor 3 

 
Figura 6.19 – Determinação do setor. 

A seguir, é apresentado o código fonte em linguagem assembly da determinação 

do setor. A documentação realizada, no mesmo, descreve de forma clara e sucinta 

o algoritmo de determinação do setor, sem necessidade de um fluxograma 

adicional. 

******************************************************************************* 
* Determinação do Setor mediante as retas de pendente de ±60° e o eixo horizontal das abscissas. 
* retap = ubeta - sqrt(3)*ualfa  : reta de pendente positiva +60° 
* retan = ubeta + sqrt(3)*ualfa : reta de pendente negativa -60° 
******************************************************************************* 
  LACC #sqrt3    
  SACL tmp1    
  SPM  0 
       LT ualfa 
       MPY  tmp1 
       PAC 
       SACH  tmp2, 4 
       LACL ubeta 
       SUB tmp2 
       SACL retap  ; Calcula a reta de pendente positiva, +60°         
          LACL tmp2 
       ADD  ubeta 
       SACL retan  ; Calcula a reta de pendente negativa, -60° 
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          LACC ubeta 
          BCND TEST3, LT ; Testa se ubeta é menor do que zero. Se for 
     ; verdadeiro pula para TEST3, se não for, continua. 
     ; Se ubeta é positivo, o vetor pode-se encontrar no 
     ; Setor 0 ou no Setor 1 ou no Setor 2.  
TEST1  LACC retap 
  BCND SECTOR0, LT ; Testa se o valor de retap é menor do que zero. Se for 
     ; verdadeiro, o vetor encontra-se no Setor 0 e pula para 
     ; SECTOR0. Em caso contrário continua. 
TEST2  LACC retan   
  BCND SECTOR2, LT ; Testa se o valor de retan é menor do que zero. Se for 
     ; verdadeiro, o vetor encontra-se no Setor 2 e pula para  
     ; SECTOR2. Em caso contrário continua. 
SECTOR1  LACC #1   
  SACL SECTOR ; Se o vetor não estiver no Setor 2, então se encontra 
     ; no Setor 1. 
          B END_SECTOR ; Armazena a variável e pula para o final da rotina. 
   
SECTOR0  LACC #0 
          SACL SECTOR ; Se o TEST1 for verdadeiro, então o vetor se encontra 
     ; no Setor 0. 
          B END_SECTOR ; Armazena a variável e pula para o final da rotina. 
         
SECTOR2  LACC #2 
  SACL SECTOR ; Se o TEST2 for verdadeiro, então o vetor se encontra 
     ; no Setor 2. 
  B END_SECTOR ; Armazena a variável e pula para o final da rotina. 
 
TEST3  LACC retap   
  BCND TEST4, LT ; Se ubeta for menor do que zero, o vetor pode-se 
     ; encontrar no Setor 3, ou no Setor 4 ou no Setor 5. 
     ; Por isso, testa-se se retap é menor do que zero. 
     ; Se for verdadeiro, pula para TEST4, se não continua. 
SECTOR3  LACC #3 
  SACL SECTOR ; Se retap for positivo, então o vetor encontra-se no 
  B END_SECTOR ; Setor 3. 
     ; Armazena a variável e pula para o final da rotina. 
 
TEST4  LACC retan 
  BCND SECTOR4, LT ; Se retap for negativo, então tem que se conferir o 
     ; sinal de retan. Se retan for negativo, então o vetor 
     ; encontra-se no Setor 4, se não continua.  
SECTOR5  LACC #5 
  SACL SECTOR ; Se retan for positivo, então o vetor encontra-se no 
     ; Setor 5. 
  B END_SECTOR ; Armazena a variável e pula para o final da rotina. 
   
SECTOR4  LACC #4 
  SACL SECTOR ; Se o TEST4  for verdadeiro, então o vetor encontra- 
     ; se no Setor 4. 
  B END_SECTOR ; Armazena a variável e pula para o final da rotina.  
END_SECTOR    ; Final da rotina de determinação do setor. 
******************************************************************************* 
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Cálculo dos tempos T1, T2 e T0 

  Para o cálculo dos tempos que determinam a duração de aplicação 

dos vetores de chaveamento, são utilizadas as equações (6.21). Para obter os 

valores de T1 e T2, são necessárias as matrizes de decomposição de cada setor. As 

mesmas são matrizes de 2 x 2, cujos elementos são os elementos dos vetores 

coluna do setor em questão, e a disposição dos mesmos depende do sentido em 

que se inicia a seqüência de chaveamento. A seguir, escrevem-se as matrizes para 

cada setor. As componentes de cada vetor podem obter-se da Tabela 6.2. 

Setor 0:  M   ou seja   
1

210

−





= VV 








=

1,41420
0,7071-1,2247

0M

Setor 1:  M   ou seja   
1

231

−





= VV 








=

0,70711,2247
0,70711,2247-

1M

Setor 2:  M   ou seja   
1

432

−





= VV 








−

=
0,7071-1,2247
1,41420

2M

Setor 3:  M   ou seja   
1

453

−





= VV 








−

−
=

0,70711,2247
1,41420

3M

Setor 4:  M   ou seja   
1

654

−





= VV 








−
−−

=
0,70711,2247
0,70711,2247

4M

Setor 5:  M   ou seja   
1

615

−





= VV 








−

=
1,41420
0,7071   1,2247

5M

Logo após, os elementos das matrizes são representados em formato de ponto fixo 

Q12. A seguir, apresentam-se as matrizes escritas em linguagem-fonte do DSP. 
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******************************************************************************* 
*  Matrizes de Decomposição dos Setores que serão carregadas, inicialmente, em memória de  
*  programa e, logo após a incialização, são copiadas para memória de dados. 
******************************************************************************* 
          .sect  ".decmat"  ; determina uma seção na memória de programa 
 
decomp   .word 5017       ;M11  in Q12   M0(Q12) C.C.W 
  .word -2896    ;M12  in Q12 
  .word 0          ;M21  in Q12 
  .word 5793       ;M22  in Q12 
    
  .word -5017      ;M11  in Q12   M1(Q12) C.W 
  .word 2896    ;M12  in Q12 
  .word 5017       ;M21  in Q12 
  .word 2896       ;M22  in Q12 
                     
  .word 0          ;M11  in Q12   M2(Q12) C.C.W 
  .word 5793    ;M12  in Q12 
  .word -5017      ;M21  in Q12 
  .word -2896      ;M22  in Q12 
      
  .word 0          ;M11  in Q12   M3(Q12) C.W 
  .word -5793    ;M12  in Q12 
  .word -5017      ;M21  in Q12 
  .word 2896       ;M22  in Q12 
    
      .word -5017      ;M11  in Q12   M4(Q12) C.C.W 
  .word -2896    ;M12  in Q12 
  .word 5017       ;M21  in Q12 
  .word -2896      ;M22  in Q12                          
          
          .word 5017       ;M11  in Q12   M5(Q12) C.W 
  .word 2896    ;M12  in Q12 
  .word 0          ;M21  in Q12 
  .word -5793      ;M22  in Q12  
******************************************************************************* 

Na continuação apresenta-se a rotina de cálculo dos tempos: 

******************************************************************************* 
* T1 e T2 são calculados através do seguinte procedimento: 
 
* [T1 T2]' =  Tp*inversa[Vx  Vx±60]*Us 
* [0.5*T1  0.5*T2] = Tp *inversa[Vx  Vx±60]*Us 
* [0.5*C1  0.5*C2] = inversa[Vx  Vx±60]*Uout = M(sector)*Us 
* onde C1 = T1/Tp e C2 = T2/Tp, são T1 e T2 normalizados. 
* M(sector) = inverse of [Vx  Vx±60] = matrizes de decomposição obtidas através da tabela. 
* Us = [ualfa  ubeta]' 
* Tp = 0.5*Tpwm 
* Tpwm = Periodo PWM (2000 para 10kHz)  
* Entradas: Número do setor na variável SECTOR, e matriz de decomposição relacionada. 
* Saídas: cmp_1, cmp_2 e cmp_0. Valores de T1/2, T2/2 e T0/4 que são carregados nos 
* comparadores de saída associados aos canais PWM.  
******************************************************************************* 
   LACC  #0294h              ; endereço da primeira linha da tabela de 

; decomposição de matrizes.  
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   ADD  SECTOR,2    
   SACL  tmp  ; Obtém-se o indexador da tabela. 
   MAR *, AR0   ; em função do setor. 
   LAR  AR0, tmp   
   
* Calcula-se 0.5*C1 baseado em:  0.5*C1 = ualfa*M(1,1) + ubeta*M(1,2) 
 
   LT  *+  ; Carrega a primeiro elemento da matriz. Q12 
   MPY  ualfa   ; M(1,1)*ualfa. Produto em Q24. 
   PAC 
   SACH tmp1, 4   ; Resultado em Q12    
   LT  *+  
   MPY  ubeta   ; M(1,2)*ubeta. Produto em Q24. 
   PAC 
   SACH tmp2, 4  ; Resultado em Q12 
   LACC tmp1 
   ADD tmp2 
   BGEZ  cmp1_big0  ; Se o valor obtido for menor do que zero 
   ZAC   ; armazena zero em cmp_1. Se não, pula para 
                              ; cmp1_big0. 
cmp1_big0   SACL  tmp                      ; Armazena-se 0.5*C1 em Q12 
   LACC #Tp  ; Tp em Q12 
   SACL tmp1  
   LT  tmp  
   MPY  tmp1        
   PAC  
   SACH  cmp_1, 4 ; T1/2 = 0.5*C1*Tp em Q12 
    
* Calcula-se 0.5*C2 baseado em:  0.5*C2 = ualfa*M(2,1) + ubeta*M(2,2) 
   LT  *+  
   MPY  ualfa  ; M(2,1)*ualfa 
   PAC  
   SACH tmp1, 4   
   LT  *+ 
   MPY  ubeta  ; M(2,2)*ubeta 
   PAC 
   SACH tmp2, 4   
   LACC tmp1 
   ADD tmp2 
   BGEZ  cmp2_big0  ; Se o valor obtido for menor do que zero 
   ZAC                          ; armazena zero em cmp_2. Se não, pula para 
      ; cmp2_big0. 
cmp2_big0   SACL  tmp                  ; 0.5*C2 
   LACC #Tp  ; Tp em Q12 
   SACL tmp1  
   LT  tmp  
   MPY  tmp1 
   PAC  
   SACH  cmp_2, 4 ; T2/2 = 0.5*C2*Tp  em Q12 
    
* Calcula-se  0.5*C0*Tp = (1 - 0.5*C1*Tp - 0.5*C2*Tp) 
   LACC  #Tp 
   SUB  cmp_1  
   SUB  cmp_2   ; T0/2 = 0.5*C0*Tp 
   BGEZ  cmp0_big0  ; Se o valor obtido for menor do que zero 
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   ZAC    ; armazena zero em cmp_0. Se não, pula para 
      ; cmp0_big0. 
cmp0_big0   SFR       ; divide por 2 
           SACL  cmp_0   ; T0/4 = 0.25*C0*Tp 
******************************************************************************* 

Uma vez calculados os tempos, resta somente carregar estes valores 

nos comparadores de saída do gerenciador de eventos (descrito no Capítulo 7) 

CMPR1, CMPR2 e CMPR3. Cada comparador tem associado dois pinos 

(complementados internamente) correspondentes aos PWM´s 1 e 2, 3 e 4, 5 e 6 

respectivamente, que fornecem os pulsos que acionaram as respectivas chaves S1 e 

S2, S3 e S4, S5 e S6 do inversor trifásico. A carga dos comparadores é realizada com 

base nas tabelas cujos elementos são os registros, relacionados a CMPR1, CMPR2 

e CMPR3, de accordo com a seqüência de comutação dos canais PWM em cada 

setor, obtida por observação da Figura 6.18. A primeira tabela possui os 

comparadores relacionados aos canais que comutam primeiro, na ordem da 

evolução dos setores, isto é, de 0 a 5. 

De forma similar, a segunda tabela é formada pelos comparadores relacionados 

aos canais que comutam em segundo lugar, e a terceira tem os comparadores dos 

canais que comutam em terceiro lugar. 

A seguir, apresentam-se as tabelas e o algoritmo que determina o padrão PWM de 

saída, mediante a carga dos comparadores, em linguagem-fonte do DSP: 

******************************************************************************* 
* Tabela com os registros dos comparadores para os canais que comutam primeiro indexados pelo 
* setor. Carregadas em memória de programa.  
******************************************************************************* 
         .sect  ".cmpf"  ; Define uma seção em memória de programa, onde serão 
    ; armazenadas as tabelas. 
first .word CMPR1  ; O endereço correspondente na memória de dados é: #02Adh 
 .word CMPR2 
 .word CMPR2  
         .word CMPR3 
         .word CMPR3 
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         .word CMPR1 
******************************************************************************* 
* Tabela com os registros dos comparadores para os canais que comutam segundos indexados pelo 
* setor. Carregadas em memória de programa.  
******************************************************************************* 
         .sect  ".cmps" 
second .word CMPR2  ; O endereço correspondente na memória de dados é: #02B4h 
 .word CMPR1 
 .word CMPR3  
         .word CMPR2 
         .word CMPR1 
         .word CMPR3 
******************************************************************************* 
* Tabela com os registros dos comparadores para os canais que comutam terceiros indexados pelo 
* setor. Carregadas em memória de programa.  
******************************************************************************* 
         .sect  ".cmpt" 
third .word CMPR3  ; O endereço correspondente na memória de dados é: #02BBh 
 .word CMPR3 
 .word CMPR1  
         .word CMPR1 
         .word CMPR2 
         .word CMPR2 
******************************************************************************* 
* Carga dos comparadores: 
* Entradas: Número de setor: Variável SECTOR de 0-5. 
* cmp_0 = (0.25*C0*Tp), cmp_1 = (0.5*C1*Tp), cmp_2 = (0.5*C2*Tp) 
* Saídas: Valores dos tempos carregados nos comparadores CMPR1, CMPR 2 e CMPR 3. 
******************************************************************************* 
 LACC  #02Adh  ; Carrega no acumulador o endereço inicial 
    ; da primeira tabela de registros de 
    ; comparação para obter o ponteiro de entrada 
 ADD  SECTOR ; Soma o valor do setor 
 SACL first_tog   ; Obtém-se o endereço do comparador  
 MAR *, AR0  ; relacionado ao canal que comuta primeiro. 
 LAR  AR0, first_tog   ; Carrega o endereço no registro auxiliar atual  
    ; AR0, para endereçamento indireto. 
 LACL *  ; Carrega o acumulador com o endereço 
 SACL first_tog  ; apontado pelo AR0. 
 LAR AR0, first_tog  
 LACL cmp_0 
 SACL  *, 0, AR1 ; Carrega o comparador indexado com T0/4. 
 LACC  #02B4h            ; Carrega no acumulador o endereço inicial 
    ; da segunda tabela de registros de 
 ADD  SECTOR             ; comparação para obter o ponteiro de entrada 
 SACL sec_tog  ; Obtém-se o endereço do comparador 
    ; relacionado ao canal que comuta segundo. 
 LAR  AR1, sec_tog ; Carrega o endereço no registro auxiliar atual 
 LACL *  ; AR1, para endereçamento indireto. 
 SACL sec_tog 
 LAR AR1, sec_tog 
 LACL  cmp_0     
 ADD  cmp_1   ; cmp_0 + cmp_1 
 SACL  *, 0, AR2 ; Carrega o comparador indexado com 
    ; T0/4 + T1/2. 
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 LACC #02BBh 
 ADD SECTOR 
 SACL thrist_tog 
 LAR  AR2, thrist_tog 
 LACL * 
 SACL thrist_tog 
 LAR AR2, thrist_tog 
 LACL  cmp_0 
 ADD  cmp_1 
 ADD  cmp_2   ; cmp_0 + cmp_1 + cmp_2 
 SACL  *, 0, AR3  ; Carrega o comparador indexado com 
    ; T0/4 + T1/2 + T2/2. 
******************************************************************************* 

6.7 Sumário 

Neste capítulo, foi apresentada uma descrição do algoritmo 

principal, implementado no DSP, mediante o qual, foi validado o modelo da 

planta proposto no Capítulo 2, assim como o projeto do filtro LC de saída e do 

controlador descritos nos Capítulos 3 e 4. 

A descrição de algumas sub-rotinas específicas de relativa 

importância, como o cálculo do seno e coseno das transformações, limitação de 

Norma2 e moduladoção space vector, foram abordados com maior detalhes para 

maior compreensão do leitor. 
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Capítulo 7  

RESULTADOS 
EXPERIMENTAIS 

Neste capítulo, serão apresentados resultados experimentais 

(adicionais aos apresentados no Capítulo 4) do protótipo implementado, assim 

como uma breve descrição das características do inversor utilizado e circuitos 

adicionais de controle e medição. Características mais relevantes do DSP utilizado 

serão apresentadas. 

7.1 Características do protótipo utilizado 

Para implementar o inversor PWM trifásico de 15kVA, foi 

utilizado uma ponte trifásica montada pela empresa SEMIKRON com 6 IGBT´s 

SKM 75GB de 75A de corrente de coletor e 1700V de tensão coletor-emissor e 

drivers SKHI 22. O esquema elétrico do driver, assim como o encapsulado, são 

mostrados nas Figura 7.1 e Figura 7.2. 

Para efetuar as medições de corrente, foram utilizados sensores de 

efeito Hall LA 100P de 100A de corrente nominal. Mediante dois amplificadores 

operacionais realizou-se a adaptação dos valores medidos aos valores de tensão 
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compatível com o conversor analógico-digital do DSP. O circuito em questão é 

mostrado na Figura 7.3. 

 
Figura 7.1 – Descrição do circuito interno do driver SKHI 22 

 

Figura 7.2 – Da esquerda à direita, vistas inferior e superior do driver SKHI 22  

Para realizar a medição das tensões de linha, foi utilizado um 

circuito de baixo custo implementado com base em dois amplificadores 
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operacionais. O primeiro, configurado como amplificador diferencial inversor, 

realiza a medida da tensão com um ganho Kt, selecionado por jumpers segundo a 

potência de projeto, o segundo amplificador, de ganho unitário, inverte o sinal da 

primeira etapa. Dois medidores são realizados para as duas tensões de linha, 

utilizando-se um circuito integrado TL084. O esquemático do circuito é mostrado 

na Figura 7.4. 
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Figura 7.3 – Circuito de medida das correntes ia e ib utilizando-se o sensor de 

efeito Hall LEM LA-100P 

0

0

-15 V

0

-15 V

+15 V
+15 V

-15 V

+15 V

0

0

0

-15 V

-15 V

-15 V

+15 V

+

-

5

6
7

4
11

+

-

3

2
1

4
11

+

-

10

9
8

4
11

+

-

12

13
14

4
11

Vab [0 a +5V]Va

Vcb [0 a +5V]
Vc

Vb

100k

100k

1k

10k

60k

15k

100k

10k

100

100k

10k

1k

15k

100k

60k

100k

10k

100

TL084

TL084TL084

TL084

 

Figura 7.4 – Circuito de medida das tensões de linha vab e vbc. 
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7.2 Características do DSP utilizado 

O circuito de comando e controle do inversor PWM foi 

implementado em um DSP TMS320F241 da Texas Instruments Inc. 

DSP TMS320F241 

O TMS320F241, assim como o TMS320F243, são dispositivos da 

família de processadores digitais ‘24x baseados na geração TMS320C2xx de 

DSP’s de ponto fixo de 16 bits. Estes dispositivos combinam uma CPU de baixo 

custo e capacidade de processamento de alta performance com periféricos 

avançados otimizados, para aplicações na eletrônica de potência e controle. 

A diferença entre o ‘241 e o ‘243 está na possibilidade de este último ser utilizado 

como microcontrolador ou microprocessador. Quando configurado como 

microprocessador, pode direcionar até 128 kbytes de memória RAM externa com 

a conseqüente possibilidade de poder dispôr do barramento interno de dados e 

endereços da CPU. Como microcontrolador, é exatamente igual ao ‘241. 

Quanto às características mais relevantes da CPU, a mesma é 

concebida numa arquitetura Harvard com um barramento para processar as 

instruções de programa e outro para os dados, o que permite que a maioria das 

instruções sejam processadas num só ciclo de relógio de 50ns. Esta é uma 

característica própria dos microprocessadores RISC, e vantajosa em relação aos 

microprocessadores CISC, que utilizam a antiga arquitetura Von Neumann, com 

só um barramento para dados e instruções. Possui um multiplicador, acumulador e 

deslocador de 32 bits, e 7 registros auxiliares para endereçamento indireto. 

. 141 



 

O mapa de memória é subdividido em três partes: memória de programa, memória 

de dados e dispositivos de entrada-saída. Tem 544 palavras de 16 bits, para dados 

disponíveis numa memória RAM de duplo acesso, dividida em dois blocos, e 8 

kbytes de 16 bits de memória Flash EEPROM, para instruções de programa. Um 

diagrama funcional de blocos da CPU e periféricos é mostrado na Figura 7.5. Em 

relação aos periféricos, possui um módulo gerenciador de eventos, que 

providencia dois temporizadores de propósito geral de 16 bits com seis modos de 

contagem configuráveis pelo usuário, três unidades de comparação com tempo 

morto configurável, associado ao Timer 1, para geração de PWM simétrico e 

assimétrico. Três unidades de captura, das quais, duas possuem codificador de 

quadratura de pulsos, permitem a leitura de pulsos provenientes de servos de 

posição ou de medidores de velocidade digital, para aplicações em controle de 

motores. 

Além disso, o gerenciador de eventos possui uma máquina de estados que, 

possibilita a implementação de um padrão PWM vetorial space vector, 

predeterminado que permite reduzir significativamente o algoritmo e 

conseqüentemente o tempo de execução da rotina principal. 

  Uma vantagem importante da máquina de estados, reside em que 

ela não utiliza a CPU entretanto a modulação está sendo realizada. Isso significa, 

que durante esse tempo, pode ser realizada outra tarefa. 

  Um outro periférico muito importante em implementações de 

sistemas discretos é o conversor analógico-digital. 
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Figura 7.5 - Diagrama de blocos da CPU e periféricos. 

Consiste em um conversor AD por aproximações sucessivas de 

10bit, com 8 entradas analógicas multiplexadas. O tempo máximo para cada 

conversão é de 1µs. Uma característica importante deste módulo conversor é que 

possibilita realizar duas conversões ao mesmo tempo, como se houvessem dois 

conversores AD, o que é chamado de pseudo-conversor. Quando configurado 

deste modo, o tempo por cada duas conversões é de 1,7µs. Um diagrama 

simplificado deste módulo é mostrado na Figura 7.6. 
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Figura 7.6 - Módulo conversor analógico-digital 

Além dos periféricos mencionados, possui 32 pinos de entrada- 

saída de propósito geral, compartilhados com outras funções. Três módulos de 

comunicação com o exterior, serial síncrona ou SPI, serial assíncrona ou SCI, e 

CAN ou “Controller Area Network”.  

7.3 Resultados experimentais 

Na continuação, são apresentados resultados das tensões e 

correntes trifásicas obtidas com o protótipo antes descrito. 
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Figura 7.7 – Tensões trifásicas de linha em operação a vazio. Lo=500µH e 

C=70µF. Escala vertical: 100V/div. Escala Horizontal: 2 ms/div. 

 
Figura 7.8 – Correntes de linha trifásicas operando em curto circuito. Lo=500µH e 

C=70µF. Escala vertical: 20A/div. Escala Horizontal: 2 ms/div. 
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Figura 7.9 – Tensões de saída vab e vbc e correntes ia e ib durante um transitório de  

vazio a curto-circuito. Lo=500µH e C=70µF. 

 
Figura 7.10 - Tensões trifásicas de linha em operação a vazio. Lo=250µH e 

C=20µF. Escala vertical: 100V/div. Escala Horizontal: 2 ms/div. 

. 146 



 

 
Figura 7.11 - Correntes de linha trifásicas operando em curto circuito. Lo=250µH 

e C=20µF. Escala vertical: 20A/div. Escala Horizontal: 2 ms/div. 

 
Figura 7.12 - Correntes ia e ib e tensões de saída vab e vbc durante um transitório de  

curto-circuito a vazio. Lo=250µH e C=20µF. 
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Nas Figura 7.9 e Figura 7.12, observa-se que durante o transitório 

da passagem de operação, de vazio a curto-circuito ou de curto-circuito a vazio, 

respectivamente, aparecem umas oscilações devido ao repique da chave disjuntora 

utilizada para emular o curto-circuito. 

Por outro lado, nas Figura 7.8 e Figura 7.11, a ondulação de alta 

freqüência nas correntes, é pequena, devido à tensão sobre os indutores ser 

desprezível quando a operação em curto-circuito. 

As tensões de saída apresentam, como esperado, uma reduzida taxa 

de distorção harmônica, Figura 7.7 e Figura 7.10, mostrando que mesmo a vazio, 

as formas de onda resultam bem amortecidas; o que fica em correlação com os 

resultados experimentais obtidos no Capítulo 4. 
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CONCLUSÕES GERAIS 

O presente trabalho contribui ao estudo de modelos de inversores 

PWM e técnica de controle ótima discreta, implementada em processadores 

digitais de sinais de baixo custo. 

No Capítulo 2, é apresentado o modelo normalizado em eixos 

síncronos dq do inversor PWM trifásico com filtro LC e carga. A normalização do 

modelo é realizada com o objetivo de limitar a faixa dinâmica das variáveis para a 

implementação em ponto fixo no DSP. O modelo exato discreto do inversor PWM 

trifásico em eixos síncronos dq, considerando-se o padrão PWM a cada período de 

amostragem, é proposto. A equação de estado discreta do modelo em questão é 

obtida, mas a sua solução é dificultada pela não linearidade da ação de controle 

aplicada na planta. Finalmente, o modelo discreto simplificado do inversor PWM 

mais filtro e carga, que utiliza o valor médio das ações de controle em eixos 

síncronos é definido. Além disso, o modelo leva em conta o tempo de execução 

requerido pela implementação digital. 

No Capítulo 3, um procedimento de projeto adequado e sistemático 

para o filtro trifásico LC de saída do inversor, é proposto. Esse procedimento 

permite obter os parâmetros do filtro, indutor e capacitor, com base numa taxa de 

distorção harmônica desejada da tensão de saída e ábacos normalizados do fator 

de distorção de segunda ordem e ondulação de alta freqüência da corrente no 
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indutor. Além disso, a corrente de baixa freqüência nos capacitores deve ser 

considerada para não prejudicar o rendimento do sistema. Finalmente, o 

procedimento de projeto foi aplicado, e obteve-se resultados satisfatórios pois os 

três filtros resultantes são de reduzido volume e custo, com percentagems de 

ondulação de corrente de alta e baixa freqüência aceitáveis. 

Uma vez obtido o modelo discreto da planta e os parâmetros do 

filtro LC de saída, o modelo e projeto do controlador em eixos síncronos dq é 

desenvolvido no Capítulo 4. Uma malha interna rápida para o controle das 

correntes e outra malha externa para controle das tensões, é proposta. Com o 

intuito de eliminar o erro de regime permanente, o sistema servo e adicionado a 

cada malha de controle, além disso o controlador finalmente obtido se reduz a um 

problema de retroação de estados, o que facilita o projeto e a sua implementação. 

Para a determinação dos ganhos de retroação, optou-se por utilizar a técnica de 

controle discreta do LQR. A mesma possibilita, mediante um procedimento 

sistemático, a obtenção dos ganhos de retroação ótimos para implementação, 

visando minimizar uma função custo associada a energia do sistema. Os 

parâmetros do controlador obtidos com esse procedimento, garantem estabilidad 

para a operação do inversor em toda a faixa de carga, ou seja, desde vazio a curto-

circuito. 

O projeto do controlador aplicou-se a cada um dos filtros 

projetados no Capítulo 3. Uma análise comparativa com base em resultados de 

simulação e experimentais, mostrou uma boa performance para os três casos, com 

respostas transitórias rápidas, tempos reduzidos de acomodação e erro de regime 
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permanente nulo, atendendo as especificações de desempenho de um inversor para 

UPS. 

Em sistemas de potência elevada, as operações anormais do 

sistema, tais como curto-circuitos, sobrecargas momentáneas, ligamento ou 

desligamentos bruscos, devem ser levadas em conta. Estes fenômenos resultam 

em valores inadmisiveis das ações de controle, quando existem integradores no 

controlador. Diante disso, no Capítulo 5 é proposto um compensador da 

sobrecarga das ações integrais dos servo controladores, o que possibilita que os 

estados do controlador se correspondam com o par entrada-saída [u(k),y(k)], a 

cada período de amostragem, permitindo uma transição suave entre os diferentes 

modos de operação. O controlador assim obtido é simples e não apresenta 

dificuldade para sua implementação em forma discreta. Além disso, oferece 

resultados satisfatórios sem prejudicar o desempenho do sistema. 

Finalmente, a implementação do controlador proposto para validar 

o modelo obtido no Capítulo 2, é descrita com detalhe no Capítulo 6. O algoritmo 

em linguagem assembly (que abrange desde a calibração dos circuitos de medição 

até a modulação space vector, pasando pela amostragem das variáveis, 

normalização, e cálculo do controlador em tempo real), é implementado 

totalmente num DSP de alta performance. Isso possibilitou a implementação do 

controle de um inversor PWM trifásico de 15kVA a uma freqüência de 

chaveamento (amostragem) de 10KHz, o que permitiu a obtenção de filtros de 

reduzido volume, além de, praticamente, eliminar o ruído audível. Além disso, a 

redução de circuitos, assim como os custos ligados a UPS são reduzidos 
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significativamente. No  Capítulo 7, características principais do DSP utilizado, 

assim como os circuitos associados aos medidores de tensão e corrente, são 

apresentadas. Por último, são adicionados resultados experimentais das tensões e 

correntes trifásicas para o inversor operando a vazio e curto-circuito, 

respectivamente, bem como do transitório, ocasionado quando o sistema pasa a 

operar do modo de corrente para o modo de tensão e vice-versa. Os resultados são 

apresentados utilizando-se o Filtro 1 e o Filtro 3, nos quais observa-se que, para o 

Filtro 3, a ondulação de corrente aparece um pouco maior, devido ao indutor ser a 

metade do valor do indutor do Filtro 1. As  tensões de saída apresentam reduzida 

THD, fixada como parâmetro no projeto do filtro pasa baixo. 

Como sugestão para trabalhos futuros, citam-se os seguintes  items: 

1. Obtenção de uma solução da equação linear discreta, que representa o 

modelo discreto exato em eixos síncronos dq do inversor PWM 

trifásico; 

2. Estudo e implementação de um procedimento otimizado, para a 

obtenção das ponderações das matrizes de performance do controlador 

discreto LQR, baseado nos critérios de projeto para sistemas MIMO; 

3. Otimização do procedimento de projeto de filtro LC de saída, 

adicionando-se o projeto magnético adequado do núcleo do indutor. 

4. Análise da influência da resolução da quantização em conversores 

controlados digitalmente, levando em conta, a resolução do ADC, do 

PWM e das variáveis. 
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Apêndice A  

Obtenção da Equação de 
Estado do Filtro e a Carga em 
coordenadas de eixos girantes 
dq normalizada 

Obtenção da equação de estado da planta em 
coordenadas abc. 

A seguir, uma descrição detalhada do procedimento matemático 

para obter as equações de estado da planta em abc, será realizada. 

Baseado no circuito da Figura 2.1 pode considera-se o circuito 

dado na Figura A.1 para assim, mediante a aplicação das leis de Kirchhoff obter-

se as equações diferenciais de primeira ordem das tensões e correntes associadas a 

esse circuito. Note que o potencial do ponto “O” e o mesmo que o do ponto “n”. 

aa  

bb  

cc  

nn  

LLoo  

CC  

iiooaa  

iioobb  

iioocc  

iiaa  

iibb  

iicc  

++ 

--  
vvaabb  

++ 

--  
vvbbcc  

iiaann  

iibbnn  

iiccnn  

vvccaa  vvccbb  vvcccc  

++ 
--  

++ 
--  

uu1122ppwwmm  

uu2233ppwwmm  

LLoo  

LLoo  

CC  CC  

22  OO  

 
Figura A.1 – Circuito equivalente trifásico utilizado para obter as equações que 

modelam a planta 
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Ainda, para facilitar a obtenção das equações colocaremos o circuito da 

Figura A.1 da seguinte forma: 

 
iiooaa  

iioobb  

iioocc  

iiaa  

iibb  

iicc  

vvaabb  

vvbbcc  

++  
--  

++  
--  

uu1122ppwwmm  

uu2233ppwwmm  

22  OO  

++  
--  

++ 
--  

vvLLaa  

vvLLbb  

vvLLcc  

++  --  

++  --  

++  --  

I 

II

 
Figura A.2 – Circuito equivalente utilizado para obter as equações da planta 

Aplicando a lei de Kirchhoff das tensões nas malhas I e II, obtém-se as seguintes 

equações: 

012 =+−− LbabLapwm vvvu , (A.1) 

023 =+−− LcbcLbpwm vvvu . (A.2) 

Da LKC no nó 2 se tem: 

0=++ cba iii . (A.3) 

Portanto, pode-se afirmar que: 

0=++
dt
di

dt
di

dt
di cba . (A.4) 

Sendo 
dt
diLvL −=  (A.5), a queda de tensão na indutância do filtro, multiplicando-

se por Lo cada termo da equação (A.4) obtém-se: 

0=++ LcLbLa vvv . (A.6) 

Da equação (A.1), tem-se que: 

. 161 



 

LbabpwmLa vvuv +−= 12 , (A.7) 

e de (A.2), 

LcbcpwmLb vvuv +−= 23 . (A.8) 

Agora, da equação (A.6) tem-se: 

     v . LbLaLc vv −−= (A.9) 

Substituindo-se esta última, em (A.8) tem-se, 

     
222

23 Labcpwm
Lb

vvu
v −−= , (A.10) 

a qual substituída em (A.7) nos dá: 

     bcabpwmpwmLa vvuuv
3
1

3
2

3
1

3
2

2312 −−+= . (A.11) 

Substituindo-se esta última equação em (A.10), obtém-se: 

      abbcpwmpwmLb vvuu
3
1

3
1

3
1

3
1

1223 +−−=v .      (A.12) 

Utilizando-se (A.9), obtém-se finalmente: 

           bcabpwmpwmLc vvuuv
3
2

3
1

3
2

3
1

2312 ++−−= .      (A.13) 

Lembrando (A.5), as equações (A.11), (A.12) e (A.13) tomam a seguinte forma: 
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   bc
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o

c v
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v
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u
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u
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3

2
3

1
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2
3

1
2312 ++−−= . (A.16) 

Por sua vez, 
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CbCaab vvv −=      e . CcCbbc vvv −= (A.17) 

Substituindo nas equações (A.14), (A.15) e (A.16) nos termos correspondentes às 

tensões de linha, finalmente as equações procuradas ficam da seguinte forma: 
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pwm
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L

v
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u
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u
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3
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2312 ++−+=  (A.18) 
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2312 −++−−= . (A.20) 

Observando-se a (A.1) e aplicando a lei das correntes de Kirchhoff nos nós a, b e 

c, tem-se as seguintes equações: 

    i  oaaan ii −= (A.21) 

    i    obbbn ii −= (A.22) 

     i .     occcn ii −= (A.23) 

Sendo 
dt

dvCi C
xn =  (A.24), a corrente num capacitor do filtro, tem-se as 

correspondentes expressões das correntes dos capacitores, ou seja: 

dt
dvCi Ca

an =      
dt

dvCi Cb
bn =      

dt
dvCi Cc

cn = , (A.25) 

substituindo as últimas, nas equações (A.21), (A.22) e (A.23), obtém-se: 

    
C
i

C
i

dt
dv oaaCa −=      (A.26) 

    
C
i

C
i

dt
dv obbCb −=       (A.27) 

     
C
i

C
i

dt
dv occCc −= .       (A.28) 
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Obtidas as equações dinâmicas de primeira ordem, que governam 

as variações de corrente nos indutores e tensão nos capacitores, pode-se obter a 

equação de estado matricial da mesma, associado ao circuito da (A.1). Escolhendo 

o vetor de estados como sendo , a equação de estado 

resulta, 
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(A.29) 

ou de uma forma mais compacta: 

            .)()( )()( tttt w Fu Bx Ax ++=&   (A.30) 
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são as matrizes associadas à equação dinâmica linear invariante no tempo   (A.30). 

Ainda, u(t) e w(t) são os vetores de ação de controle e distúrbios, os quais foram 

já definidos como:  e  w . 
T

2312)( 



= pwmpwm uutu

T

)( 



= ocoboa iiit

A seguir, será derivada a equação de estado para o caso onde a carga é 

representada por uma resistência, como mostra a Figura A.3. 

 iiooaa  

iioobb  

iioocc  

iiaa  

iibb  

iicc  

vvaabb  

vvbbcc  

++  
--  

++  
--  

uu1122ppwwmm  

uu2233ppwwmm  

22  OO  

++  
--  

++  
--  

vvLLaa  

vvLLbb  

vvLLcc  

++  --  

++  --  

++  --  

I 

II 

vvRRaa  ++  --  

vvRRbb  ++  --  

vvRRcc  ++  --  

III 

IV 

 
Figura A.3 – Circuito equivalente considerando-se a carga com resistências 

Aplicando-se a lei de Kirchhoff das tensões nas malhas III e IV tem-se: 

0=+− RbRaab vvv , (A.33) 

0=+− RcRbbc vvv .            (A.34) 

A lei das correntes de Kirchhoff, no nó “O”, fornece a seguinte equação: 
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 i .            0=++ ocoboa ii (A.35) 

Sendo o valor da resistência igual a “R”, e dividindo cada termo da equação 

(A.35) por R, obtém-se:   

0=++ RcRbRa vvv .            (A.36) 

Das equações (A.33) e (A.34)  tem-se: 

RbabRa vvv += , (A.37) 

RcbcRb vvv += .            (A.38) 

Da (A.36) tem-se: 

RbRaRc vvv −−= .            (A.39) 

Substituindo-se a última equação na (A.38) obtém-se: 

22
Rabc

Rb
vv

v −= .            (A.40) 

Substituindo-se a última equação na (A.37), obtém-se: 

bcabRa vvv
3
1

3
2 += .            (A.41) 

Substituindo (A.41) na (A.40), obtém-se: 

  bcabRb vv
3
1

3
1 +−=v .            (A.42) 

Da equação (A.39), tem-se que: 

   bcabRc vv
3
2

3
1 −−=v , (A.43) 

sendo  vRx = iox R, as equações (A.41), (A.42) e (A.43) ficam da seguinte forma: 

bcaboa v
R

v
R

i
3
1

3
2 += , (A.44) 
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   bcabob v
R

v
R 3

1
3
1 +−=i , (A.45) 

    bcaboc v
R

v
R

i
3
2

3
1 −−= .               (A.46) 

Utilizando-se as relações dadas em (A.17), obtém-se as correntes em função das 

tensões nos capacitores, escolhidas como variáveis de estado. 

Ou seja, 

CcCbCaoa v
R

v
R

v
R

i
3
1

3
1

3
2 −−= , (A.47) 

   CcCbCaob v
R

v
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v
R 3

1
3
2

3
1 −+−=i , (A.48) 

    CcCbCaoc v
R

v
R

v
R

i
3
2

3
1

3
1 +−−= .               (A.49) 

Agora, levando-se em conta as expressões (A.21), (A.22) e (A.23) e lembrando 

que as correntes nos capacitores estão dadas pela equações em (A.25), tem-se que 

as equações diferenciais de primeira ordem das tensões nos capacitores ficam da 

seguinte forma: 

CcCbCa
a

Ca v
RC

v
RC

v
RCC

i
v

3
1

3
1

3
2 ++−=& , (A.50) 

CcCbCa
b

Cb v
RC

v
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v
RCC

i
v

3
1

3
2

3
1 +−+=& , (A.51) 

 CcCbCa
c

Cc v
RC

v
RC

v
RCC

i
3

2
3

1
3

1 −++=&v .                   (A.52) 

Devido as equações diferenciais de primeira ordem das correntes nos indutores, 

serem as mesmas encontradas para o caso onde as cargas são fontes de correntes 

alternadas; portanto são validas as equações (A.18), (A.19) e (A.20), que junto as 

equações (A.50), (A.51) e (A.52) geram a nova equação de estado da planta, 

considerando-se as cargas como resistências puras. 
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Ou seja, 
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(A.53) 

Onde a matriz A, torna-se, 
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Obtenção da equação de estado da planta em 
coordenadas de eixos girantes dq. 

Com o intuito de achar as equações diferenciais de primeira ordem 

em coordenadas de eixos girantes dq, é bom que se obtenha uma matriz de 

transformação que transforme o sistema em abc para dq, passando por uma 

transformação prévia para eixos estacionários αβ. A transformação do sistema 

trifásico para o sistema de coordenadas αβ permite desacoplar o mesmo, 

transformando-o em um sistema bifásico, onde as componentes de tensão geradas 
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estão defasadas 90°. Isto faz com que a mudança de uma grandeza não afete a 

outra. A transformação em questão é ortogonal, e é dada por: 
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Entretanto, a transformação do sistema de coordenadas αβ em o 

sistema de eixos girantes dq, converte o mesmo em dois circuitos acoplados de 

grandezas contínuas e a transformação é realizada pela seguinte matriz: 
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θdqT . (A.56) 

Mediante as transformações (A.55) e (A.56), pode obter-se a matriz que 

transforma diretamente o sistema trifásico para o sistema de eixos girantes dq, 

como mostrado a seguir. A transformação do sistema trifásico para o sistema em 

αβ é dada por: 
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Transformando o sistema em coordenadas αβ para o sistema de coordenadas dq 

tem-se, 
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d , (A.58) 

o que resulta na seguinte equação, que transforma o sistema trifásico abc em o 

sistema de coordenadas de eixos girantes dq: 
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. (A.59) 

Agora, considerando-se que a soma vetorial das três tensões de fase, geradas por 

um inversor trifásico três fios, é sempre igual a zero, tem-se: 

baccba vvvvvv −−==++   escrever    se-pode0 , (A.60) 

substituindo vc na equação (A.59), obtém-se a transformação utilizada para 

converter o sistema trifásico abc em o sistema de eixos girantes dq:   
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Obteremos, em primeiro lugar, as componentes em dq das 

correntes. Para isso, reescreve-se as equações (A.14), (A.15) y (A.16) em forma 

matricial, ou seja, 
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. (A.62) 

Para aplicar a transformação (A.61), tem-se que obter as componentes de fase das 

variáveis medidas, o que é possível mediante a relação que existe entre as tensões 

de linha e fase. Considerando-se (A.60), tal relação é dada por (A.63), 
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e a transformação de grandezas de linha para grandezas de fase é obtida como: 
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Por observação da equação (A.62) e (A.64), tem-se a equação procurada em 

função das grandezas de fase, ou seja: 
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onde o subíndice “N”, é o potencial negativo do barramento C.C. 

Sendo que a tensão de fase vc é linearmente dependente das outras duas e igual a 

zero, tem-se, 
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Agora, as componentes de corrente em dq estão dadas pela seguinte equação: 
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Substituindo-se a matriz transformação dada por (A.61) em (A.67), e reordenando 

termos, tem-se: 
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Para obter-se as equações dinâmicas das correntes do filtro e carga em dq, tem-se 

que derivar a (A.67) com relação ao tempo. Sendo que , e θ : tt ω)θ( = ω)( =t&
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onde a derivada da matriz transformação é dada por, 
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Substituindo-se (A.70), (A.61) e (A.66) em (A.69), tem-se: 
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(A.71) 

Por observação da (A.68), (A.71) pode ser reescrita da seguinte forma: 
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De forma análoga deduziremos as equações dinâmicas das tensões do filtro e 

carga em dq. 
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Reescrevendo as equações (A.26), (A.27) e (A.28) em forma matricial, tem-se: 
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Reescrevendo-se a mesma equação para as variáveis medidas ia e ib, e sendo que ic 

é linearmente dependente das outras duas, tem-se, 
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As componentes das tensões em dq das tensões do sistema trifásico estão dadas 

por: 
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Portanto, substituindo-se a matriz de transformação dada por (A.61), tem-se: 
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Derivando com relação ao tempo a equação (A.75), tem-se: 
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Substituindo-se as matrizes correspondentes a (A.70), (A.61) e (A.74), tem-se: 
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Reescrevendo-se a última em função de (A.76), tem-se finalmente a expressão da 

equação das componentes em dq das tensões: 
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Finalmente, pode-se escrever a equação dinâmica de estado, linear invariante no 

tempo completa, do filtro e a carga, em coordenadas de eixos girantes dq: 
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(A.80) 

ou de uma forma mais compacta: , onde, )()()()( tttt dqdqdqdqdqdqdq wFuBxAx ++=&
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 Normalização da equação de estado de eixos girantes dq 
do filtro e a carga 

A seguir, a equação de estado   (A.30) será normalizada. O 

problema será abordado em forma vetorial devido ao fato do sistema ser 

multivariável. 

Em geral, pode dizer-se que, sendo o vetor de estado dado por, 

T

321 



= nxxxx Lx , (A.82) 

define-se o vetor de estado “normalizado” dividindo-se cada variável de estado 

pelo respectivo “valor base”, ou seja: 

T

321














=

base

n

basebasebase X
x

X
x

X
x

X
x

Lnx . (A.83) 

Onde Xbase é um valor relacionado a grandezas conhecidas.  Se  for  corrente   

Xbase = Ibase e caso for tensão, Xbase = Vbase. 

Mediante a definição de vetor de estado normalizado, é possível achar uma 

transformação linear que represente a normalização apresentada por (A.83). A 

transformação é dada por uma matriz aqui definida como “Tn”. O vetor de estado 

normalizado xn fica definido da seguinte forma: 

,.xTx nn =  (A.84) 

onde Tn, é dada por (A.85): 
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nT . (A.85) 

De forma análoga a o que foi realizado para as variáveis de estado, pode-se 

normalizar o vetor da ação de controle “u” e o vetor de distúrbios “w”, ou seja: 

basebase XX
wwuu nn == . (A.86) 

Aplicando-se os conceitos, vistos acima, normalizaremos a equação de estados 

para uma planta definida por: 

.)()()()( tttt wFuBxAx ++=&  (A.87) 

A equação de estado normalizada fica da seguinte forma: 

,)()( tt xTx nn && =  (A.88) 

então, 

)()()()( tttt wFTuBTxATx nnnn ++=& . (A.89) 

Sendo:    ,          e      w , tem-se: )()( tt n
1

n xTx −= )()( tXt base nuu = )()( tXt base nw=

)()()()( tXtXtt basebase nnnnn
1

nnn wFTuBTxTATx ++= −& . (A.90) 

Obtém-se, dessa forma, as matrizes normalizadas da planta, definidas a seguir: 

basebase XX FTFBTBTATA nnnn
1

nnn === − . (A.91) 

Obtém-se, finalmente, a equação de estados normalizada, reescrevendo-se (A.90): 
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)()()()( tttt nnnnnnn wFuBxAx ++=& . (A.92) 

Aplicando-se os conceitos acima para a planta definida pelo filtro mais a carga 

representada por fontes de corrente, obtém-se as seguintes matrizes normalizadas: 

A matriz de transformação linear é dada por, 
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portanto a matriz An fica, 
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e as matrizes Bn e Fn, ficam da seguinte forma: 
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A seguir, o modelo normalizado será transformado em coordenadas dq. 

Transformando-se (A.92) para o sistema de coordenadas αβ e o sistema resultante 

para eixos síncronos dq, obtém-se as seguintes matrizes normalizadas da equação 

de estado: 
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De uma forma compacta a equação (A.80), normalizada, pode ser escrita da 

seguinte forma: . )()()()( tttt dqndqndqndqndqndqndqn wFuBxAx ++=&
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Apêndice B  

Matrizes G, H0 e H1 da 
equação de estado discreta do 
filtro e carga 

Discretização da equação de espaço de estado de tempo 
contínuo 

Faremos uma rápida revisão da solução da equação de espaço de 

estado no tempo contínuo, para assim facilitar a compreensão na abordagem do 

problema em questão. Suponhamos um sistema LIT, cuja equação de estado de 

tempo contínuo é dada por: 

)()()( ttt BuAxx +=& , (B.1) 

onde x(t) é o vetor de estado de dimensão n, u(t) o vetor de entrada de dimensão r, 

A, uma matriz constante n x n e B uma matriz constante n x r. 

A solução da equação de estado é dada por, 

τ)τ()()(
0

0 τ)(
0

)( detet
t

t

ttt ∫ −− += uBxx AA . (B.2) 

  Na continuação, apresenta-se um procedimento para discretizar a 

equação de espaço de estado de tempo contínuo dada por (B.1). Assuma-se, em 

princípio, que o vetor de entrada u(t) mantém-se constante durante um período de 

amostragem “T”. A representação de tempo discreto da (B.1) onde t = kT, e k = 

0,1,2,....., transforma-se na seguinte equação diferença: 
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)T()T()T()T(T))1(( kkk uHxGx +=+ . (B.3) 

Note-se que o valor das matrizes G e H dependem do período de amostragem “T”. 

Sendo que o período de amostragem é fixo, G e H são matrizes constantes. 

Para determinar G(T) e H(T), utiliza-se a equação (B.2). Assuma-se, que as 

componentes de u(t) são constantes durante um intervalo de amostragem, ou seja, 

TTT    para),T()( +<≤= ktkkt uu , (B.4) 

então solucionando a (B.2) para t  = (k + 1)T, tem-se 

τ)τ()0(T))1((
T)1(

0

τT)1(T)1( deeek
kkk ∫

+ −++ +=+ uBxx AAA , (B.5) 

e para t = kT, 

τ)τ()0(T)(
T

0

τTT deeek
kkk ∫ −+= uBxx AAA . (B.6) 

Multiplicando-se ambos os lados da última equação por e  TA

τ)τ()0(T)(
T

0

τT)1(T)1(T deeeke
kkk ∫ −++ += uBxx AAAA , (B.7) 

e subtraindo da (B.5), obtém-se: 

τ)τ()T(T))1((
T)1(

T

τT)1(T deekek
k

k

k ∫
+ −++=+ uBxx AAA . (B.8) 

Mediante o suposto em (B.4), é possível substituir  u(τ) = u(kT) = constante na 

última equação. Então a (B.8) pode ser reescrita da seguinte forma: 

τ)T()T(T))1((
T)1(

T

τ)-T(TT dkeekek
k

k

k∫
+

+=+ uBxx AAA . (B.9) 

Fazendo-se mudança de variáveis, é possível representar a última equação numa 

forma mais simples. Escolhendo-se como variável de integração a “ t ”, tem-se: 

 ,   portanto os novos limites de integração são ττ-T   se ddtk-t =⇒=
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 , 
T   T)1(  τpara
0   T  τpara

=⇒+=
=⇒=

tk
tk

e a (B.9) pode-se reescrever como a seguir: 

dtkeekek t∫ −+=+
T

0

TT )T()T(T))1(( uBxx AAA . (B.10) 

Ainda, introduzindo-se eAT na integral, no segundo termo do lado direito da 

(B.10), pode-se fazer uma segunda mudança de variáveis, ou seja: 

 ,   portanto os novos limites de integração são, dtdt −=⇒= λ-Tλ   se

 . 
0λ   T  para
Tλ   0  para

=⇒=
=⇒=

t
t

A (B.10) assume a seguinte forma: 

λ)T()T(T))1((
T

0

λT dkekek ∫+=+ uBxx AA , (B.11) 

onde, 

TT)( AG e=  (B.12) 

BH A 




= ∫ λT)(

T

0

λ de . (B.13) 

Se a matriz A for não-singular, então solucionando a integral em (B.13) entre 0 e 

T, tem-se: 

[ ] )(λ TT
0

λT

0

λ IAA A1A1A −== −−∫ eede . (B.14) 

Portanto a matriz H(T) pode ser reescrita como a seguir: 

BIAH A1 )()T( T −= − e . (B.15) 
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Pode-se estender a análise realizada para o caso onde existe um atraso de 

transporte Td na aplicação da ação de controle. Considere-se o diagrama da Figura 

2.10. Aplicando a equação (B.2) entre dois instantes de amostragem, como por 

exemplo, entre kT e (k + 1)T, obtém-se: 

Primeiro, entre os instantes t0 = kT e t = (kT + Td) tem-se: 

    

. ∫
+ −+−+ −+=+

d dd
TT

T

]τ)TT[(]T)TT[(
d ]T)1[(τT)()TT(

k

k

kkk kdekek dqdq
A

dq
A

dq uBxx dqdq (B.16) 

Segundo, entre os instantes t0 = (kT + Td) e t = (k +1)T tem-se: 

   

 ∫
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−++−+ ++=+
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d

)]TT(T)1[(

d

d T)(τ)TT(T])1[(
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k

kkk kdekek dqdq
A

dq
A

dq uBxx dqdq (B.17) 

Substituindo (B.16) em (B.17), obtém-se: 
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∫
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+ −+−++−+
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 −+=+
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TT

]τT)1[(

TT
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dqdq
A

dqdq
A

dq
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dq

uB

uBxx

dq

dqdqdq

. 

Simplificando termos e limites de integração, obtém-se, finalmente, a equação 

discreta do modelo simplificado com atraso de transporte: 

∫

∫
− −−

−

+

+−+=+

d d

d

TT

0

τ)T(T

T

0

τ)(TT

T)(τ

)T]1[(τT)()T]1[(

kde

kdekek

dqdq
A

dqdq
A

dq
A

dq

uB

uBxx

dq

dqdq

, (B.18) 

onde, comparando com os resultados obtidos em (B.11), (B.12) e (B.13) pode 

escrever-se que: 

                . TdqAG e= ∫ −= dT

0

τ)(T τ dq
A

0 BH dq de ∫
− −−= d d

TT

0

τ)T(T τ dq
A

1 BH dq de (B.19) 
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  Solucionaremos as integrais para H0 e H1 e, assim, obteremos 

expressões simples para o cálculo das mesmas, de forma similar a equação (B.15). 

Solução para H0: 

Seja  H , fazendo mudança de variáveis tem-se que: ∫ −= dT

0

τ)(T τ dq
A

0 Bdq de

 ,  portanto os novos limites de integração são, τvτ-T   vse dd −=⇒=

  
dd TTv   T  τpara

Tv   0  τpara
−=⇒=

=⇒=

e H0 em função das novas variáveis de integração fica: 

∫∫ −

−
=−=

T

TT

vTT

T

v

d

d vv dq
A

dq
A

0 BBH dqdq dede . (B.20) 

Integrando a última tem-se, 

dq
AA

dqdq
A

dq0 BABAH dqdqdq





 −=



= −− )T-(TT1

T

T-T

v1 d

d

eee . (B.21) 

Pós-multiplicando o colchete por , pode-se reescrever a última da 

seguinte forma: 

dd TT dqdq AA ee−

dq
AA

dq0 BIAH dqdq





 −= − dd T)T-(T1 ee , (B.22) 

ou também, sendo que , a (B.22) fica: 1)T-(T)T-(T1 dd −− = dq
AA

dq AA dqdq ee

dq
A

dq
A

0 BIAH dqdq





 −= − dd T1)T-(T ee . (B.23) 

Solução para H1: 

Seja  H , fazendo mudança de variáveis tem-se que: ∫
− −−= d d

TT

0

τ)T(T τ dq
A

1 Bdq de
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 , portanto os novos limites de integração são, τvτ-T-T  vse d dd −=⇒=

  
0v   TT  τpara

TTv   0  τpara

d

d

=⇒−=
−=⇒=

e H1 em função das novas variáveis de integração fica: 

∫ ∫−

−
=−=

0

TT

TT

0

vv

d

d vv dq
A

dq
A

1 BBH dqdq dede . (B.24) 

Integrando a última equação tem-se: 

dq
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dqdq
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dq1 BIABAH dqdq





 −=



= −−

−
− )T(T1

TT

0

v1 d
d

ee , (B.25) 

portanto, obtém-se finalmente, 
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