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RESUMO

ANALISE, PROJETO E IMPLEMENTACAO DE UM
INVERSOR PWM TRIFASICO PARA UPS DE MEDIA

POTENCIA

Autor: Fernando Botteron

Orientador: PhD. Eng. Humberto Pinheiro

O presente trabalho apresenta a analise, projeto € a implementacdo de um
inversor PWM trifasico de média poténcia, de alto desempenho, para aplicagdes
em sistemas ininterruptos de energia. Um modelo discreto do inversor PWM mais
filtro e carga em eixos sincronos dg, que leva em conta nao linearidades e atrasos
de transporte associados, com a implementacdo discreta em tempo real, ¢
proposto. Com o intuito de limitar a faixa dinamica das variaveis, o modelo ¢
normalizado para a sua implementagdo em ponto fixo em um processador digital
de sinais. Um procedimento sistematico de projeto do filtro LC de saida, ¢
apresentado, baseado em uma THD desejada da tensdo de saida e &bacos
normalizados do fator de distor¢ao de segunda ordem, assim como da ondulagdo
da corrente de alta freqiiéncia nos indutores. As tensdes e correntes sio
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 operacdo. O controlador proposto se baseia
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em um lago interno de controle das correntes € em um lago externo para o controle
das tensoes, resultando em dois modos de operacdo. Para assegurar uma transigao
suave entre os modos de operagdo de tensdo e corrente, um compensador MIMO
ndo linear, para limitar a sobrecarga das agdes integrais, ¢ proposto. Finalmente,
um inversor PWM de 15kVA, totalmente controlado por um DSP TMS320F241 ¢

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

UNIVERSIDADE FEDERAL DE SANTA MARIA PROGRAMA DE

POS-GRADUACAO EM ENGENHARIA ELETRICA

Autor: Fernando Botteron

Orientador: PhD. Eng. Humberto Pinheiro

Titulo: Analise, projeto e implementagdo de um inversor PWM trifasico para UPS
de média poténcia.
Dissertacao de Mestrado em Engenharia Elétrica.

Santa Maria, 31 de julho de 2001.
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ABSTRACT

ANALYSIS, DESIGN AND IMPLEMENTATION OF A
THREE-PHASE PWM INVERTER FOR MEDIUM
POWER UPS

Author: Fernando Botter6on

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 dg
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



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

POS-GRADUACAO EM ENGENHARIA ELETRICA

Author: Fernando Botteron

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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Capitulo 1

INTRODUCAO

Nas ultimas décadas, vem ocorrendo um aumento significativo na
demanda de energia elétrica devido ao aumento da populacdo ¢ das industrias.
Este crescimento ndo ¢ acompanhado na mesma propor¢do pelas empresas
geradoras de energia elétrica, o que ocasiona cortes inesperados do fornecimento
energético. Além disto, a qualidade da energia elétrica ¢ comprometida devido a
presenca de disturbios nas tensdes, que sdo gerados na maioria dos casos pelos
consumidores ou por sinistros no sistema. Os disturbios geralmente encontrados
em um sistema de distribui¢do de energia elétrica sdo: sobre-tensdes ¢ sub-tensdes
por um ou mais ciclos, picos rapidos de tensdo de valores muito elevados,
resultantes de descargas atmosféricas, transitorios de chaveamento realizados por
disjuntores ou fusiveis de alta poténcia que alcancam tensdes muito elevadas, com
duracdo 10 a 100 ms, ruidos por interferéncia eletromagnética (EMI —
Electromagnetic Interference) devido a fontes chaveadas, controladores de
velocidade de motores, comunicacdo por portadora na rede de poténcia, etc., [69]-

[75].

Portanto, mesmo que esfor¢os 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 esta



disponivel nas redes de distribui¢do ndo ¢ de qualidade aceitavel para algumas
aplicacdes [38]. Tais aplicagdes sdo, por exemplo, aquelas em que consumidores
trabalham com equipamentos caracterizados como cargas criticas, como sistemas
de comunicacdo e computadores em aeroportos, equipamentos hospitalares,
estacoes 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) sao uma solucdo apropriadas para fornecer operagdo ininterrupta de
energia elétrica. Entre os diferentes tipos de UPS, encontram-se os conjuntos
motores-geradores e as UPS estdticas. As ultimas sdo o foco do trabalho da

dissertacdo em questao.

As UPS estaticas representam uma grande parte dos sistemas de
alimentagao ininterruptos usados atualmente. Essas UPS sdo utilizadas para suprir
faltas de curta duragdo (inferiores a 4 horas), numa larga faixa de poténcias, 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 estatica, de agora em diante denominada simplesmente
UPS, geralmente é composta de um retificador, que converte as tensdes alternadas
de alimentagdo em corrente continua (CC), um banco de baterias para armazenar
energia, ¢ um inversor, que produz a tensdo alternada para alimentar a carga
critica. Destes trés elementos, o inversor ou conversor CC/CA ¢ o principal

elemento que determina as caracteristicas da tensdo fornecida para a carga critica.



Para atender as exigéncias requeridas, o projeto de uma UPS, de
elevado desempenho, deve ter uma baixa taxa de distor¢do harménica (THD —
Total Harmonic Distortion), tanto para cargas lineares como para ndo lineares,
resposta transitoria rapida sem sobre-elevagdes nem oscilagdes quando ocorrer
transitorios bruscos na carga; boa regulacao da tensdo de saida em toda a faixa de
carga (desde vazio até a plena carga) e protecdo contra curto-circuitos que, por
ventura, venham a ocorrer na carga. Também, ¢ importante que apresente alta

eficiéncia e custos reduzidos.

1.1 Revisao historica

Com o objetivo de atender as especificagdes de desempenho de
uma UPS, esfor¢cos t€m sido realizados, nas ultimas duas décadas, por
pesquisadores da area da eletronica de poténcia [3]-[7]-[9]-[23]-[35] e controle
[11]-[41]-[43]-[53]-[68], para serem obtidos inversores de tensdo com baixa

distor¢do harmonica e elevado desempenho.

Dentre os controladores propostos destacam-se os denominados
bang — bang, nos quais a tensdo de saida ¢ comparada com a referéncia senoidal,
gerando um erro de saida, que, apds 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 familia dos controladores por modos de deslizamento,
particularmente atrativos para controle de sistemas ndo lineares [5]-[37]-[59]-

[66]-[71]. Apesar das caracteristicas de robustez, invaridncia paramétrica e



simplicidade, esses controladores geralmente resultam com operagdo em
freqliéncia varidvel, o que pode ser indesejavel em algumas aplicagdes. A
implementagdo desta técnica de controle, realizada em muitos casos de forma
analdgica, apresenta algumas desvantagens como, por exemplo, a necessidade de
elevadas freqliéncias de chaveamento e o fato de as harmdnicas ficarem
espalhadas em uma grande faixa do espectro de freqiiéncia. Para superar essas
desvantagens e operar com freqiliéncia fixa, modificagdes na largura da histerese
ou a introdugdo de disturbios foram propostos, entretanto, geralmente isto resulta

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

Os controles analégicos sdo ainda muito utilizados [36] para o
controle de conversores estaticos, mas apresentam desvantagens com relagao a
variagdes paramétricas dos componentes, maior susceptibilidade a EMI e RFI, se
comparados com a implementacdo digital. Com o surgimento dos
microprocessadores digitais nos anos ‘80, significativos foram os avangos
realizados na area de controle e comando de conversores estaticos. A utilizacdo de
microprocessadores elimina muito dos problemas que surgem na utilizacdo de
circuitos analogicos, oferecendo melhoras na manufatura do equipamento,

confiabilidade, manuteng¢ao e flexibilidade de reconfiguragao.

Com relagcdo as técnicas de controle digital [44] aplicadas a
inversores monofasicos e trifasicos, uma das mais utilizadas é a técnica de
controle deadbeat. Este controlador tem a desvantagem de ser extremamente
sensivel a variagdes paramétricas da planta . Gokhale et al [27] propdem, na

literatura, um inversor PWM monofasico, com controle da tensdo de saida,



implementado num microprocessador de 16 bits, com periféricos adicionais para
implementar a interfase com o circuito de poténcia. Os resultados experimentais
obtidos apresentam uma forma de onda senoidal com aceitdvel distor¢ao
harmoénica para carga linear. Os resultados satisfatorios obtidos devem-se,
principalmente, a utilizacdo de um filtro LC de elevados peso e volume.
Kawamura ¢ Haneyoshi [45] apresentam a mesma técnica de controle utilizando
s6 um sensor de tensdo e utilizando estimacdo de parametros da planta, aplicado a
um inversor de tensdo monofasico. Kawamura e Ishihara [47] propdem um
controle deadbeat digital em alta freqiiéncia para controle de inversores PWM
trifasicos, com freqiiéncias de amostragem elevadas. Os resultados em
comparagdo com [45] sdo significativamente melhorados com um THD reduzido.
A implementacdo do controle ¢ realizada com um processador digital de sinais,
DSP (Digital Signal Procesing), ¢ com um outro microprocessador para
implementar o padrdo de pulsos PWM. A conversao analogico-digital ¢ realizada
com um circuito integrado dedicado. Necessita, portanto, de trés dispositivos
discretos para implementagdo do controle do inversor. Kiikrer [49] apresenta a
técnica deadbeat aplicada a um inversor trifdsico com modulacdo space vector,
alimentando cargas resistivas, bem assim como o funcionamento sem carga. A
resposta € pouco amortecida com reduzida taxa de distor¢do harmdnica.
Novamente, para reduzir a sensibilidade paramétrica, ¢ utilizado um filtro LC com
valores de indutincia e capacitancia elevados. Cho et al [17] apresentam um
controlador digital deadbeat modificado. Um observador de distirbios para

estimar a corrente de carga ¢ proposto com o objetivo de reduzir a sensibilidade a



variagoes paramétricas. Ito e Kawauchi [40] propdem um controlador deadbeat
discreto para inversores PWM trifasicos implementado em DSP. Neste caso, ¢
utilizada a medida da corrente nos capacitores de filtro, amostrada quatro vezes
num periodo, o que leva a obter uma boa performance. Os parametros do filtro sdo
aceitaveis desde que s3o valores relativamente pequenos para os resultados
obtidos, entretanto ndo é apresentado um procedimento sistematico de projeto.
Além disso, a modulagio PWM, a uma freqiiéncia 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 nao

apresenta protecao de curto-circuito.

Outras técnicas de controle discreto, como o controle repetitivo e o
OSAP (One Sampling Ahead Preview), sdo apresentadas na literatura. O
controlador repetitivo apresenta a caracteristica de reduzir o erro de regime
permanente, devido a cargas chaveadas “periodicas”, tais como retificadores ou
cargas controladas por triacs, mas ndo possui resposta rapida para cargas
variaveis. Para solucionar este problema, o OSAP ¢ utilizado junto ao repetitivo.
Entretanto, o controlador OSAP necessita de um conhecimento a priori dos
parametros da planta, o que torna o desempenho destas técnicas muito sensivel as
variagdes paramétricas do controle. Haneyoshi et a/ [32] propdem uma técnica de
controle repetitivo com controlador OSAP para inversores PWM monofésicos,
que reduz o erro de regime permanente causado por cargas ciclicas, apresentando
baixa sensibilidade a variagcdes paramétricas ao custo de utilizar um filtro LC

volumoso. Rech et al [68] realizam uma comparagdo de trés técnicas de controle:



OSAP com repetitivo, PID-feedforward preditivo com controlador repetitivo e o
controlador repetitivo baseado em estados auxiliares. Os trés esquemas de
controle podem minimizar as distor¢des periddicas produzidas por distirbios de
carga “periodicos”, mas apresentam elevada THD quando incluidas dinamicas nao
modeladas, principalmente o OSAP com repetitivo. Os mesmos esquemas foram
implementados experimentalmente num inversor PWM monofasico com bons
resultados para carga linear e carga periddica conhecida, utilizando-se um micro-
controlador de baixo custo. Diante do problema apresentado anteriormente, das
dindmicas nao modeladas, Griindling et al [29] propdem um controlador robusto
por modelo de referéncia adaptativo (RMRAC), incluindo o controlador
repetitivo. Este controlador assegura a robustez e a estabilidade do sistema a
variagdes paramétricas e a dinamicas ndo modeladas, eliminando de forma efetiva
as distor¢des periddicas da forma de onda da tensdo de saida. No entanto, a
relativa complexidade deste controlador pode impossibilitar sua implementagao
em um micro-controlador ou DSP. Trabalhos relacionados foram apresentados em
[12] e em [13]. Um regulador quadratico linear adaptativo discreto (ADLQR),
associado com o repetitivo e um identificador de parametros (RLS — Recursive
Least Squares) da planta para diferentes condi¢cdes de carga, é apresentado em
[58]. O controlador apresenta relativa robustez e boa resposta tanto para cargas

lineares assim como para cargas ndo lineares.

Recentemente, controladores, utilizando PI discretos em eixos
sincronos dg, foram propostos, incluindo controle de tensdo e de corrente [18],

utilizando em alguns casos observadores de estado preditivos [16]. Em ambos os



casos, os resultados obtidos sdo aceitdveis, entretanto nao apresentam protecao
contra curto-circuito. Também foram apresentadas estratégias de controle nao
linear [15], baseadas em retroacdo de estados, que permitem o desacoplamento

das variaveis em dg. Um observador de disturbios de carga ¢ utilizado para

estimar as tensoes de saida.

Para atender as especificagdes 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 monofasicos ou trifasicos,
principalmente quando sdo de elevada poténcia. O desempenho do controle de
corrente determina a performance do sistema como um todo, requerendo respostas
transitorias rapidas 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 ¢ o regulador em
eixos sincronos dg, onde as grandezas a serem reguladas sdo quantidades CC

(corrente continua).

A falta de controles dedicados de corrente para protegdo em
condi¢des de funcionamento anormais, como ¢ o caso de curto-circuito e
sobrecarga, ndo sdo abordados na revisdo bibliografica realizada. Diante disto,
podem ocorrer problemas de sobrecarga das acdes integrais do controlador (PI ou
sistemas servos), os quais nao foram adequadamente abordados até o momento.
Problemas de sobrecarga dos integradores, também podem acontecer durante os

transitorios de partida e de desligamento da UPS. Esse problema faz com que as



acoes de controle assumam valores inadmissiveis, o que ¢ indesejavel em

implementagdes discretas.

Com base nas afirmagdes descritas no pardgrafo anterior, neste
trabalho sera abordado o problema do controle da corrente e tensdo de um
inversor PWM trifasico de média poténcia, considerando-se o funcionamento

desde a operacao a vazio até o curto-circuito.

1.2 Objetivos do trabalho

Nesta dissertagdo, serdo apresentados a andlise, o projeto e a
implementagdo experimental de um inversor trifaisico PWM de média poténcia,
para aplicacao em UPS, com controlador discreto de tensdo e corrente projetados

de uma forma sistematica. Como objetivos especificos tém-se:

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

inversor PWM trifasico.

(1))  Obtengdo de um procedimento de projeto adequado para o filtro LC
de saida, com base em uma THD desejada da tensdo de saida, juntamente com
abacos de DF), (Fator de distor¢do de segunda ordem) e de ondulagdo maxima de

alta freqiiéncia, da corrente no indutor.

(i)  Realizar o projeto do controlador interno de corrente e externo de
tensdo, em termos dos erros das variaveis medidas, obtendo-se como resultado um

problema simples de retroacao de estados.



(iv)  Apresentar o procedimento de céalculo das matrizes de ganho de
retroagdo, utilizando a técnica sistematica do controlador 6timo discreto LQR

(Linear Quadratic Regulator).

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

malha fechada.

(vi)  Apresentar o projeto do compensador da sobrecarga das agdes
integrais para as malhas de corrente e de tensdo, e resultados experimentais

relacionados.

(vii)  Investigar os aspectos praticos relacionados com a implementacao

digital do controlador proposto.

(viii)  Validar a andlise e projeto realizado mediante resultados

experimentais.

1.3 Organizac¢ao da Dissertacao

No Capitulo 1, apresenta-se uma breve introdugdo sobre os
problemas energéticos e a necessidade de utilizacdo dos sistemas de alimentagao
ininterrupta para cargas criticas, assim como as caracteristicas que estes sistemas
devem possuir para atender as especificacdes requeridas. Além disso, realiza-se
uma revisdo bibliografica de trabalhos publicados na literatura que tratam de
inversores monofasicos e trifasicos PWM, utilizando diversas leis de controle

propostas, implementadas em forma analdgica e discreta.
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No Capitulo 2, o modelo exato do inversor trifasico PWM com

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

No Capitulo 3, um procedimento de projeto sistematico do filtro

LC de saida trifasico € proposto. Trés diferentes filtros sdo projetados

No Capitulo 4, realiza-se o projeto dos controladores de corrente e
tensdo por retroacao de estados, utilizando-se sistemas servos para eliminar o erro
de regime permanente. As matrizes de ganho de retroacdo sdo projetadas pela
técnica do controlador 6timo discreto LQR. Uma anélise da performance deste
controlador aplicado a cada um dos trés filtros projetados no Capitulo 3, ¢

apresentada.

No Capitulo 5, o compensador da sobrecarga da acao integral para

o inversor funcionando em modo corrente ¢ em modo tensdo, € abordado.

No Capitulo 6, uma descrigdo do algoritmo implementado ¢
apresentada, assim como detalhes de algumas sub-rotinas que meregam uma

analise em particular.

Por ultimo, ¢ apresentada no Capitulo 7 uma breve descricdo do

prototipo, circuitos de medigao e DSP utilizados na implementacao.

Para finalizar, as conclusdes gerais do trabalho sdo apresentadas.

11



Capitulo 2

CONVERSOR DE TENSAO
CC/CA TRIFASICO

2.1 Introducao

Neste capitulo, serd investigada a modelagem discreta de um
inversor de tensdo trifasico, seguido de um filtro LC e a carga, no sistema de
coordenadas de eixos girantes dg. Além disso, sera apresentado um modelo
amostrado simplificado do inversor que sera posteriormente utilizado no projeto.

Resultados de simulagdo sdo apresentados para validar as analises realizadas.

2.2  Modelagem da Planta

2.2.1 Modelagem do filtro LC e a carga

Seja entdo um tipico inversor trifasico de trés fios com filtro LC,
onde a carga ¢ considerada como disturbio (Figura 2.1). O barramento CC,
geralmente tem baixa impedancia e pode ser considerado como uma fonte de

tensdo ideal.

Mediante a aplicacdo das leis de Kirchhoff, pode-se obter a
equacdo de estado (2.1), que descreve o comportamento do filtro trifasico e da

carga.
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Figura 2.1 — Circuito do inversor e filtro de saida utilizado para modelar o
sistema

x()=Ax(t)+Bu(t)+F w(¢) 2.1
As matrizes A, B e F para o circuito da figura, sdo apresentados no Apéndice A. O

vetor de estado x ¢ formado pelas correntes de linha e as tensoes de fase, ou seja;

T
X=|:ia i, i, v, v, vC] (2.2)
Por outro lado, o vetor u representa a tensdo aplicada pelo inversor no filtro

trifasico e w o vetor de distarbios, cujos componentes sdo considerados fontes de

correntes alternadas. Esses vetores sdo dados por:

T T
W=t g | Wi 0] (3)
Deve-se ressaltar que, com o intuito de reduzir o numero de sensores, as
grandezas medidas na pratica sdo as duas correntes de linha, i, e i, e as duas
tensdes de linha v, e vy.. Para se obterem as tensdoes de fase, é realizada
numericamente uma transformacao linear de grandezas de linha para grandezas de
fase, tendo como condig¢@o que para um inversor trifasico trés fios, a soma vetorial

das tensdes de linha é sempre igual a zero, ou seja:
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v 2 1 1|v,
1
v, |=—|-1 1 1}|v, (2.4)

v3—1—210

2.2.2 Normalizacdo de variaveis

Com o objetivo de reduzir a faixa dinamica das variaveis para a
implementagdo em um DSP, principalmente para o caso onde a unidade aritmética
logica trabalha com ponto fixo, as mesmas sdo normalizadas com relagdo a um

valor base, ou seja:

% . i
v"_V ln—]

base

base

Os valores base podem ser escolhidos como os valores nominais do sistema, ou
outros valores de tensdes e corrente que simplifiquem a implementagcdo do
controlador. A faixa dindmica das variaveis depende dos valores base utilizados e
dos diferentes pontos de operacdo do conversor. Atengdo especial deve ser tomada
quanto a implementacdo em ponto fixo, para garantir a apropriada operagdao do
algoritmo. Essa faixa dindmica deve ser compativel com o formato escolhido para
representar as variaveis em ponto fixo. O formato utilizado na implementacdo ¢
chamado de Qy, 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 calculos implementados, foi utilizado o formato
Q12, 0 qual apresenta um bom compromisso entre resolucao e faixa dinamica. No
formato Qi», 12 bits sdo utilizados para a parte fracionaria e 4 bits para a parte

inteira, incluindo o sinal. Assim, a faixa dinamica do formato Q;, ¢ de +7, com

14



uma resolucao de 0,000244. Isto significa, por exemplo, que, se a tensao de linha
de saida é de 220V e o valor base escolhido é de 311V, a tensdo de linha é
repressentada dentro do DSP pelo valor em p.u. de 0,7074 com uma resolucdo de

53,7mV.

A normalizagdo pode ser representada de uma forma compacta,
através da transformacao linear Ty, descrita no Apéndice A, ou seja:
x, (1) =T,x(2), (2.5)
x, (1)=T,x(?). (2.6)
Portanto, a equagdo de estado (2.1) do sistema, agora normalizada, toma a
seguinte forma:
x,(t)=T,Ax(¢)+ T ,Bu(z)+ T ,Fw(?). (2.7)
Desde que a matriz T, ¢ diagonal, com elementos na diagonal principal ndo nulos
a equacao (2.5) pode ser reescrita da seguinte forma:
x(t) =T, x, (1) (2.8)

Ainda, para a acao de controle u e para o vetor de disturbios w tem-se:

u(r) =V, (1) w(t)=1,,,w,() (2.9)

Substituindo as equagdes (2.8) e (2.9) em (2.7), tem-se a equacao de estado da
planta normalizada, dada pela equagdo (2.10), e as matrizes normalizadas em

(2.11), ou seja:

x, (1)=T,AT,"x, (t)+ T,BV,,u, (1)+T,FI, w, (1), (2.10)

A,=TAT,"' B,=T,BV,, F,=T,FI (2.11)

ase base *

Finalmente, a equacao de estado da planta normalizada toma a seguinte forma:
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X, ()=Ax,()+B,u, ()+F,w, (¢).

(2.12)

2.2.3 Modelo de espago de estado do filtro mais a carga em

eixos girantes dq

Com o objetivo de trabalhar com grandezas continuas e com isso

transformar o problema de sintese de grandezas trifasicas equilibradas em um

problema de regulagdo, sera realizada a transformagdo do filtro mais a carga para

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

Apos fazer a transformagdo das tensdes de linha para tensdes de

fase, através de (2.4), sdo realizadas as transformacdes off para desacoplar o

sistema trifdsico e a transformacdo dq. Essas transformacgdes sdo dadas pelas

seguintes equacgdes matriciais:

- Transformagao abc para o} :

vll
Vv, -
=L | Vs
v
B v,
onde,
1 1
1 —— =
_ |2 2 2
o 3 3
3 g N° _N°
2 2
- Transformagdo oy para dg:
Vd vu
=Ty (B(KT))
Vg VB
onde,

(2.13)

(2.14)

(2.15)
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cos(8(1)) sen(e(t)):| (2.16)

T, (1) =

2q (1) {—sen(@(t)) cos(6(1))
e 0(¢f) = ot para operacao com freqiiéncia constante, sendo w =27nf", onde f ¢ a
freqiiéncia da fundamental da tensdo de saida em Hz. Aplicando estas

transformagdes na equacdo (2.12), obtém-se a equacdo (2.17) normalizada,

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

Xgq (1) = A 4 X4q (1) + By ugq (1) + Fyg Wy, (), (2.17)
T T T
onde, xdq:[vd v, g iq} udq:[udpwm quwmil qu:[lod qu} .

A equacdo (2.17) pode ser representada através de um circuito
equivalente em coordenadas dg que € mostrado na Figura 2.2. Note que ugpwm €
Ugpwm S0 as tensdes produzidas pelo inversor, transformadas para os eixos dg

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

ld —-
e e Vel 7 -
L. !
o Lol
udpwm <t> C ::Tvd (L)CVq CDIOd
[ L 4 L J
Ugpwm <t> C ::Tv,, - Cva <Dloq
Lo _Q)Loid
v 7 .
iq —

Figura 2.2 — Circuito Equivalente em eixos sincronos dq do filtro LC e a carga.
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O detalhe do desenvolvimento para chegar na equacdo (2.17) ¢
apresentado no Apéndice A. Na proxima se¢do, a modelagem do inversor PWM

trifasico de tensdo em coordenadas dq sera apresentada.

2.3 Modelagem do Inversor PWM em coordenadas
de eixos girantes dq

Nessa se¢do, sera realizada a modelagem do inversor trifasico
PWM em coordenadas girantes dg, que inclui os efeitos da modulagio PWM
utilizada e da amostragem. Sera considerada a estratégia de modulacdo space

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

A Figura 2.3 mostra a representagdo do inversor PWM com
modulagao do tipo space vector em coordenadas girantes dg. Observe que ugpm(?)
€ Ugpwm(t) sdo tensOes descontinuas que resultam da transformagdo das tensdes

PWM u120m € t3pwm para eixos girantes utilizando (2.14) e (2.16).

udkD) g A pakT) LKD), fiversor}Suwlabe Jed [fop /()
-1 2i o
u,(kT) of up(kT)_ TpumM; BT, | oyn 5 op ug(t) uwm(t)
Te(kT) Te(t)

Figura 2.3 — Diagrama de blocos em malha aberta da planta

Um procedimento rigoroso, do ponto de vista matemadtico, para
obter-se 0 modelo em questdo, exige aplicar na planta em eixos girantes dg as
acoes de controle reais ugpwm € Ugpwm, O que significa levar em conta o padrio de
modulagdo aplicado pelo inversor em cada um dos 6 setores em que se encontra o
vetor uqg. Portanto, deve-se achar a relagdo que existe entre ugpwm(t) - Ugpwm(t) €

uq(kT) — uy(kT), para assim poder incluir os efeitos da modulagio e da
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amostragem. A mesma pode ser encontrada, considerando-se a contribui¢dao de

cada bloco da Figura 2.3.

Aplicando a transformada inversa dg nas componentes das a¢des de
controle discretas u (kT) e uy(kT), obtém-se as componentes ug(kT) e uq(kT), ou
seja:

u,(kT) =u,(kT) cos(6(kT)) - u,(kT) sen(6(kT)), (2.18)
ug (kT) = u, (kT) sen(6(kT)) +u,(kT) cos(B(KT)) . (2.19)
Note que, para realizar estas transformagdes, o angulo 0(£T) discreto mostrado

abaixo, deve ser utilizado.

A

0(t) [ 6(9)

A O(kT)

>

t

Figura 2.4 - Representacdo do angulo teta discreto utilizado na implementagao
real

As componentes uy(kT) e ug(kT) devem ser mantidas constantes por um periodo
de chaveamento, funcdo que ¢ realizada pelos tempos #;(kT) e #(kT), os quais

determinam a duracgdo dos vetores de chaveamento de estado.

Da teoria de modulacdo space vector [81] estes tempos sao

calculados pela seguinte equacao:
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GOT) || )

LTY [ N ug (kT) | (2.20)

Onde M; ¢ uma matriz de 2x2 que contém os vetores de chaveamento de estado
switching state vectors, e o subindice i indica o setor. Em uma forma compacta, a

equacdo (2.20) pode ser reescrita da seguinte maneira:

L(kT)=T,,,(m; ), (2.21)
L,(kT)=T,,, <m2i’uaﬂ> > (2.22)
L,(kT)=T,,,, —t,(kT) —1,(kT) . (2.23)

Onde mj; e my; sdo vetores linha, associados a primeira ¢ a segunda linha da
inversa de M;. O primeiro subindice em my; indica a correspondente linha e o

segundo o setor em questdo. O vetor u,g € um vetor coluna, cujos elementos sao

uo(kT) e ug (kT).

Na Figura 2.5 sao mostrados os tempos de duragao calculados com
as equagoes (2.21), (2.22) e (2.23) (neste caso para o setor 1), nos quais sdo
aplicados os vetores de chaveamento de estado, utilizando-se uma seqiiéncia de

chaveamento simétrica, [81].

Por sua vez, os tempos #(kT) e t;,(kT) estdo relacionados com as
componentes uy(kT) e uy(kT), mediante a matriz de transformacdo Tqq(0(£T)),

como mostram as equacgoes (2.24) e (2.25).
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Figura 2.5 — Padrao de modulacao para o setor 1, mostrando a variagdo no tempo
dos sinais pulsantes em um periodo de amostragem e de um periodo para outro.

L (kT) =T, (m, T, (6(KT))u,y, (kT)) (2.24)
1,(kT) =T,,, (my,, Ty (B(KT))u,, (KT)) (2.25)

Pode-se observar que os tempos #;(kT), #(kT) e conseqiientemente as tensdes
aplicadas pelo inversor dependem da seqiiéncia de chaveamento adotada e do
setor do hexdgono onde o vetor u.g(kT) se encontra. Portanto, pode-se afirmar que

as tensoes aplicadas pelo inversor podem ser expressas pelas seguintes equagoes:

sy, = & (uy (kT),u, (KT),0( kT),1), (2.26)
S2i = g2i (ud (kT)a uq (kT)a e(kT)’ t) ’ (227)
83 = &3 (u, (KT),u, (KT), 0(kT), 7). (2.28)

Onde, g1, g € g3 sdo funcdes escalares ndo lineares em abc. O primeiro
subindice indica o ponto central correspondente a cada perna do inversor € o
segundo indica o setor. Agora, para obter-se€ Ugpwm € Ugpwm, aS €quagdes (2.26),
(2.27) e (2.28) devem ser transformadas para of3 e dg utilizando (2.14) e (2.15),

como mostrado em (2.29):
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S, .
u(x (t) _ § udpwm (t) _ uq (t)
uB (t) - Tap SZi quwm (t) - qu (e(t)) uﬁ (t) .
S3~

1

(2.29)

Finalmente, as acdes de controle ugywm(t) € ugpwm(f) podem ser expressas mediante
a seguinte equagao:

_ udpwm (t) _ i (ud (kT)auq (kT)ae (kT)ae (t)at)

Ugq = U g (1) - g, (u, (kT),u, (kT),0 (KT),0 (2),) ’ (2.30)

onde gy € g, sdo funcdes escalares ndo lineares em dg. Na Figura 2.6, sdo
mostrados os resultados de simulagdo das variaveis discretas e continuas, em
relacdo ao diagrama de blocos da Figura 2.3. Para uma representagdo mais clara
das variaveis, escolheu-se, para a simulagdo, uma relacdo de modulagdo de

freqiiéncia (my) baixa, e,

ug(kT), uy(kT), ua(kT) e up(kT) sdo varidveis discretas provindas do

algoritmo de controle,

- 1(kT) e t(kT) sdo os tempos que, mediante a técnica de modulagdo,
permitem, da mesma forma que um retentor de ordem zero, que uq(kT) e

up(kT) sejam mantidas constantes durante um periodo de chaveamento,
- S1;, S2; € $3; representam os sinais de comando do inversor,

- Uipwm © U3pwm, SA0 as tensdes de linha produzidas pelo inversor e

aplicadas no filtro e carga,

- U, € ug sdo variaveis intermediarias, utilizadas para obter as acOes de

controle pulsantes ugpym(t) € tgpym().
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Figura 2.6 — Resultados de simulagdo matematica. Sinais correspondentes as

variaveis do diagrama de blocos da Figura 2.3
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Com o intuito de obter o modelo discreto, a equagao (2.17) deve ser
solucionada do inicio até¢ o fim do periodo de amostragem, considerando a ugq
como dado em (2.30). Como essa equacdo ¢ linear e invariante no tempo, a sua
solugdo ¢ dada por:

(k1) e
X4 (K +1)T) = eAququ(kT)+J'T ! TeAdq((k U g

. aq Uaq (DT +

(2.31)

(K+DT A ((h+1)T—1)
+IkT e Fy W, (kT) dt

Apesar de (2.31) resultar em um modelo discreto do inversor PWM mais filtro e
carga em coordenadas dg, a sua solugdo ¢ dificultada pela ndo linearidade da agao

de controle, ugq(* , 7).

As Figura 2.7 e Figura 2.8 mostram as correntes iy € iy, € Ugpwm ©
Ugpwm, bem como iy(kT) e iy (kT), quando a amostragem ¢ realizada na metade do
periodo de chaveamento. Pode-se observar que, desta forma, a corrente ¢
amostrada em um valor, correspondente ao seu valor médio, em um periodo de

chaveamento.

Udpwm

/ kT (k+D)T

i(kT) | 1]

0 0.005 0.01 0.015 0.0z 0.025 0.03

Figura 2.7 — Resultados de simulagdo matematica. Corrente iy € tensao Ugpym
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Figura 2.8 — Resultados de simulagdo matematica. Corrente i, € tensao ugpym

Com o intuito de simplificar a solu¢do de (2.31), ¢ razoavel
substituir ugpum(f) € ugpwm(f) pelo seu valor médio, sobre um periodo de
chaveamento, com base nas seguintes hipdteses: (i) - As varidveis, tensdes e
correntes, sdo amostradas em um valor que corresponde ao seu valor médio em
um periodo de chaveamento, (ii) - considerando que a ondula¢do das varidveis ¢
pequena devido as caracteristicas passa baixas do filtro LC de saida, fazendo com
que o valor médio e o valor instantdneo das mesmas seja aproximadamente igual

em um periodo de chaveamento. Esses valores médios serdo chamados de

Edpwm (t) € Equm (t) .

Ainda, se o valor do periodo de chaveamento T,,, for pequeno,
0(¢) ¢ aproximadamente igual a 0(kT) durante um periodo de chaveamento, ¢ os
blocos de transformacgdes “dg para afy” e “aff para dg” do diagrama de blocos da
Figura 2.3 se cancelam. O bloco que realiza o calculo dos tempos do space vector

pode ser substituido por um “zero order hold ou retentor de ordem zero, € 0s

25



blocos relacionados ao SVM/inversor e a transformacao de abc-afy, podem ser
substituidos por um ganho proporcional a tensdo do barramento CC; passando o

inversor a ter a seguinte forma simplificada:

ud(ka /‘_

T
W) 4 Z0OH
T

Figura 2.9 — Diagrama de blocos do modelo discreto simplificado do inversor

udpwm(t)

2.4 Discretizacao da Planta

2.4.1 Obtengdo da equagdo de estado discreta

Para a obtencdo do modelo discreto, ¢ importante que se leve em
conta 0o tempo necessario para o processador calcular a lei de controle, aqui
denominado por “Ty4”, o qual pode chegar a ser da ordem de grandeza do periodo
de amostragem total “T”, dependendo da velocidade de célculo do processador
utilizado. A Figura 2.10 mostra que para o caso, esse tempo, ¢ igual a metade do
periodo PWM. Alem disto, observa-se que a agdo de controle aplicada pelo
inversor no filtro de saida, durante o intervalo de amostragem kT, ndo depende s
da acdo de controle atual uqq(£T), mas também da agdo de controle anterior, isto €

ugq[(k-1)T], a qual deve ser considerada no modelo discreto de espago 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 T4 de célculo do

processador.
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Figura 2.10 — Acao média de Controle e Instantes de Amostragem relacionados ao
padrao PWM aplicado pelo inversor.

A Figura 2.11 mostra o diagrama de blocos, onde o tempo de processamento Tg, €

modelado, introduzindo um atraso de transporte ¢*'¢.

lVdc

kT) s -
M—»dq —{;— Z0H | e'STd |, Invzrsor s; abc uo(t) of Ugpm(?),
u(kD | /" af _/T‘_ . || svm || ap 1@ dq |Hapn()
Tou e(z)T

Figura 2.11- Diagrama de blocos que representa o modelo discreto proposto do
inversor PWM incluindo o atraso de transporte

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

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

Mk_Tl/_ - ST > udpwm(t)
T ~1d

u(kT) o | ZOH | € . Vae Ugprim(1)
T

Figura 2.12 — Diagrama de blocos do modelo discreto simplificado proposto
incluindo o atraso de transporte
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Com o objetivo de obter a equagdo de estado discreta, iremos
solucionar a equagdo diferenca entrada-estado, do inicio até o fim do intervalo de

discretizacdo, onde o inversor sera modelado com base na Figura 2.12, isto é:

To Agy(T-t
Xan (kDT =™ gy (RT)+ [ ™0t gy (K =DT) +
(2.32)

T-T T _
+j0 "M TG, u,, (KT)

A solugdo da (2.32), apresentada no Apéndice B, resulta na seguinte equagdo de
estados discreta, onde um vetor de estados adicional uqq a(k) contempla o atraso

de transporte:

x, (k+1) G H,| x, (k) H
dq _ o Tda +| 7 gy (6) (2.33)

Uy gk+D | [0 0 [juy 4(k) I

onde:
Ag,T Ta A, (T-7)
G = ™o H, :jo e* OB, (2.34)
T-T, T,

H, = jo et TN dB,, (2.35)

Se Agqq possuir inversa as matrizes Hy e H; podem ser calculadas mediante as

seguintes equacoes:
H, =" WA 7 [eA"“ Ta —I}qu, (2.36)

H, = Adq'l{eA"“ =l —I}qu . (2.37)

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

ou seja:
o X4 (6) G _|[6 M| 4 _[H
w(k) = u, 0| "0 o Nk (2.38)
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onde G, ¢ uma matriz de 6 X 6, Hp, uma matriz de 6 X 2, y(k) um vetor coluna de

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

seguinte forma:

Y(k+1)=Gpw(k)+H,u, (k). (2.39)

A qual ¢ adequada para o projeto discreto no espaco de estados.

2.5 Sumario

Neste capitulo, um modelo em eixos girantes dg normalizado do
inversor trifasico PWM com filtro LC e carga ¢ obtido. Logo, uma anélise do
modelo discreto do inversor trifasico PWM em eixos girantes dgq, levando em
conta o padrdo de modulacdo space vector centrado, foi realizada, validada por
resultados de simulacdo. Para obter um modelo discreto do inversor, a solugdo da
equacdo de estado discreta foi obtida, mas apresenta uma dificuldade adicional,
devido a caracteristica ndo linear da agdo de controle uqq, Obtida para o modelo.
Entdo, propde-se um modelo amostrado simplificado, onde se substituem as agdes
de controle ndo lineares pelos valores médios em um periodo de amostragem,
sempre que a amostragem das variaveis for realizada em um valor correspondente
ao seu valor médio em um periodo de chaveamento e considerando que a
ondulagdo das variaveis € pequena debido as caracteristicas passa baixas do filtro
LC de saida. Finalmente, a equagdo de estado discreta para o modelo amostrado

simplificado a ser utilizada no projeto ¢ obtida.
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Capitulo 3

PROJETO DO FILTRO LC
TRIFASICO DE SAIDA

3.1 Introducao

O filtro LC, ligado na saida do inversor PWM, tem a fun¢ao de
atenuar as componentes de alta freqiiéncia, associadas a modulacio PWM nas

tensoes.

Neste capitulo, sera apresentado um procedimento de projeto para o
filtro LC, baseado na escolha do THD (7otal Harmonic Distortion) desejado da
tensao de saida bem como das componentes de corrente de baixa e alta freqiiéncia
do filtro. Serdo apresentados &bacos normalizados, para facilitar a selecdo dos
parametros do filtro, em fun¢do do fator de distorcao de segunda ordem da tensdo
de saida e da ondulagdo de corrente no indutor. Como ultimo ponto, serdo
apresentados trés exemplos de projeto e uma analise das caracteristicas relevantes

de cada um.
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3.2 Fator de Distorcao de segunda ordem “DF,”
para Inversores Trifasicos

Nessa se¢do, a THD da tensdo de saida serd expressa em func¢do de
um fator de distor¢do, que depende de valores especificos de indutor e capacitor,

facilitando assim a generalizacdao do projeto.

Inicialmente, a funcdo de transferéncia entre a tensdo de linha de

saida do inversor PWM e a tensdo de entrada sera derivada.

Seja o circuito equivalente proposto da Figura 3.1. Aplicando as
leis de Kirchhoff, obtém-se as equagdes de estado, mediante as quais, poder-se-a

obter a funcao de transferéncia do filtro.

la
U12pwm e L llan T V+b
Vi 7 a
’ 5 o b, b a
; +
Ip,
M23me L, i l " T Vbe

Jien

g:Tvcag:Tvcb %:Tvcc

n

Figura 3.1 — Filtro LC trifésico.

Tomando como variaveis de estado as correntes de linha i, i, € as

tensdes de linha v, € vy, obtém-se as equacdes (3.1) e (3.2):

. 2 1
ia :L E 5 ulZPWm_vab
[ij L,l_1 1 [u23pwm_vbc:l’ (3.1
3 3
1 1
“}ab 1 g _g ia _ioa
C ' 3.2
L}bc:l C l % L”_iob:l (3.2)
3 3
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A equacao de estado do filtro LC ¢ dada por,

2 | _ _
00 - 3L, 3L, 2 1 I
la 0 0 1 1 la 3L, 3L,
ib _ 3Lo - 3Lo ib Ll= 1 1 U12 pwm n
‘>ab 1 1 Vab 3L0 3L0 Uss pwm
S ' B B
be be
12z 0 00 i
3¢ 3C |
e define-se as seguintes matrices:
I 2 1] ] _
0 s -
3, 3L, 2 b
1 1 3L, 3L,
0 0 27 ar 1 1
A= 3L, 3L, B=|-— —
1 1 0 0 3L, 3L,
3¢ 3C 00
12 0 0 0
13C 3C | B B

oa
Lop

0 0 1
0 0 0

} (3.3)

|

Desprezando os disturbios, a equacdo de estado (3.3) pode ser escrita de forma

compacta como a seguir:
x(1) = Ax(¢)+Bu(?),

e a equacao de saida ¢ dada por

Y. ()=Cx(@),

onde C, ¢ a matriz de saida para as tensdes de linha v, € vp..

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

sX(s)=AX(s)+BU(s),
Y, (5)=C X(s).

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

X(s)=(sI-A)"BU(s)

(3.4)

(3.5)

(3.6)

(3.7)

(3.8)
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substituindo a (3.8) na equagao (3.7), obtém-se,
Y, (s)=[C, (s-A)" B]U(s). (3.9)
Denominando G, (s)=C, (sI-A)"'B, tem-se que a funcio de matriz

transferéncia do filtro LC toma a forma:

o i}
3s? -:(o g 0
G,(s)= " ) ) (3.10)
0 _ 9
357+,

onde 03,12 = % A equacdo (3.10) pode ser simplificada para:

o

1 ®’ 1 0
G, (s)=——2"— .
(5) 3sz+1m2{0 1} (3.11)
3 n

Portanto, a equacao das tensdes de saida em fungdo das tensdes PWM de entrada

¢é:
Vs () _ 10 Ulprm(S)
olao), IHUWSJ, o)
onde G(S):l(’)—n2
’ AR TP D (3.13)

A resposta em freqiiéncia do filtro LC, tem o diagrama de ganho
mostrado na Figura 3.2. Na mesma observa-se o elevado pico de ressonancia
devido a que ndo ¢ considerada a carga no projeto, contemplando-se dessa forma a
situagdo mais desfavoravel, de menor amortecimento, quando o inversor opera a

vazio.
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para a faixa de freqiiéncias de interesse.
Para obter-se a amplitude da /-ésima harmonica da tensdo de linha

Figura 3.2 — Resultado de simula¢do matematica. Resposta de ganho do filtro LC
Vab, pode-se analisar o sistema em regime permanente senoidal, ou seja, substitui-

se s = jo na equagao (3.12),

(3.14)

Gv(j(’oh)UIprm (](’Oh) .

V,(jo,)

, onde

Vab (]Q)h )

Vab,,

2 V)

h

A distor¢ao harmonica total ¢ um indice que quantifica a distor¢ao existente na
forma de onda da tensdo ou corrente em relagao a sua componente fundamental. A

THD, da tensao de saida é definida como:

(3.15)

Van

,ou também THD, (%) =100

=100 |
h=2

THD (%)
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Dado que a fungao do filtro passa baixo ¢ atenuar as componentes
de altas freqii€ncias na tensdo de saida do inversor PWM, tem-se que a faixa de
interesse de freqliéncia comega a partir da freqiiéncia de corte f. para acima.
Portanto, com o intuito de simplificar (3.13) vamos fazer s — oo, neste caso:

2

l o
G (s)~——2-. (3.16)
, () 3
Em regime permanente senoidal, s = jo
G, (jo)~ Lot 3.17
T 0l ) (3.17)
Substituindo (3.17) em (3.14), tem-se,
1 1
V, ==——U,,.. > .
"3 0y 19
substituindo agora (3.18) em (3.15),
100 | 1 1 )
THD, (%) =— —— U, 1 3.19
( 0) Vabl \/;[3 ((L)h/(,!)n)z 12p h] ( )

Normalizando as tensdes de entrada e saida do filtro, com relagdo a V. tem-se,

’ 12 pwm,, ’ ab,

U12pwmh :V— I/abl = V . (320)
dc dc

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

THDV(%):;Q\/i[l;U’ I. (3.21)

2 T 12pwmy,
ab, h=2 3 (O‘)h /mn)
Agora, definindo-se a freqiiéncia angular da /4-ésima harménica em rad/s como:

®, =2nh, e substituindo em (3.21), tem-se,
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lZpum, ]2 : (322)

Por conveniéncia, reescreve-se a (3.22) da seguinte forma:

o, 100 W,
THD, (%) = J_ =1 2( ”1’ (3.23)
Agora, iremos definir o fator de distor¢ao de segunda ordem o DF’, (Second Order

Distortion Factor) [23],

DFZ(%) _ 1/00 z( 12pwm} (324)
h=2

aby

Entdo, a expressao (3.23) se torna,

THD, (%) = DF, (%)

('On
o \/E : (3.25)
A Figura 3.3 fornece o fator de distor¢do para um inversor PWM trifasico com

modulagao do tipo space vector com seqiiéncia de chaveamento simétrica.

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

tensdo de saida, e, selecionando do dbaco da Figura 3.3 um valor de DF>(%) para

%
uma relagio —2-, obtém-se, assim, de (3.25) a freqiiéncia de corte do filtro LC
dc

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

o =2n \/—THD (%)

DE%) | (3.26)
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0,1 ;
|
(=33 |
°
>
g 0,01
S | mf =99
QR
mf =167
I'_
0,001
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2

ViV de

Figura 3.3 — Fator de Distor¢ao de segunda ordem para inversores trifasicos

(1) — DF;, ndo varia significativamente com V1/Vy.

(1)  — Pode-se observar que, a medida que m,aumenta, diminui

DF; e, conseqiientemente, aumenta ®, para um dado THD,.

3.3 Ondulac¢ao de Corrente de alta freqiiéncia no
indutor

Um outro critério que pode ser considerado para definir um projeto
adequado do filtro LC de saida ¢ a ondulacdo de corrente de alta freqiiéncia
presente no indutor L,. De um modo geral, deve projetar-se o indutor para que a
maxima ondulagdo pico-a-pico de corrente ndo comprometa as perdas nos

semicondutores e nos indutores.

Uma vez que as tensdes PWM, aplicadas ao filtro, podem ser
expressas por um somatério de ~-harmdnicos mais a componente fundamental, as

correntes de alta freqiiéncia nos indutores também podem ser obtidas em fungao
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desses harmonicos. Levando-se em consideragao que a THD, da tensao de saida ¢
pequena, o circuito para obter os componentes de alta freqii€ncia da corrente pode

ser simplificado para:

Z U1 pm, Ci) I
h

Z.ML—" 0
Zu23pwmh (T) /D
! + Ve -

_fWY\L’—

Figura 3.4 — Circuito equivalente para calcular a ondulagdo de corrente nos
indutores. h =2, 3, 4,....

Da equacido (3.1) tem-se,

z ulprmh
S : 3.27
; u23pwm,, ( )

1
~. =~
o Q
| I— |

Il
°h|_
|
W =W =

onde 2 = 2, 3, 4,... Para obter-se uma funcdo da ondulacdo de corrente
independente da tensdo V,; e de um valor especifico da indutancia, divide-se

ambos os lados da (3.27) pela relagao V,./L, .

. . 2
| 1 L 1] 3
ll; Vdc / L() l:b Vdc — l

3

Por integracdo numérica, se obteve a funcao da ondulacao de corrente, Figura 3.5.

Z”npwm,,
d . 3.28
; u23pwmh ( )

W|—WwW|—
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-
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Figura 3.5 — Resultado de simulagdo matematica. Forma de onda da ondulagao de
alta freqiiéncia no indutor, utilizando modulacao space vector com seqiiéncia de
chaveamento simétrica.

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

relacao de V51 / V4 o valor de ondulacao de corrente maxima Al,,,, normalizado:

AI I Imin

! max _ max

"y L Vo /L V./L’

de

(3.29)

onde ("), indica valor normalizado em rela¢do a (V. /L ). A Figura 3.6, fornece o

abaco de Al em fungdo de Vyp1/ Vi para 3 valores de my: 33,99 e 167.

100 }
==
\/r
(/r
s e
e s
x
210 — o
S ad —
£ T
= /
7 —A"I my =33 _40_| my =99 |7+ my =167
1

0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 12
Vab l/Vdc

Figura 3.6 — Ondulagao maxima de corrente normalizada, utilizando modulagao
space vector com seqiiéncia de chaveamento simétrica.
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3.4 Corrente de baixa freqiiéncia nos capacitores

Um critério adicional no projeto dos parametros do filtro, que pode
ser considerado, ¢ a amplitude da corrente de baixa freqliéncia 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 fragdo da poténcia nominal. As formas de onda das correntes
trifasicas nos capacitores, onde aparecem superimpostas as correntes de baixa e de

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

e
=

ig

14

—
=

1
e—

———
—_—

—
———

= =

Corrente, (A)

'
m

—~———

—p——

10

15 |

0006 0008 001 0012 0014 0016 0018 002 0022 0.024
Tempo, (ms)

Figura 3.7 — Resultado de simulagdo matematica. Forma de onda das correntes
trifasicas i,, i) € i, presentes nos capacitores com o inversor funcionando a vazio.
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Passaremos, entdo, quantificar as correntes de baixa freqiiéncia
para, assim, complementar nosso estudo, e, logo apos, aplicar esses critérios nos

exemplos de filtros a serem projetados para sua posterior implementagao.

Com base na equacao de estados do filtro LC dada por (3.3)
e escolhendo a matriz de saida como sendo a que pertence as correntes i, € ip,
encontra-se a fun¢do de transferéncia entre as correntes de saida e as tensdes

PWM de entrada do filtro LC. Com a equagdo (3.9) para as correntes, tem-se,
Y,(s) =[C, (sI-A) " B]U(s) (3.30)

onde,

G,(5)=C,(sI-A)"'B. (3.31)
A e B foram definidas anteriormente, ¢ C; é a matriz de saida das correntes

1 0 0O

01 0 0}. Gi(s) representa a func¢do transferéncia em

representada por, C, :{

questdo. Obtém-se portanto:

1 sCo’ | 21
3T L 1] (332

S2 +§(0n

Para obter a expressao das correntes de (3.31), tem-se que

Yi(5) =G;(s)U(s), (3.33)

e de (3.9) tem-se que

U(s)=G,(s)"Y,(5), (3.34)

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

Y, (5)=Gi(9)G, ()" Y, (5). (3.35)

Isto é,
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2 1
Y, (s) =SC|:_1 J Y, (s). (3.36)

Sendo Y,(5)=[1,(s) L,()]" € Y,()=[V,,(8) V;.()]", 2 (3.36) fica,

L] [ 2 1]
L@)]‘SCL J{Vm(@}' (37

Sobre os capacitores em conexdo “Y”, da Figura 3.1, sdo aplicadas as tensoes de
fase em relagdo ao ponto “n”, portanto, utilizando a transformag¢ao de grandezas

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

I(s)| 2 1|1 =1V, (s)
o e

L] [3 o]
o]z e

A relagdo entre a capacitancia de capacitores em conexdo “Y” para 0s mesmos

seguinte forma,

o0 que resulta em:

capacitores em conexao “A” ¢ dada por, C, =3C,
portanto, a equacao das correntes nos capacitores em conexao “Y” ¢ dada por:

Lo 1 o][re
L(s)}sc{o 1]{%)}' (3.40)

substituindo s = jo para regime permanente senoidal, com ® sendo a freqiiéncia

de pulsacdo da fundamental de corrente, obtém-se finalmente a equagdo das

, 1,(jo)|_ . L 0\V,(jm)
correntes nos capacitores: . =joCy . .
1,(jo) 0 1]V, (jo)
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Seja um valor base de corrente definido com /p,., entdo a

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

1, (jo)
Loonz = 7 .

base

3.5 Exemplo de Projeto

Para finalizar, com base na analise realizada nas se¢des anteriores,
apresentam-se trés projetos diferentes e uma analise comparativa do filtro LC de
saida. Consideraremos, para o projeto, um inversor de poténcia nominal 15kVA e

tensdo de linha 220V rms, com os seguintes parametros:

Viase = 311V, Ipge = 55A, Vg1 = 0,9 my=167, f,=10 kHz
A Tabela 3.1 apresenta, em resumo, os resultados de projeto dos

trés filtros que, logo apos, serdo utilizados na implementagao do controlador.

TABELA 3.1 — RESULTADOS DE PROJETO DE TRES FILTROS LC DE SAIDA

FILTRO 1 FILTRO 2 FILTRO 3

THD, = 0.25% THD, = 0.5% THD, = 1%
f.=352Hz f.=703 Hz f.=1407 Hz
L, =500 uH L,=375 uH L, =250 uH
Cp=136 uF Cy=45 pF Cy=17 uF
Cy =410 pF Cy =136 pF Cy =152 uF
isorz = 0,5 p.u. isorz = 0,17 p.u. isorz = 0,06 p.u.
Al o =02 pou. Al ax = 0.26 p.u. Al o = 0.4 p.u.
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3.5.1 Comentarios sobre os Filtros

Para o Filtro 1, o qual resultou ser o filtro de maior peso e volume,
com indutor de valor de indutancia L, = 500 puH e um capacitor de C, = 136 pF,
obteve-se uma ondulacao 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 freqiiéncia de corte do filtro ¢ de 352 Hz.

Para o Filtro 2, o qual resultou num filtro de peso e volume
intermediario, com um indutor de L, = 375 pH e um capacitor de C, = 45 uF,
obteve-se uma ondulacao 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 freqiiéncia de corte do filtro ¢ de 703 Hz.

Para o Filtro 3, o qual resultou ser o filtro de menor peso e volume
com um indutor de indutancia L, = 250 uH e um capacitor de C, = 17 uF, obteve-
se uma ondulacdo de corrente sobre o indutor de 39 % da corrente nominal ¢ uma
corrente de 60 Hz nos capacitores (para o filtro sem carga) de 6 % da corrente

nominal. A freqiiéncia de corte do filtro ¢ de 1407 Hz.

3.5.2 Comentarios sobre o projeto dos filtros

O projeto do Filtro 1 tem como vantagens o reduzido valor do
THD, da tensdo de saida de 0,25 %. Mas, em contraposi¢do, tem uma baixa
freqiiéncia 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

44



comparado com os outros filtros considerados, pode-se dizer que este ainda ¢
aceitavel uma vez que o indutor, que ¢ o elemento que geralmente tem o maior
impacto no volume e peso do filtro, representa em valor de indutancia apenas 0,03

p.u., ndo comprometendo assim a sua implementagao.

O projeto do Filtro 2, ¢ bem mais atraente devido aos valores de
indutancia e capacitancia serem menores do que para o Filtro 1, mesmo assim,
com um aumento no THD, da tensdo de saida de 0,25 %. Obtém-se uma
freqliéncia 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
ondulagdo de alta freqiiéncia nos indutores aumenta em apenas 6% da corrente
nominal. Logicamente reduz-se o peso, volume e custo do filtro, em relagdo ao

Filtro 1.

Em relagdo ao projeto do Filtro 3, o valor do indutor ¢ reduzido a
metade do valor do indutor do Filtro 1 e o valor do capacitor ¢ a oitava parte do
valor do capacitor também do Filtro 1, o que faz este projeto desejavel do ponto
de vista do peso, volume e custo resultantes, mesmo com um 7HD, da tensdo de
saida de 1,0 %, o qual ainda ¢ relativamente baixo. O valor de corrente de 60 Hz
de 6% da corrente nominal nos capacitores ¢ desprezivel em relagdo aos casos
anteriores. A desvantagem, em relacdo aos filtros anteriores, ¢ que a ondulagdo
maxima de corrente sobre o indutor aumenta para 40%, entretanto este ainda se
encontra dentro dos limites aceitaveis, o que ndo prejudica significativamente os

semicondutores desde o ponto de vista térmico.
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3.6 Sumario

Neste capitulo, um procedimento pratico de projeto para o filtro LC
de saida ¢ apresentado. O mesmo se baseia na definicdo de uma taxa de distor¢ao
harmonica desejada da tensdo de saida, com a utilizagdo de dbacos normalizados
do fator de distor¢do de segunda ordem, para filtros trifasicos e da ondulagdo
maxima de corrente no indutor. Com este conjunto de informagdes, obtém-se uma
relagdo para os parametros do filtro, que permite a obtencdo de um indutor e
capacitor adequados a implementacdo em questdo. Além disso, a incidéncia da
corrente de baixa freqliéncia deve ser observada, uma vez que esta pode assumir

uma parcela significativa da corrente de saida.
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Capitulo 4

CONTROLADOR LQR
COM SISTEMA SERVO

4.1 Introducao

Neste capitulo, serd desenvolvido o projeto de controladores
discretos para inversores trifasicos PWM de tensdo, operando nos modos de fonte
de corrente e de fonte de tensdo. Com o intuito de melhorar a confiabilidade do

inversor, sera utilizada uma malha interna de corrente € outra externa de tensdo.

Inicialmente, o problema do projeto do servo de corrente e de
tensao, desenvolvidos em func¢do do erro das variaveis medidas, ¢ transformado
em um problema de projeto de retroacdo de estados em eixos sincronos dg. Entao,
o projeto dos ganhos de retroacdo do controlador ¢ realizado utilizando-se a

técnica de controle discreto 6tima do Regulador Linear Quadratico, LQR.

Finalmente, o projeto do controlador para os trés filtros
desenvolvidos no Capitulo 3 ¢ apresentado e a performance resultante ¢

comparada.
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4.2 Descricao do controlador

Na Figura 4.1, pode-se observar o diagrama de blocos do
controlador proposto. Os blocos que aparecem no quadro sdo implementados
dentro do DSP. As medidas realizadas sdo as duas tensdes de linha v, € vy € as
duas correntes de linha i, e i,. Amostradas as variaveis, elas sdo normalizadas e
adaptadas ao formato Q;» para depois realizar-se a transformagdo do sistema
trifasico para o sistema de eixos girantes sincronos dq. Observa-se, no diagrama,
um lago externo, no qual sdo realimentadas as tensdes de eixo direto e de
quadratura, as quais sdo comparadas com uma reférencia constante para logo
passar pelo servo controlador de tensdo “dg LQR”. As saidas do servo de tensdo
sdo as referéncias para as correntes em dg. Entretanto, o servo controlador de
corrente “dg LQR”, gera o vetor de saida, que transformado para off ¢ utilizado
pelo modulador space vector, para produzir as tensdes 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 Laco interno com o servo para as correntes iy e i,

Num sistema servo, geralmente, ¢ 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 ¢ introduzindo novas

variaveis de estado que integram a diferenca entre a referéncia e a saida.

A Figura 4.2 mostra o sistema resultante onde as varidveis de saida

sdo as correntes iy € iy.

Antes de iniciar o projeto, ¢ necessario verificar se a planta ¢
completamente controlavel (e observavel, caso alguma varidvel de estado nao seja
medida, por exemplo, por questdes de custos). Pode-se afirmar, entdo, que a
planta ¢ completamente controlavel, se e somente se o posto da matriz de
controlabilidade do sistema de dimensao (n x nr), dada pela equacao (4.1) ¢ igual
a ordem do sistema, ou seja, n = 6.

posz‘o[HP :G,H, i GP"IHP} =n. (4.1)

(nxnr)

Onde n ¢ o nimero de varidveis de estado da planta, incluindo os estados

atrasados, e r ¢ a dimensdo do vetor de controle ugq(k).
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Figura 4.2— Diagrama de blocos descritivo da planta e do servo para as correntes iz € i,
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Por outro lado, para que a planta seja completamente observavel, ¢ necessario e
suficiente que o posto (rank) da matriz de observabilidade, de dimensdo (nm x n)
dada pela equagdo (4.2), seja também igual a n, onde m é a dimensdo do vetor de

saida, ou seja 2

CP
posto =n. (4.2)

CPGPn 1

(nmx n)

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

corrente, ¢ dada por:

1 01 0 0O

C, = .
*“lo01 01 0 0 (4.3)

2x6

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

Vetor de estado:

' (4.4)
= v, v, L0 B0 w6 u, 0] |
T
Vetor de saida: y, (k)= [i (k) i, (k)} (4.5)
T
Vetor de controle: u,, (k)= [u (), (k)} (4.6)
T
Vetor do erro do integrador: v,(k)= [vdsi (k) v (k)} 4.7)
T
Vetor de comando: u,, (k)= [u all) u, (k)} (4.8)
Matrizes da Planta:
G H H 001 00O
GP = 0 HP = ! Ci = (49)
0 0 I, 0001 0O
6x6 6x2 2x6
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Sendo as matrizes da planta, G, e Hj,, definidas no Capitulo 2.

As matrizes de ganhos Ky de (2 X 2) e Ky de (2 X 6) sdo os
parametros de projeto a serem calculados de tal forma que o sistema satisfaca as

especificagdes de desempenho.

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

projeto do servo em um problema de reatrogdo de estados.

Inicialmente, vamos escrever as equagoes de estado da planta, ou seja:
Y(k+1)=Gpy(k)+Hpu,, (k), (4.10)
yi (k) =Cy(k). (4.11)
Por outro lado, a equacgdo de estado do integrador do sensor de corrente &,
vi(k+1) = v, (k) +uy, (k) -y, (k). (4.12)
O vetor de controle ugq(k) ¢ dado pela seguinte expressao, segundo a Figura 4.2:

udq(k)=_K2i‘|’(k)+K1iVi(k)- (4.13)

A equacdo (4.13) pode ser reescrita para a proxima amostra como em (4.14):

u,, (k+D)=-K,wk+D)+K;v,(k+1). (4.14)

Substituindo as equacdes (4.10), (4.11) e (4.12)em (4.14) chegamos a uma
equacdo da a¢do de controle da seguinte forma:

uy, (k+1)= |:K2i -K,G, - KliCi:|‘V(k) + |:Ii - KZiHP:ludq (k) +Kugq (k). (4.15)

Note-se que, sendo ugq(k) uma combinagdo linear dos vetores de estado (k) e

vi(k), define-se um novo vetor de estado formado por (k) e ugqq(k). Portanto,
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obtém-se das equagdes (4.10) e (4.15) a equacdo de estado (4.16) do sistema em
malha fechada representado na Figura 4.2:

wik+1) | G, H, v (k)
u, (k+1) | | (Ky~K,;G, —K,C) (I, -K,H,) || ug, (k)

1 1

0

1i
A equagdo de saida do sistema, que agora inclui o servo, fica como em (4.17):

v(k)

y‘(k):[ci 0} ug (k) |

4.17)

Para produzir um conjunto de correntes senoidais equilibradas em dg, o vetor de
comando ¢ constante. Isto ¢ devido ao fato da planta estar modelada em eixos de
referéncia sincronos dg. Portanto, o problema de controle ¢ um problema de

regulacdo, onde

U () =gy (4.18)
Em regime permanente, pode-se afirmar que, para uma entrada em

degrau, os vetores y(k), ugq(k) e vi(k) tendem aos vetores constantes (o),
u,,(©) e v;(x), respectivamente. Desta forma obtém-se, segundo a equagéo
(4.12), a seguinte equacao de regime permanente:

Vi(0) =V, (0) 1y —¥, (). (4.19)
Isto significa que o valor de saida fica regulado no valor desejado dado pelo

comando, se o sistema for estavel: y;(0) =u,.
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Portanto nao existe erro de regime permanente para um vetor de comando
constante. Para o regime permanente, (4.16) toma a forma:

() G, H, y(o0) 0

= + . (420
“dq(oo) (KZi_K2iGP_K1iCi) (Ii_KZiHP) udq(oo) Kliudqi ( :

Vamos agora definir os vetores de erro como segue:

v, (k) = (k) —y()
u, (k) =uy, () =,y ()

Entdo, subtraindo (4.20) de (4.16), obtém-se a seguinte equagdo homogénea do

sistema:

4.21)

u (k1) | | (Ky-KyG, -K,C) (I, -KyH,) | u, (k) |

1 1

v (k+1) { G, H, ] v (k)

Esta ultima equacdo pode ser reescrita, para leva-la a forma conhecida de

retroacao de estado, isto ¢:

v (k+D] [G, H,[w. ()] [0
[ue(kﬂ)}[ 0 0 Mue(k)}{ljw(k)’ (4.22)
onde,
. k
wk) = [(K, ~K,G, ~K,C,) (I, —KZiHP)]RI"((k))}, (4.23)
e definindo,
w0 . [G, H, T
R IS A T IR
Ki = _[(Kzi _KZiGP _Klici) : (Ii _Kzin)]zxsa (4-25)

as equacoes (4.22) e (4.23) tornam-se respectivamente:
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o(k +1) = Go(k)+ Hw(k) (4.26)

w(k)=-K,o (k). (4.27)

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

A

problema de retroagdo de estados com a matriz de retroagdo K,. Para esse

sistema, a matriz de controlabilidade ¢ dada por,

[ﬁ 'GH:---! é"*mlﬁ} : (4.28)

(n+r) x (n+r)r

onde r ¢ a dimensdao do vetor de controle w(k), ou seja 2. Portanto, o posto da
matriz em questdo deve ser igual a (n+r) (ou seja 8), para que o sistema definido

por (4.26) seja totalmente controlavel.

Conseqlientemente, sendo o sistema por ultimo definido

completamente controlavel, por exemplo, a técnica de otimizagao LQR [55]-[58]

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

A

K, as matrizes Kj; e Kj;, sdo obtidas solucionando (4.25), ou seja: Reescrevendo,
convenientemente, a (4.25) da seguinte forma

. G,-I, H )
|:Kzi : Kn} PC OP = [(KziGP -K, +Klici) : (KZiHP)]a (4.29)

1

tem-se, das equacdes (4.25) e (4.29),
IA(i = |:(K2iGP -K, +K;;C) : (-L, +K2iHP)j|

k=[x, ik |70 Belifp g ]
i 2i MG C. 0 + T

1

(4.30)

e definitivamente obtém-se,
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K, ik, || Bl g 1o i
WK || R0 (431)

. GP _In HP .. ~ ~
Se a matriz C 0 possui inversa, a solu¢do da equacdo (4.31) pode ser

obtida como mostrado a seguir,

X, ;KHHK{O 1]

4.2.2 Laco externo com o servo para as tensoes vy e v,

-1

GP _In HP
C. 0

1

(4.32)

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 tensdo e se obtém uma configuragao como a apresentada na Figura 4.3.

Para fazer o projeto do servo de tensdo, obtém-se a equagdo de
estado da planta mais o servo de corrente, em func¢ao das equacdes (4.10), (4.11),

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

equagdes (4.33) e (4.34):
V(k+1) =[G, —H K, Jy(k) + H,K;v; (k) (4.33)
Vi(k+1)=v, (k) +u,, (k)-Cy(k). (4.34)

Portanto a nova planta pode ser representada pela seguinte equacao:

w(k+1) _ (G, -H,K;) H,K, || w(k) 0
v,(k+1)| -C, Lo |v.h [P0 (4.35)

1 1

Para simplificar a notag¢do, vamos definir os seguintes vetores e matrizes:
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[ew] . _

1 000 0O0OO
C, = . (4.37)
2x8

i

G,-HK,) HK. 0
( P P 21) P ll] Hi :|:I] 5 (436)
8x8 8x2

0100 0O0O0O
Entdo, a equagdo de estado da planta para o projeto do servo de tensdo pode ser

definida como:

v (k+D) =Gy, (k) + Hiudqi (k)

(4.38)
y, (k) =C, vy, (k)
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Figura 4.3 — Diagrama de blocos do sistema em malha fechada, com o servo de tensdo 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:
wi(k)=[vd(k) v, (k) i) i (k) uy (k) u, (k) v (k) Vq”_(k)} (4.39)

Vetor de saida: y, (k)= [vd (k) v, (k)}T (4.40)

T
Vetor de controle: U, (k)= [u (k) u qi(k)} . (4.41)

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

v, (k)=v (k=D +r,(k)-y, (k), (4.42)
U gqi (k) =-K,w,(k)+K, v, (k), (4.43)
Y, (k) =Cwy; (k). (4.44)

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

v.(k+D)=v (k)+r (k+1)-y (k+1) (4.45)
Uy (K +1) =-K, y;(k+ 1)+ K, v, (k+1) (4.46)
Y, (k+1)=C[Gy, (k) +H;u,, (k)]. (4.47)

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

U, (k+1)=-K, [Gw; (k) + Hju, (O)]+ K, [v (k) +r, (k+1)-y, (k+1D)]. (4.48)
Distribuindo os termos dos colchetes e substituindo o produto Kjyvy(k) pela
parcela equivalente, obtida da equagdo (4.43), e yy(k+1) por seu equivalente dado

pela equacao (4.47), ou seja:

Ko v, (k) = Ko, (k) +uq (5), (4.49)
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yv(k+1):CvGilI’i(k)+CvHiudqi(k)’ (4.50)
obtém-se, entdo, a seguinte equacdo do comando do servo de corrente:

g (k+1)=[-K,,G, - K,,C,G, + K, Iy, (k) +

Iv v

+[I, -K, H, - K, C HTu,, (k) +K,r, (k +1)

vy

(4.51)

Ainda, selecionando wi(k) e uqqi(k), como variaveis de estado do sistema, obtém-

se a seguinte equacao de estado:
wi(k+1) | G, H; vi(k) |
Ui (k+1) (K, -K G -K €, G;) (I, -K, H,;-K,,C H,) U 4 (£)

0 k+1
+K1er(+)

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

(4.52)

como,

r,(k+1)=r,, (4.53)

€ cujas componentes sao:

r, (k)= |:Vdre{f vqref}T . (4.54)

O vetor do integrador pode ser definido da seguinte forma:

(0= v, () vw(k)T. (4.55)

Substituindo (4.53) a equagdo (4.52), toma a seguinte forma:
vilk+1) | G; H; v; (k) .
Ugqi (K +1) || (Kyy -K3, G -K(,C\Gy) (I, - Ky Hy K C ) || uggi ()

0
+
I(lvrv

(4.56)
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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 presenca do servo de tensdo,

a saida para k—oo tende ao valor da referéncia ry, portanto, ndo existe erro em

regime se o sistema for estavel, ou seja: y (o) =r, .

Para o regime permanente, a equacao (4.56) toma a forma:
V; () _ G; H; y; () .
Ugqi () | | (Kyy -K3 G -Ky,CyGy) (I, -Ky H; -K C H;) || Ugqi (0)

0
+
I<lvrv

Entdo, equacionando o sistema em fun¢do do erro de regime permanente, tem-se:

(4.57)

Vi (k) =y, (k) - y;()
Waqi. (h) =0y (F) -1 (0) .

Subtraindo (4.57) de (4.56), obtém-se entdo a equacdo homogénea do sistema

dada por (4.58):

‘Vie(k+1) _ Gi Hi ‘Vie(k)
udqie(k+l) B (KZV _KZVGi_KvavGi) (Iv _KZVHi_KvavHi) udqie(k) ’ (458)

A dinamica do sistema esta entdo determinada pelos autovalores da matriz em
(4.58). Esta ultima equagdo se pode rearranjar na forma de retroagdo de estados,

vkt | [G, H, || w0 | |0

- + k), 4.
udqie(k+1) 0 0 udqie(k) I, Wy (k) (4.59)

onde,

v, (k)

Wv(k) :[(KZV -KZVGi _KvavGi)E(Iv -KZVHi -KvavHi)] .
udqie(k)

(4.60)
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A partir de (4.59), podem-se definir o vetor e as matrizes de estado:

() - v (k) _|G: H, qa-|? 461
T e ) Yoo L] tob
10x1 10x10 10x2
e de (4.60),
K, = —[(K2v -K,,G;-K,,C,G))(, -K, H, -Klvchi)} : (4.62)
10x2

Entdo, a equagdo (4.59), pode ser reescrita de uma forma mais compacta, como:

v, (k+1) =Gy, (k)+H,w, (k) (4.63)

w,(k)=-K_ y(k). (4.64)

A equacdo (4.63) ¢ de ordem 10 e representa o sistema completo em malha
fechada proposto, ou seja, a planta com o servo de corrente e servo de tensdo; com
um lago interno para realimentacdo das correntes € um laco externo para

realimentacdo das tensoes.

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

[Hv G H, -G H (4.65)

v v:| 2
(ny+r,) X (n,+r,)r,

onde 7, ¢ a dimensao do vetor de controle, ou seja 2, e n, 0 nimero de variaveis de
estado, indice que, neste caso, ¢ igual a 8. Portanto, o posto da matriz em questdo
deve ser igual a (n,+r,) (ou seja, 10), para que o sistema definido por (4.63) seja

totalmente controlavel.

Por outro lado, ¢ importante conferir se o sistema em questdo ¢

também completamente observavel. 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:

posto =n,+m,. (4.66)

L Jd(n,m, xn,)

Novamente, conferiu-se que o posto ¢ igual a n,+m, = 10, onde m, ¢ a dimensao

do vetor de saida, ou seja, 2. Portanto, o sistema antes definido ¢ completamente
observavel. A matriz C, ¢ dada por:
& - 0000 O0OO0OTO0OTUO0OTP O
""101 00000000 ° (4.67)
(2x10)

Modelado, entdo, o sistema completo de malha fechada e sendo (4.63) e (4.64)
completamente controldveis, sO resta obter os valores dos ganhos de
realimentacdo dados pelas matrizes K;y ¢ Kj,; mediante um procedimento

semelhante ao do servo de corrente. Entdo, de (4.62) deduze-se que Kjy e Ky,

C.,G; C,H;

v 1 v 1

. (G;-IL,) H; .
[sz : Klv:l =[(K4G; -Kyy +K,C Gy : (K H; + K, C H;)] (4.68)
logo, de (4.62) e (4.68), tem-se,
KV = |:(K2vGi - KZV + KIVCVGi) (-IV + KZVHi + KIVCVHi)jl
. . (G,-1,) H, ) (4.69)
|:K2v : I(]v:|

K, = +[0¢-1,]
C,G, CH,

por conseguinte,
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: (G, -1L,) H; ’ :
K| SR, (4.70)

(G,-1) H,

Sendo que a matriz
C.G, CH,

possui inversa, entdo a equacao (4.70) tem

solugdo e, as matrizes de ganho Kjy e Kjy, serdo dadas pela seguinte equacao:

-1

(Gi_In) Hi
CG CH . (4.71)

[KZV EKIV}:[KV+[0 : Iv]}

Na proxima segdo, esses ganhos serdo obtidos utilizando-se a

abordagem do Regulador Linear Quadratico Discreto.

4.2.3 Obtengdo dos ganhos de realimenta¢do utilizando a
abordagem do Regulador Linear Quadratico discreto

O problema do regulador linear quadratico, comumente abreviado
LQR, desempenha uma funcdo importante em muitos métodos de projeto de
controle. O LQR ¢ um procedimento de projeto de controle sistematico para

sistemas lineares de multiplas entradas-multiplas saidas.

O objetivo da técnica de controle 6timo quadratico ¢ determinar
uma lei para o vetor de controle uqq(k), tal que uma fungdo de custo quadratica
seja minimizada [2]-[52]-[60]. Para um sistema linear discreto representado pela
equacdo dinamica,

x(k+1)=Gx(k)+Hu(k), (4.72)

a fun¢do custo quadratica pode ser definida da seguinte forma:
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J = % x" (N)Sx(N) +% i[xT (F)Q x(k)+u' (k)Ru(k)], (4.73)

onde S e Q sdo matrizes Hermitianas definidas ou semidefinidas positivas ¢ R
uma matriz Hermitiana definida positiva. O primeiro termo do lado direito da
(4.73) esté relacionado com a importancia do estado final, enquanto o primeiro
termo da soma entre colchetes, associado aos estados do sistema, tem importancia
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 caracteristica da lei de
controle 6tima, baseada em (4.73), ¢ que ela ¢ uma fungdo linear do vetor de

estado x(k), isto € vantajoso, para implementacao.

A lei de controle 6tima que minimiza a fun¢do custo, acima

mostrada, ¢ dada pela seguinte equagao:

u(k) =-K(k)x(k). (4.74)
onde K(k) ¢ uma matriz variante no tempo, para um processo de controle de
tempo finito, ou seja, £ tem um intervalo de variagdo que vai de 0 (zero) até um
valor N finito, determinado. O projeto de sistemas de controle 6timo, baseado na
fungdo de custo quadratica, antes definida, aponta a determinagdo da matriz de
ganhos K(k). O objetivo do projeto que utiliza a funcdo custo quadratica, ¢ levar
qualquer estado inicial x(0) ao estado de equilibrio 0 (zero), ou tdo préximo
quanto possivel. Portanto para N finito, o sistema assim projetado, sera sempre

assintoticamente estavel, exceto para casos académicos muito especiais [1].
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Voltando a fun¢ao custo dada por (4.73), como ja foi analisado, ela
¢ util no caso em que o processo de controle ¢ de tempo finito, ou seja, k£ tem um

intervalo de variacao que vai de 0 (zero) até um valor N determinado.
O caso presente ¢ um problema de controle, onde o processo
continua sem limites, e, portanto, N —>o ¢ a solugdo do controle 6timo torna-se

uma solu¢do 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) devera tender ao estado de
o 1
equilibrio 0 (zero), e o termo EXT (0)Sx(0) =0, fazendo com que a fungdo custo

fique como representada pela seguinte equagao:

J= % S Ix" (K)Q x(k) +u” (F)Ru(k)]. (4.75)

Uma exigéncia importante para o projeto do regulador linear quadratico de tempo
infinito € que o sistema de malha fechada deve ser assintoticamente estavel.
Portanto, as seguintes condigdes, para o sistema modelado pela equagdo (4.72),

sdo requeridas:

1. O sistema deve ser completamente controldvel ou estabilizavel

por retroacao de estados, (condi¢do necessaria).

2. O sistema deve ser completamente observavel, (condicdo

suficiente).

Em relagdo ao ponto 1, a condigdo de controlabilidade ¢ um

requerimento mais importante do que o de estabilidade, devido a que um sistema
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incontrolavel pode sempre ser estabilizado, se estados incontrolaveis sdo estaveis.
Ainda, se os estados ndo sdo diretamente mensuraveis, o sistema deve ser

observavel.

Na (4.75), as matrizes de ponderacdo Q ¢ R sdo assumidas serem
diagonais. A fungdo custo, assim obtida, ¢ o somatdrio dos valores quadraticos
ponderados dos estados e do sinal de controle. Estes termos podem ser
interpretados como sendo a energia relacionada a cada varidvel de estado e a
energia do sinal de controle. Mediante a escolha adequada dos indices de
ponderagdo das matrizes Q e R, ¢ possivel 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 ¢ baseada
num processo iterativo [55][58], onde os primeiros valores de ponderagdo
escolhidos, foram os valores nominais das variaveis de estado, assim como das
acoes de controle. Logo, um refinamento destas ponderacdes foi realizado através
da observac¢ao do desempenho do sistema mediante a resposta transitdria frente a
variagdes em degrau de carga, assim como a configuragdo de pdlos de malha
fechada no “plano-z”, para uma variagdo da carga desde vazio a plena carga ¢ de

plena carga até a condi¢do de curto circuito.
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4.2.3.a  Obtencao dos ganhos de retroacdo para o servo de
corrente

Para o sistema dinamico com servo de corrente definido pela

equacdo (4.26) pode definir-se a seguinte fungdo de custo quadratica:

Ji== 2 [6" (0)Q; a(k)+w' (F)Rw(k)], (4.76)

1 00
2is
e, a lei de controle 6tima que minimiza “J; ” ¢ dada por (4.27). Sendo o sistema

totalmente controlavel, ¢ possivel calcular a matriz de ganhos discreta de regime

permanente K;, aplicando-se a técnica do regulador quadratico linear discreta.

Para obter a matriz Kiutilizou-se o algoritmo de célculo “digr” (Design linear-

quadratic state-feedback regulator for discrete-time plant) para projeto de
reguladores por retroacdo de estados linear-quadratico para plantas discretas,
desenvolvido no ambiente de simulagio Matlab®, o qual esta descrito pela

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

[K,,P,,e]=dlgr(G,H,Q,,R,). (4.77)
A fungdo dlgr retorna o valor da matriz de ganho de retroacdo de estados, a
solugdo P; da equacdo de Riccati discreta, associada a implementagdo do

controlador 6timo, dada por:

P =Q,+G"PG-G"PAR, +A"PH)'H"PG. (4.78)

Note-se que Ki ¢ obtida mediante P;, através da seguinte equacao:

K, =R, 'H"(P," +AR,"A")'G . (4.79)

A variavel “e”, fornece os autovalores de malha fechada.
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Basicamente, o processo para o calculo da matriz de ganho de
retroacdo resume-se na solucdo iterativa da equagdo (4.78), partindo-se de uma
condicdo inicial para P;, (geralmente ¢ a matriz nula, ou seja, P; = zeros (n, n),
onde n ¢ a ordem do sistema), até que a solucdo alcange um valor estavel, ou seja,
atinja o regime permanente. A matriz P;, assim obtida, possibilita o computo da

(4.79).

4.2.3.b  Obtencao dos ganhos de retroagdo para o servo de
tensdao

Para o sistema dindmico completo que inclui o servo de tensdo,
definido pela equacdo (4.63), pode definir-se a seguinte funcdo de custo

quadratica,

Jo=2 Y0 00, v, () +u, (IR u, () 4.80)

e a lei de controle 6tima que minimiza “J, ” é dada por (4.64). Sendo o sistema

totalmente controlavel, ¢ possivel calcular a matriz de ganhos discreta de regime

permanente K, aplicando-se a técnica do regulador quadratico linear discreta.

Igual ao servo de corrente, a matriz de ganhos de realimentagdo KV foi obtida

utilizando-se o algoritmo digr,

[K,,P,.e]l=dlqr(G,,H,,Q,.,R,), (4.81)

onde, P, =Q,+G,'"P.G,-G,'P.H (R,+H'"P.H)'H 'PG,.

¢ a solucdo da equacdo de Riccati para o sistema completo, e Kv ¢ obtida

mediante Py, através da seguinte equagao:
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K,=R,"H,"(P," +H R, 'H,")'G, . (4.82)

4.3 Analise da performance do controlador timo
LQR discreto

Nesta secdo, ¢ apresentada uma analise qualitativa suportada por
resultados de simulagdo matematica e experimentais para o inversor operando nos
modos de corrente e tensdo, onde as matrizes de ganhos de retroagdo sdo obtidas
mediante o projeto do dlgr de regime permanente para os trés filtros projetados no
Capitulo 3. E importante mostrar, em primeiro lugar, o impacto das variagdes nas
ponderagoes das matrizes de peso Q ¢ R na resposta transitoria e a configuragao
de polos do lago interno de corrente ¢ do lago externo de tensdo. A Figura 4.4(a),
apresenta o impacto de gs € gi; na resposta transitoria do lago interno de corrente
em condi¢do de curto-circuito. Observa-se que, com o aumento de gz € gig, S30
obtidas respostas rapidas ao preco de incrementar as oscilagdes. Esse
comportamento esta associado a uma mudanga na configuracdo dos polos de
malha fechada, para uma regido de reduzido amortecimento e freqiiéncias de
oscilagdes elevadas, como ¢ mostrado na Figura 4.5 e Figura 4.6. Por outro lado, a
Figura 4.4(b) mostra o efeito de se incrementar as ponderagdes relacionadas as
tensdes vq € vy, Na resposta transitoria ao degrau do lago externo de tensdo, o que
resulta em respostas transitorias rapidas. Observa-se, na Figura 4.7 ¢ Figura 4.8
que os polos se trasladam para regides menos amortecidas e a sensibilidade com a
variagdo de carga aumenta, quando as ponderagdes aumentam do valor nominal

da variavel até 1000 vezes o valor da mesma.
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-0.2 : : : -0.2 .
0 05 1 15 2 0 5 10
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(a) (b)

Figura 4.4 — (a) Resposta transitoria de iy e i, devido a um degrau na referéncia de
ig. (b) Resposta transitoria de vy € v, devido a um degrau na referéncia de vy. As
ponderag¢des variam em ambos os casos em 1 — 10 — 1000.

1 : . : .
-1 -0.5 0 0.5 1 -1 -0.5 0 0.5 1

Figura 4.5 — Configuragao de polos para Figura 4.6 — Configuragdo de polos para
o controlador de corrente com Filtro 1, o controlador de corrente com Filtro 1,
quando a carga varia desde a nominal quando a carga varia desde a nominal

(o) até o curto-circuito (X). (o) até o curto-circuito (X).
Qi=IeRi=1 Qi=diag[1 110001000111 1]R;=1
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1 _0'_5 0 0:5 1 -1 -0.5 0 0.5 1
Figura 4.7 — Configuracao de pdlos para Figura 4.8 — Configuragao de polos para

o controlador de tensdao com Filtro 1, o controlador de tensdao com Filtro 1,
quando a carga varia desde a nominal quando a carga varia desde a nominal
(o) avazio (X). Qy=1¢eR,=1 (o) avazio (X). Ry=1

Q,=diag[10001000 1 1111111]

Para definir, entdo, as matrizes de peso Q e R ¢ possivel a
utilizacao da resposta transitoria e a configuracao de polos de malha fechada no
plano-z. Se mais de um conjunto de matrizes {Q,R} resultam numa performance
similar do sistema, entdo o conjunto com a menor funcdo custo J ou as que
resultam em menores ganhos de retroacao, deverao ser escolhidas. Uma vez que
as matrizes de peso sao definidas, a matriz de ganho que minimiza a fungao custo
(4.76), (para o controlador de corrente), ou a (4.80), (para o controlador de

tensao), ¢ unicamente determinada.

4.3.1 Exemplos de projeto

A seguir, apresentam-se as configuragdes de poOlos de malha
fechada e respostas transitoria 6timas que resultam do processo iterativo de

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

para assegurar as seguintes condigoes:

(i)  Os polos de malha fechada situam-se numa regido bem amortecida
para toda a faixa de variacdo de carga, isto é, de vazio a carga nominal, quando o
sistema opera em modo de tensdo, e, de carga nominal a curto-circuito, quando

operando em modo corrente.
(i) A sensibilidade dos polos com a mudancga na carga ¢ limitada.

(iii) A resposta transitoria € rapida, ndo apresentando sobre-elevacdo ou

comportamento oscilatorio.

Vamos comparar a performance do controlador de corrente para os
trés filtros projetados. A configura¢dao de poélos de malha fechada da Figura 4.9 e
Figura 4.10 para os filtros 1 e 2 sdo similares, uma vez que eles possuem o0 mesmo
valor de indutor. Porém, a sensibilidade dos p6los com a variagdo 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 polos de
malha fechada tornam-se mais sensiveis que os do filtro 1 ¢ 2; como mostrado na
Figura 4.11. Uma analise similar pode ser realizada para o controlador de tensao,
dado que os polos de malha fechada apresentam um comportamento semelhante,
com excec¢do do filtro 3, o qual apresenta varios poélos 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 pélos de malha fechada do controlador de tensao

para os filtros 1, 2 e 3.
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1

Figura 4.9 — Configuracdo de p6los para o controlador de corrente com Filtro 1.
A resisténcia de carga varia desde o valor nominal (0) até curto-circuito (X).

J
v

Lo,

0.5 1

Figura 4.10 — Configuracdo de polos para o controlador de corrente com Filtro
2. A resisténcia de carga varia desde o valor nominal (0) até curto-circuito (X).
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Figura 4.11 — Configuracao de podlos para o controlador de corrente com Filtro
3. A resisténcia de carga varia desde o valor nominal (0) até curto-circuito (X).

1

Figura 4.12 — Configuracdo de polos para o controlador de tensdo com Filtro 1.
A carga varia desde a condi¢do a vazio (0) até o valor nominal (X).
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1 05 0 0.5 1

Figura 4.13 — Configuracao de poélos para o controlador de corrente com Filtro
2. A carga varia desde a condi¢do a vazio (0) até o valor nominal (X).

1

Figura 4.14 — Configuracdo de polos para o controlador de tensdo com Filtro 3.
A carga varia desde a condi¢do a vazio (0) até o valor nominal (X).
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Levando-se em conta que o modelo usado para o projeto nao ¢
exatamente igual ao sistema real, ¢ importante verificar a performance em malha

fechada através de resultados experimentais.

As figuras, na continua¢do, mostram as respostas transitorias
obtidas realizando uma mudanga no valor da referéncia para ambos os modos de
operagdo. 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 tensdo. Observa-se que as respostas transitorias sao bem
amortecidas como predito no projeto. Também se pode observar que para o caso
de filtro 3, aparece uma ondulagdo, propria 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 ¢ a metade do utilizado para os

filtros 1 e 2. Em todas as figuras as referéncias 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. =1/,/2 em eixos

dg e o periodo de amostragem ¢ T= 100 us.
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Figura 4.15 — Resultados experimentais. Transitorio nas correntes, iy € i, devido a
um degrau na referéncia. Filtro 1.
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Figura 4.16 — Resultados experimentais. Transitorio nas correntes, iy € i, devido a
um degrau na referéncia. Filtro 2.
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Figura 4.17 — Resultados experimentais. Transitorio nas correntes, iy € i, devido a
um degrau na referéncia. Filtro 3.
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Figura 4.18 — Resultados experimentais. Transitorio nas tensoes, v, € v, devido a
um degrau na referéncia. Filtro 1.
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Figura 4.19 — Resultados experimentais. Transitorio nas tensoes, v, € v, devido a
um degrau na referéncia. Filtro 2.
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Figura 4.20 — Resultados experimentais. Transitorio nas tensoes, vy € v, devido a
um degrau na referéncia. Filtro 3.
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4.4 Sumario

Neste capitulo, inicialmente, foi apresentado o modelo do
controlador utilizado no inversor PWM trifasico. Uma malha interna rapida para o
controle da corrente e uma malha externa para o controle da tensdo, utilizando-se
em ambos os casos, um servo controlador em eixos sincronos dg, sao propostos.
Além disso, o projeto em termos de retroagdo de estados deste controlador em

modo de corrente e modo de tensdo, foi apresentado.

Um procedimento sistematico para o calculo dos ganhos de
retroa¢do, utilizando-se a técnica de controle 6tima discreta do LQR, foi também
apresentada. Finalmente, aplicando-se o controlador proposto aos trés filtros
projetados no Capitulo 3, foi realizada uma analise de performance validada por
resultados de simulagdo e experimental. Os resultados experimentais apresentados
mostram resultados satisfatérios em quanto apresenta uma rapida resposta

transitoria e bem amortecida, em ambos os modos de operacgao.
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Capitulo 5

COMPENSADOR DA
SOBRECARGA DA ACAO
INTEGRAL

5.1 Introducao

Os métodos de projeto desenvolvidos até agora sdo baseados na
hipotese de que o processo pode ser descrito por um modelo linear. No entanto,
ndo linearidades estdo presentes, por exemplo, quando a atuag@o dos limitadores

de Norma,, os quais representam a limitagdo de tensdo e corrente do inversor.

As ndo linearidades se tornam importantes quando sdo realizadas grandes
mudangas 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 fun¢do do limitador, os
componentes do integrador do servo elevam-se indefinidamente devido a

acumulagao de erro.

Uma forma racional para solucionar o problema de saturagdo, pela
sobrecarga da acdo integral, ¢ utilizar uma teoria de projeto que leve em conta as
ndo linearidades como, por exemplo, a teoria de controle 6timo [51]. Mas o

método de projeto ¢ muito complicado e, além disso, a correspondente lei de
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controle ¢ complexa. No entanto, utilizando-se métodos heuristicos pode-se achar
uma solugdo pratica e simples. Alguns destes métodos sdo propostos em [33] e

[28].

5.1.1 Estratégia de compensacgdo da agdo integral de forma geral

Faremos, primeiro, uma andlise de modo geral para dar
entendimento ao problema, para, depois, propor uma solu¢do para cada um dos
servos adicionados na planta. Como proposto em [1], suponhamos que a dindmica

do controlador ¢ especificada pelo seguinte modelo de espago de estados:

x(k +1) = Fx(k) + Gy(k) (5.1)
u(k) = Cx(k) + Dy (k) . (5.2)

Uma representagdo simples deste controlador pode ser a seguinte:

(k)
y(k) ZIL@’ AN c, L0

(a) (b)

Figura 5.1 — Representacdo bésica do sistema de controle com e sem limitacao

Por simplicidade o comando ou referéncia ¢ desprezado. Se a
matriz F tem os autovalores fora do circulo unitario e as variaveis de controle
estdo saturadas, ocorrerda uma sobrecarga das acdes integrais. Assuma-se, por
exemplo, que a saida esta no seu limite e tem-se um erro de controle representado
por y(k). Os estados e os sinais de controle continuardo crescendo, embora o
processo esteja restringido devido a saturagdo. Para evitar esta dificuldade, deseja-

se que os estados da (5.1) assumam valores apropriados, quando as varidveis de
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controle saturam. Em controladores de processos convencionais, isto ¢ atingido,
introduzindo-se um modo especial de rastreamento, ou tracking mode, que
assegura que os estados do controlador se correspondem com o par entrada-saida
[u(k),y(k)] a cada periodo de amostragem. O projeto deste controlador, em modo
de rastreamento, ¢ formulado de forma similar a um sistema de controle com
observador de estados. No controlador definido por (5.1) e (5.2), ndo existe
observador de estados, portanto, para obter-se um controlador que evite o
problema da sobrecarga, a solugdo para o controlador com observador de estados,

pode ser utilizada.

Os sistemas de controle da Figura 5.1, (a) e (b), ttm a mesma
relagdo entrada-saida. Além disso, o sistema Cp ¢é estavel. Introduzindo a
saturagdo no lago de realimentacdo em (b), os estados do sistema Cg serdo sempre
limitados se y(k) e u(k) sdo limitados. O argumentado pode ser expresso

formalmente como segue:
Multiplicando a (5.2) por K e somando esta tltima a (5.1), tem-se,
x(k+1)=Fx(k)+Gy(k)+K[u(k)sat — Cx(k)-Dy(k)], (5.3)
reagrupando termos, tem-se:

x(k +1) = (F =KC)x(k) + (G - KD)y(k) + Ku(k)sat

x(k +1) = F,x(k) + Gy (k) + Ku(k)sat (5-4)

Se o sistema definido por (5.1) e (5.2) é observavel, a matriz K pode ser escolhida
de tal forma que a matriz Fy = F — KC possua os autovalores dentro do circulo

unitario. Observe-se que a equacdo dada por (5.4) ¢ analoga a obtida para uma
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planta com retroacdo de estados com observador [1]-[28], onde a matriz F,

representa a dindmica do observador.

Aplicando-se os mesmos argumentos para o controlador com observador de
estados, a lei de controle torna-se entdo a (5.4), onde a agdo de controle ¢ definida

COmo a seguir,

u(k)sat = sat[Cx(k) + Dy (k)], (5.5)

onde a funcao de saturagdo ¢ escolhida em funcao do tipo de atuador.

Fazendo uma analise da equagao (5.3), observa-se que, se o sistema
opera na regido linear, u(k)sat=Cx(k)+Dy(k), e, a (5.3) se transforma na
equacdo (5.1); em caso contrario, se u(k)sat#u(k), a diferenga dentro do

colchete d4 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 retroacao de estados com observador.

Para complementar a analise realizada, um diagrama de blocos
representativo do controlador com compensacdo da sobrecarga integral, ¢

mostrada na continuagao:

[ K |

X Je

y_(k) —PE |—+>i§ X(kﬂ)»El x(k)_ PIZ i u(k) f u(k)sa»t
F-KC

>0 |
Figura 5.2 — Diagrama de blocos do controlador que compensa a sobrecarga da
acdo integral
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5.2 Compensacao da sobrecarga da acio integral
para o servo de corrente

Os conceitos analisados na se¢do anterior serdo aplicados agora
para os controladores integrais adicionados na planta, e, nesta secdo, para o servo

integral de corrente.

O diagrama de blocos do servo, sem compensagdo ¢ desenhado a seguir:

Ud, l(k) + + i(k+1 i(k + k im(k
q Vi(k+1) =N vi(k) >l Kn i Udq(k) \@ Udql (»)

Limitador
Norma>

Servo de Corrente Koai
1

I\v (k)

Figura 5.3 — Diagrama do servo de corrente com o limitador de Norma, sem
compensador da sobrecarga do erro.

A equacao dinamica de estado do servo de corrente ¢ dada por
Vi(k+1) = v, (k) +uy, (k) —y, (k) (5.6)
a qual comparada com (5.1), tem-se que:

v,(k+)=x(k+1)
v,(k) = Fx(h) ,
Ui (k)—y,(k)=Gy(k)

onde a diferenga u,; (k) —y;(k) € o erro de controle, que para o modelo geral foi

definido como y(k). Além disso, observa-se que a matriz F = I;, e a matriz G = I;.
A equacdo da lei de controle gerada pelo servo &,

uy, (k) =K;;v; (k) - K,w(k). (5.7)

Definamos agora a a¢do de controle uqqiim(k), depois do limitador de Norma,:
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g1 (K) = limy . (5.8)
Este limitador se baseia na comparacdo da norma Euclidiana do vetor, resultante
das agdes de controle em questdo, com um valor que depende de se o projeto ¢é
realizado, ou ndo, com valores normalizados. Devido ao fato do projeto e as

variaveis estarem representados em p.u., para o caso em questdo o valor ¢é
1/42 =0,7071. Esse valor ¢ definido pela modulagdo space vector, o qual ¢ o

maximo valor que o vetor ugq(k) debe possuir para que o sistema opere na regiao

linear. Isto, explica-se em detalhe no Capitulo 6.

Entdo, se esse valor for superado, as magnitudes das ag¢des de controle sdo
divididas pela magnitude da norma Euclidiana, ficando assim, estas ultimas,
limitadas a valores seguros, os quais se encontram dentro de um circulo de radio

igual a 0,7071. A fun¢do de limitacao /imys € definida da seguinte forma:

u, (k
& se  |agy, (k) >1/‘/5
2
lim,., =] |["aa O] : (5.9)
ug, (k) se [lug, (6) <1/ﬁ
2
onde a norma Euclidiana da acao de controle é dada por:
U, (k)H2 = Jua (k) +u, (k) . (5.10)

Fazendo ugq(k) = wgqim(k), na equagdo (5.7), multiplicando ambos os lados por

K., e igualando a zero, tem-se:

Kscudqlim (k) - Ksc[KIiVi(k) - KZ]‘I’(k)] = O s (51 1)
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onde K, ¢ uma matriz 2 X 2. Somando o lado esquerdo da (5.11) a equacao (5.6),
tem-se a equagao de estado do compensador para o servo de corrente com modo

de rastreamento, ou seja:

Vil +1) = v (K) + 14 (6) =y (5) + K AUy () = [Ky v, () - KW ()]}, (5.12)
agrupando termos comuns, tem-se:

A\ (k + 1) = (Il - KscKli)Vi (k) + [udqi (k) -Yi (k)] + Kscudqlim (k) + KscKZill’(k) ’ (5 1 3)
onde, F,=(I, - K, K;) e G,=1I,.
O diagrama de blocos correspondente ao compensador da sobrecarga integral do

servo de corrente implementado ¢ representado a seguir:

K.
= vi(k) K, . Ugq(k “dqlinék)
Limitador
Normas
I — KeKii KZi
(k)
KscKZi W

Figura 5.4 — Diagrama do servo controlador de corrente modificado para
compensar a sobrecarga do integrador.

Note que, s ugq(k) = uaqim(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 Capitulo 3. A
Figura 5.5 mostra a componente da referéncia de corrente no eixo d antes do
limitador de Norma,. A Figura 5.6 mostra a mesma variavel, apds o limitador.

Entretanto, a Figura 5.7 apresenta o vetor do integrador do servo de tensdo.
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g1

6,67 7] udl WWWNNWWWMNW
5,331

2,67
1,33

0 85.3 171 256 341 427 512 597 683 768 853 939 1023
Amostras

Figura 5.5 — Resultado experimental. Referéncia de corrente u,; quando o inversor
operando em curto-circuito

1,671
1,33]

0,667

0,333 Ui

0 83,3 171 256 341 427 512 597 683 768 853 939 1023

Amostras

Figura 5.6 — Resultado experimental. Referéncia de corrente u,; quando o inversor
operando em curto-circuito

4,177
3,331

2,51 Y1y
1,67

0,833 ]

0 85,3 171 256 341 427 512 597 683 768 853 939 1023

Amostras

Figura 5.7 — Resultado experimental. Integrador v;, do servo de tensdo quando a
operagao em curto-circuito.
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Nos resultados experimentais apresentados para o compensador do servo de
corrente, observa-se a rapida resposta de atua¢do do compensador, para uma

condi¢do anormal como o curto-circuito, limitando a acdo integral.

5.3 Compensacao da sobrecarga da acao integral
para o servo de tensao

O tratamento da compensagdo da sobrecarga dos integradores no
servo de tensdo sera realizado de forma anéloga ao servo de corrente. O diagrama

do servo de tensdes sem compensacao da sobrecarga de erro e mostrado a seguir:

rk) + vy(k) +_ Uqgqi(k) Uggitim(K)
> K O P
Servo de Tensdo T L]i\r]nitador
orma,
Wk Kav
z e
v

Figura 5.8 — Diagrama do servo de tensdo com o limitador de Norma, sem
compensador da sobrecarga do erro.

A equacdo dindmica do servo de tensdo ¢ dada pela seguinte

equacdo de estados:

v.(k)y=v,(k=D+r,(k)-y, (k). (5.14)
Para simplificar a notacdo, denomina-se a diferenga da referéncia e o vetor de

saida, erro de controle de tensdo, dado por:

e (k)=r,(k)-y,(k). (5.15)

A equagdo do comando do servo de corrente ¢ dada por,

Uy () =K, v, (k) - K, v, (k). (5.16)
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Fazendo ugqi(k) = uaqiim(k), na equagdo (5.16), multiplicando ambos os lados por

Ky, onde Ky, ¢ uma matriz 2 X 2, e igualando a zero, tem-se:

studqilim (k) - st [Klvvv (k) - KZV\I’i (k)] = 0 s (5 1 7)

ou também,

st {udqilim (k) - [KlvVv (k) - KZV‘I’l(k)]} = 0 . (5 1 8)
Somando o lado esquerdo da (5.18) a equacdo (5.14) e substituindo (5.15) tem-se
a equacdo de estado do compensador para o servo de tensdo com modo de

rastreamento, ou seja:

Vv (k) = Vv (k - 1) + ev (k) + KSV {udqilim (k) - [KlvVv (k) - KZV\I’i (k)]} . (5 19)
Reordenando termos tem-se,
[Iv + stKIV ] VV (k) = Vv (k - 1) + ev (k) + studqilim (k) + KSVKZV\IIi (k) ’ (520)
ou de outra forma,
Vv (k) = [Iv + stKlv ]71[Vv (k - 1) + ev (k) + studqilim (k) + stKZV\IIi (k)] ° (521)
que € a equacao final para o servo de tensdo com compensacao de sobrecarga da

acao integral. O diagrama de blocos resultante ¢ mostrado a seguir:

Ks [«

rv(k) + ++ 1 Vv(k) + udqi(k) / lldqilim(k)
»O > > [Iv + stKlv] > Klv \J >

- AR A

(k) Servo de Tensdo Limitador
(k D Normay
Vv(k-
'l Koy
stKZV 1 1 kd l(k)

Figura 5.9 — Diagrama do servo controlador de tensdo com compensador para
sobrecarga do integrador.
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Logicamente, a matriz que pré-multiplica a expressao dentro do colchete deve ter
inversa e conferiu-se que a inversa da matriz existe para o caso em questdo. Além
disso, a equacdo (5.21) tem o inconveniente de que para poder obter vy(k), no
instante £ tem que conhecer-se o valor numérico no instante k de ugqiiim(k) € y(k),
o que resulta num lago algébrico entre estas varidveis, que deve ser resolvido
numericamente. Tem-se, portanto, a desvantagem de que o procedimento
numérico ndo convirja para o valor desejado, além do tempo necessario para
realizar o célculo. Para evitar este problema, tem-se que tomar os valores
anteriores de ugqiim(k) € Y(k), e, assim, pode-se escrever a equagdo de v,(k) da

seguinte forma: Reescrevendo a (5.18) para a amostra anterior, tem-se

st {udqilim (k - 1) - [KIVVV (k - 1) - KZV‘IIi (k - 1)]} =0 ’ (522)

somando a ultima a equagao (5.14), obtém-se,

v, (k) =v, (k=) +e, (k) + K {ugg, (k=D —[K;, v, (k=) -K,,p;(k=D]}  (5.23)
ou seja,

Vv (k) = [Iv - stKlv ]Vv (k - l) + ev (k) + studqilim (k - l) + KSVKZV‘IIi (k - 1) . (524)

O diagrama de blocos definitivo do compensador implementado resulta:

z"KSV
r(k) + + + vy(k) + _ uai(k) Va Ugqitim(K)
—O—> —» K, >
- + AR+ ! - A N
Limitador
yV(k) i Norma>
Z- [Iv - stKlv]
vy(k-1) K,
i(k
1K K] | Vi)

Figura 5.10 — Diagrama do servo controlador de tensao implementado, com
compensador para sobrecarga do integrador.
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O comando do servo de corrente, logo depois do limitador de Norma,, define-se

. . 7 9 .
pOr: Wi (K) = lim,, , onde “limay” €:

u, . (k
M) uy, (k)| >1/2/3
2
lim,, =1 || Wt O] : (5.25)
u,, (6) se  lug, (K <1/42/3
2

onde o valor de 1/2/3 =1,2247 surge da transformagao do sistema trifasico

para o sistema em eixos sincronos, onde 1 p.u. em abc corresponde a 1,2247 em

dq. A Norma,, do vetor ugqi(k), ¢ dada por, udqi(k)”z = \/udi (k) +u,, (k) .

A seguir, sdo apresentados resultados experimentais do conversor

operando em modo tensdo, utilizando o filtro 3 projetado no Capitulo 3.

A Figura 5.11, apresenta a tensdo v; do servo de tensdo quando
aplicada e logo retirada a tensdo V. do barramento CC. A Figura 5.12 mostra a

acdo de controle u, para as mesmas condi¢des anteriores.

0,851
0,751

L T I e
0,65
0,557
0,457
0,35
0,257
0,151

0,05 ] S PWWWW

-0,05

0 8,3 171 256 341 427 512 597 683 768 853 939 1023
Amostras

Figura 5.11 — Resultado experimental. Tensdo v; com o inversor operando em
modo tensdo, no instante em que ¢ ligado e desligado o barramento CC.
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0,833
0,667

0,51 U
0,333 1

0,167 4

0 853 171 256 341 427 512 597 683 768 853 030 1023
Amostras

Figura 5.12 — Resultado experimental. A¢ao de controle u,; com o inversor
operando em modo tensdo, no instante em que ¢ ligado e desligado o barramento
CC.

5.4 Sumario

Neste capitulo, um compensador da sobrecarga das ac¢des integrais
dos servos de corrente e tensdo foi apresentado. O processo de compensacdo foi
proposto como um modo especial de rastreamento que assegura que os estados do
controlador se correspondam a cada periodo de amostragem com o par entrada-
saida. 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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Capitulo 6

IMPLEMENTACAO COM O
DSP TMS320F241

6.1 Introducao

Com o intuito de validar o modelo discreto proposto, bem como o
procedimento de projeto desenvolvido estudado nos Capitulos 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, a elevada
performance apresentada no processamento de dados e do reduzido tempo de
amostragem, caracteristicas essenciais para implementagao de sistemas discretos;
e, em segundo lugar, porque ¢ um DSP otimizado para controle de processos, o
que permite substituir um hardware complexo de componentes discretos

(analdgicos e digitais) reduzindo custos.

Neste capitulo, apresenta-se uma descricdo da organizacdo do
algoritmo implementado e uma andlise de determinados blocos tratados como

sob-rotinas, os quais merecem uma analise em particular.
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6.2 Organizaciao do Algoritmo

O algoritmo de controle e comando consta de 4 modulos principais:
um modulo de inicializacdo, um moédulo de calibragdo, um modulo de interrupgao

¢ um moddulo ou loop de espera.

6.2.1 Modulo de Inicializacdo
Depois de um evento de reset, 0 mdédulo de inicializacdo realiza as

seguintes tarefas:

= Configuracdo da CPU: Registros de estado, watchdog, clock, estados
de espera de acesso as memorias, pinos de entrada-saida, gerenciador

de eventos, conversor analogico-digital;
- Inicializagdo das variaveis;

. Transferéncia das tabelas que serdo utilizadas no modulo de

interrup¢do, da memoria de programa para a memoria de dados.

6.2.2 Modulo de Calibracao

O objetivo deste modulo € obter o valor DC (de offset) de cada uma
das variaveis medidas, neste caso, as duas tensoes de linha e as duas correntes de
linha. Com os circuitos de medi¢do energizados, (antes do reset), e inibindo a
geracdo do PWM, se inicia a aquisi¢do dos valores DC (de offsef) de cada uma das
variaveis em questdo. Terminado esse processo, de aproximadamente 3 segundos,
calcula-se a média de cada medi¢do e o resultado armazenado corresponde ao

valor DC (de offset) procurado; o qual serd, logo apds, utilizado na adaptagdo das
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variaveis medidas no mddulo de interrupgdo. Esse procedimento permite o ajuste
do offset em campo, sem necessidade de realizar ajustes mediante potenciometros.
Uma vez armazenados os valores de offset, habilita-se a fungdo de PWM. Por
ultimo, seleciona-se e habilita-se a fonte de interrup¢do desejada, que
corresponde, no caso em questdo, a do contador 1, quando atingir o valor de

contagem maximo, ou seja, a metade do periodo de chaveamento (amostragem).

6.2.3 Modulo de Interrupgao

No moddulo de interrupcao realiza-se a amostragem das variaveis o
calculo das acdes de controle e implementacdo da modulagao SV. Esse modulo €
periodicamente computado de acordo com um valor fixo dado pelo T, A Figura
6.1, mostra o diagrama de fluxo do algoritmo e sua relagdo no tempo.

Modulo de
Inicializagdo

Modulo de
Calibragao

< | Modulode
«— Interrupcao
A Contador Interrupgdo do

Timer 1 Timer Periodo de Amostragem
T = 100ps

v

] 1 1 ]
i | T,/ \ Td | | t
=& | ~&C | & | TS |
i Inicializagdo e i Loop de Espera i Modulo de E Loop de Espera E
! Calibragio ! ! Interrupgdo ! !

Figura 6.1 — Fluxograma geral do algoritmo e desenvolvimento no tempo
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Amostragemdas
tensdes vy, Vp €
correntes i,, iy

v

Normalizag¢do e adaptacdo

das variaveis medidas ao
formato em ponto fixo

Apaga os flags de
interrupcdo e inhibe a
interrup¢do do Timer 1

¢ mostrada no diagrama de fluxo da Figura 6.2.

Acdes de controle

Uug € Ug.

(Normazv)2>0,5

Limitador de tensdo
Normaoy. Ug € uql'

NAO [«
Y

Transformacao das
tensdes de linha para
tensdes de fase.

Transformagdo das agdes
de controle de dg — of

Uy, uB.

v

Transformagdo de
abc — of

Vas VB, i(x’ lﬁ

v

Transformagdo de
off > dq
Va, Vq, id7 iq.

v

Servo de tensdo LQR
comcompensacao da
sobrecarga da agdo
integral. vi,, v2,.

v

Referencias do servo de

corrente. ug; € g;.

Y

v

Modulagdo PWM
“Space Vector”.

v

Habilita a Interrupgado
do Timer 1

Fimdo Mdédulo
de Interrupgao

Limitador de corrente
Normazi. tg;; € ug;.

Figura 6.2— Fluxograma do médulo de interrupgao.

Uma descri¢do detalhada dos eventos executados dentro do moédulo de interrupgao
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6.2.4 Modulo ou loop de Espera

Uma vez executado o modulo de interrupcao, retorna-se ao loop de
espera, onde, do tempo que resta até a proxima interrupgao, executa-se as

seguintes sob-rotinas:

= Célculo do servo LQR de corrente com compensagdo da sobrecarga da
acdo integral. Uma vez obtidos os valores dos integradores do servo
de corrente vi(k+1) e vy(k+1), que serdo utilizados no proximo
periodo de amostragem, sdo também atualizadas as varidveis

anteriores.

. Célculo do sen(6(kT)) e cos(0(kT)) a serem utilizados nas

transformagoes a3 - dg e dq - af.

Logo apds isto, tem-se tempo para realizar algum envio ou recepcao de dados para
ou desde o mundo externo, para monitorar variaveis e/ou modificar dados de
interes, através de uma interface homem-maquina. Nesta fase do estudo, isto ainda

ndo foi implementado.

No diagrama de fluxo da Figura 6.2, aparecem alguns blocos que merecem uma
explicagdo mais detalhada. Portanto, a seguir, descreveremos os blocos
relacionados a normalizacdo das variaveis, limitadores de corrente e tensdo de
norma euclidiana, modulagdo vetorial space vector e calculo do seno e coseno das

transformagoes de coordenadas.
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6.3 Normalizacao e adaptacao de variaveis

Antes de comecar a analise relacionada a normalizagdo e adaptacao
das varidveis para o formato bindrio em ponto fixo, ¢ necessaria uma breve

introduc¢do na representagdo de numeros em ponto fixo.

6.3.1 Representagdo de numeros em ponto fixo

Como ja foi comentado, anteriormente, uma das caracteristicas do
DSP utilizado ¢ que a unidade aritmético-logica da CPU trabalha com niimeros
em ponto fixo. Utilizando-se um ponto binario ficticio numa palavra representada
por bits, a parte da palavra, a direita do ponto, representa a parte fraciondria, e os
bits a esquerda do ponto, a parte inteira, onde o bit mais significativo ¢ utilizado
para determinar o sinal do nimero: “0” para niimeros positivos e “1” para
nimeros negativos, segundo a norma IEEE Standard 754, [2]. Um método
alternativo de representacdo de niimeros positivos e negativos, utilizado na
maioria dos processadores, ¢ o complemento de 2. Para uma palavra de 16 bits,

por exemplo, pode-se representar um niimero fracionario da seguinte forma:

| Inteiro | Fragdo |
bs [ b2 | by | bo lb-l b, |bs[ba|bs|bs|bs|bs|bog]|bio|b1i]|b.i2
Ponto
Binério

Figura 6.3 — Representag@o em ponto fixo de um numero fracionario numa
palavra de 16 bits. Formato Q5.

Com referéncia a palavra de 16 bits, mostrada na Figura 6.3, um numero N
qualquer pode ser representado em ponto fixo de uma forma geral, pela seguinte

formula:
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N=b,,2""+b, 2" +-4b,+b 27 +b 27 +---+b_ 2. (6.1)
Esta forma de representagdo de niimeros reais em formato de ponto fixo ¢
chamada tecnicamente de formato “Qy”, onde o subindice “k” representa os bits
da parte fracionaria [81]. O niimero de bits dedicados a parte fracionaria afeta a
precisdo do resultado, no entanto, a parte inteira afeta a faixa dindmica dos valores
que podem ser representados. Em geral, um ntimero representado por uma palavra
de “n” bits com um bit de sinal e “k” bits da parte fracionaria, encontra-se na faixa
entre [- (2" '=1)2%, 2" '=1)2"], inclusive; ¢ a precisdo deste niumero ¢
dada por 2. Por exemplo, no formato numérico Qy», 4 bits sio dedicadas a parte
inteira e 12 bits sdo dedicados a parte fracionaria. A precisdo deste formato ¢ de
272, ou seja, 0,00024414 ¢ os numeros assim representados se encontram na faixa

de [-7,99975; 7,99975].

Para representar um nimero fracionario ou inteiro num formato Qi determinado
simplesmente deve-se multiplicar o niimero por 2*. Por exemplo, a representacio

em Qp, do nimero w é: 3,14159 - 4096 ~ 12868.

Com relacdo as operagdes aritméticas, a adi¢do e subtragdo devem
ser realizadas no mesmo formato. Dois numeros somados em formato Q;, dao
como resultado um numero no mesmo formato. O mesmo acontece com a
subtracdo. A multiplicacdo pode ser realizada entre nimeros de diferentes
formatos. Em geral, a multiplicacdo de um nimero que se encontra em formato
Qx, por um outro nimero em formato Q,, resulta num nimero em formato Qyp.
Conclui-se que a representacdo em ponto fixo de numeros reais, apresenta uma

séria desvantagem, devido a faixa limitada na qual os numeros podem ser

102



representados, para uma palavra de cumprimento determinado. Portanto, uma
solucdo de compromisso entre faixa dindmica das varidveis representadas em
ponto fixo (parte inteira do nimero) e resolugdo das mesmas, (parte fracionaria),

deve ser considerada.

6.3.2 Adaptacdo dos valores medidos para sua representagdo
em p.u. dentro do DSP

O problema de escalonar as variaveis medidas se reduz a encontrar
um fator, que denominaremos Kpg, que realize a correspondéncia entre a
representacao bindria das variaveis (que vem da conversao analogica-digital) e sua
representacdo em ponto fixo Q. Esse fator associa-se ao modelo em p.u. € aos
ganhos dos mddulos de medicao. Para a representagdo em ponto fixo, optou-se
pelo formato Q;; que apresenta um bom compromisso entre faixa dinamica e

resolucao, como comentado anteriormente.

A representacdo grafica da Figura 6.4 mostra que os valores de
tensao medidos, que entram no circuito de medida, sdo afetados de um ganho
proprio do projeto deste circuito, K mais um valor DC de offset. Com isto, a faixa
de variagdo dos valores medidos tornam-se eletricamente compativeis com a
entrada do conversor analdgico-digital [0 a +5V]. Por sua vez, os valores na

entrada do AD [0 a 5V] correspondem aos valores binarios [0 a 1024].
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Tensdo de  Entrada do : Representagdo Representagdo Tensdo de Tensdo de linha
linha ADC l binaria binaria - offset  linha p.u. p.u.emQi2
- +622V - 5V : - 1024 - +512 - 2 8192 =

|
|
311V
- L [ —_ —_ - -
Vouss) 2,5V : 512 256 1 4096
|
- 0V : - 0V - 0 0 =+
: 12 i
|
- 622V -+ 0V : -+ 0 -+ 512 - 2 -8192 =+
Circuito de I

medicao

Figura 6.4 — Representagao grafica das escalas e obtengdo do fator Kyg.

Uma vez obtida as varidveis em formato binario, o valor de offset adicionado deve
ser subtraido, para assim, obter faixa de variacdo da variavel, desde o valor
maximo negativo até o valor maximo positivo. Portanto os valores binarios
correspondentes a os valores na entrada do AD vao de —512 a +512 (dentro do
DSP). Entdo, dada a representacdo binaria da variavel em questdo, pode obter-se o

fator de escala Ky, de tal forma que:

Ko - (6.2)

vabqulz = Vabibindrio

Sendo, v =512 ¢ Vo, = Vipmar Vi) 272 = (622/311)4096 = 8192,

ab _binario

entdo de (6.2) tem-se: Ky =Vou0. / Vb pingrio =10

Kypq pode também ser determinado a partir do valor base, ou seja:

Para Vhase: 311V o vab_bina’rio =256 e Vabqu]2 = (Vbase / Vbase)z12 =4096.

Entao, KbQ = VabpuQ,, / Vb binario = 16.
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O valor de Kyq depende principalmente do valor base escolhido para obter o
modelo em p.u. Se o valor base escolhido fosse o valor eficaz da tensdo de linha

Vab, OU S€ja, Viase =220V, 0 valor de Ky, obter-se-a da seguinte forma:

Tensdo de  Entrada do l Representagdo Representacdo Tensdo de Tensdo de linha
linha ADC : binaria binaria - offset  linha p.u. p-u.emQi2
-— +622V -— 5V : -~ 1024 - +512 - 2 8192 =

|
- 311V == 2,5V | - 512 - 256 -+ 141 4096 =+
|
-— 220V 4177V | -+ 362 -+ 181 - 1 4096 =+
(Vbase) :
-— 0V [ - 0V - 0 0 =
|
i 12 -
|
-— -622V - 0V : - 0 - -512 -_- 2 -8192 —-
Circuito de

. —~4——|—» DSP
medic¢do I

Figura 6.5 - Obtengdo do fator Ky para valor base diferente.

Com relagdo a Figura 6.5 tem-se:

Para Vbase =220V o vab_bina’rio =181 ¢ vabqulz = (I/base / I/base) 212 =4096.

Entdo, K /v =22,63. Note-se que, em ambos 0s casos

Q VabP”le

ab _binario
apresentados, o valor de Ky esta fora da faixa dinamica de Q;», deve, portanto

escolher-se um formato apropriado para esta constante.

A seguir, apresenta-se a rotina em linguagem assembly, que efetua a conversao do

valor bindrio da variavel obtido na conversao para o formato p.u. em Q:

3k 3k s sk sk sk ke s sk sk sk ke s sk sk sk sk s sk sk sk sk seosik sk sk seosk sk sk sk seosk sk sk sk seosk sk sk sk seosk sk sk sk seosk sk sk seosk sk sk sk sfeoskoske sk sk sk sk sl sk sk soskoske soskok skoskok skoskok

* Ganho do sensor diferencial de tensdo: Kt = 1/247 (V/V), Vbase =311V, Ibase =55 A
* Pbase por fase =5 kVA e Pbase total = 15 kVA. KbQ = 16 ou 4096 em Q.

sfe sk sie s sk st sk sfe she sk sie sk sk sk st sfe sk ske sk sk sk sk sk sk ske sk sk sk sk sk sk sk sk sie sk sk st sk sk sk sk sieosk sk sk sk sk sk ske sk sk sk sk sk sk sk sk skoske sk sk sk sk skeoste sk sk steoskeoskeoskoskokokokoskoskok

POINT BO ; Aponta a pagina da memoria de dados.

LACC vab ; Carrega no acumulador o valor binario da tenso de linha.
AND #3FFh ; Mascara os bits mais significativos do acumulador.

SUB vaboffset ; Subtrai o offset anteriormente obtido na calibragao.
SACL tmp ; Salva o resultado numa varidvel temporaria.
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SPM 3 ; Desloca o resultado da multiplicag@o 6 vezes para a direita.

LT tmp

MPY KbQ ; Constante de transformagdo em formato Q8.
PAC

SFR ; Desloca o acumulador 2 vezes para a direita.
SFR

SACL vab ; vab em formato p.u. Q12.

ste st sfe sfe sk sk sk sk st sk sfe sk sk sk sk sk ste sk sk sk sk sk sk st st sk sk sk sk sk sk ste sk sk sk sk sk sk sk ste sk sk sk sk sk sk sk st sk sk sk sk sk sk st st sk sk sk sk skoskoskokokokokokokokokokokokokok kel

Uma vez finalizada a conversao, o resultado ¢ 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 conversdo nos 16 bits mais significativos do acumulador. E assim que, na
terceira linha da rotina anterior, realiza-se uma operacdo logica AND com #3FFh

para manter sem alteracdo a representacdo bindria da varidvel em questao.

Como mencionado anteriormente, ¢ subtraido o offset para obter-se os valores
positivos e negativos da variavel, e este resultado ¢ armazenado num registro
temporario. Este valor ¢ multiplicado pelo fator Kyq para, desta forma obter-se o
valor da variavel p.u. em Qj,. Para o valor base dado, a operagdo realizada
realmente é: 256x(16x2*). Com as instrugdes SPM 3 e SFR, realiza-se um

g . . 8
deslocamento, a direita, de 8 vezes, o que corresponde a dividir o resultado por 2°.

6.4 Calculo do sen(9(kT)) e cos(0(kT))

A rotina em questdo se baseia num simples procedimento de
interpolagdo numérica de primeira ordem de valores de seno pré-calculados e
armazenados numa tabela. A tabela tem 256 valores da fungdo sen(e) p.u. em
formato Q;, para o angulo, variando de 0 a 360° e uma resolucao de 1,4°. A

interpolagdo ou aproximag¢do numérica de primeira ordem ¢ baseada no calculo do
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valor da fungdo para um ponto dado da mesma e do calculo da derivada da fungdo

no mesmo ponto. Ou seja, em termos gerais, com referéncia a Figura 6.6 tem-se:

A [t

-

ok L lik Dk t

Figura 6.6 — Aproximac¢ao numérica de primeira ordem

ft )= fU)+ f(t) @ty — L) - (6.3)

Aplicando-se o conceito anterior para a funcao seno (ou coseno) tem-se:

sen(0, () = sen(0,(1,,)) +sen'(0,(to,)) (s — Lo) (6.4)
, do, do,
onde: sen'(0,(t,.)) = cos(0,(y, ))E e = =, portanto (6.4) se reescreve da

seguinte forma:

sen(0, (2,,.)) = sen(0,(t,, ) +cos(0,(ty) o (t,, — t,,) (6.5)

e, finalmente,

sen(0, (1)) = sen(B,(t,,)) + cos(0, (1, ) [0, (2,) = 0y (2,)]- (6.6)
Para calcular o valor do cos(6x(%«)), a cada periodo de amostragem, aplica-se o

mesmo conceito. A equagdo final para o calculo fica:

cos(0, (¢,,)) = cos(0,(t,,)) —sen(®,(2,,)) [0,(#,)— 0,(Z,)] (6.7)

onde os valores de sen(0(tor)) € cos(0o(tor)) em (6.6) e (6.7) sdo obtidos da tabela.
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Os valores de 0, utilizados nas equacao (6.6) e (6.7), estdo representados em p.u.,
onde o O base ¢ igual a 2n. O valor do 6, é calculado a cada periodo de

amostragem da seguinte forma:

0,(t,0) = [ o)dr+ [ " o)t (6.8)

assumindo que ®(?) seja constante num periodo de amostragem, tem-se

["od=0,ty) ¢ [" o@di=0T, (6.9)

portanto, 0,(¢,,)=0,(t,,) + ®T . Dividindo ambos os termos da esquerda e direita
da tltima equagdo pelo 0 base, tem-se finalmente:
elpu(tlk): eOpu(tOk) + ffTa (610)

onde f, =w/2n, freqiéncia da fundamental da tensdo de saida e T € o periodo de
amostragem. Observa-se que a parcela f, T da equagdo (6.10) € o passo de

incremento para obter-se o valor de 0, no préximo periodo de amostragem, o que

depende da freqiiéncia de amostragem escolhida, assim como, da freqiiéncia da

UT, T .
tensdo de saida. Isto ¢, passo = % = # = Y =/, T, onde f, ¢ a freqiiéncia de
a f

amostragem. Para a implementacdo em questdo, T = 100us e f; = 60Hz, portanto

o passo = 0,006.

As tarefas que sdo executadas pela rotina de calculo do seno e do
coseno se resumem no fluxograma da Figura 6.7. Logo apo6s ¢ adicionado o

programa em linguagem assembly implementado no DSP.
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( Inicio '

h J

p.u com

NAO

Calcula teta; em

teta; > 1

aeq. (10)

SIM

teta; =0

-
-«

A J

Calcula o Index
para acessar a
tabela

Armazena

sen(0(kT)) obtido
da tabela

h J

Armazena cos(0(kT))
adicionando o
equivalente a 90° em
elementos da tabela

Calcula sen(0,(kT))
em p.u com a eq. (6)

Y
Calcula cos(0,(kT))
em p.u com a eq. (7)

\

Zera um Flag para que a
rotina seja executada s
uma vez por periodo, e

retorna ao loop de espera.

Figura 6.7 — Fluxograma para o calculo do sen(0(kT)) e cos(0(kT)).

s sk sk sk sk st sk s sk sk sk sk sk st sk s sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk st sk sk sk sk sk sk sk st sk sk sk sk sk sk sk st sk sk sk sk sk sk st sk sk s sk sk sk skoke sk sk ste sk sk st ste sk skeoske sk skoskoskoskoskoskoskok

* Sob-rotina:
sk

* Entrada:

* Saida:

; Constantes
passo

DPI
SIN_COS:

Célculo do seno e coseno de teta utilizando aproximagao numérica de

primeira ordem e tabela em memoria RAM.
teta em Q15, seno_teta0 e cos_teta0 em Q12.

seno_teta e coseno_teta em Q12.
sfe sk sk sk sk st sk sfe she sk sk sk sk sk sk she sk ske sk sk sk sk sk sk sk sie s sk sk sk sk sk sk sie sk sk st sk sk sk sk sieosk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk skoske sk sk sk sk st ste sk sk st skeoskeoskeoskokokokoskokosk

.set 197
.set 6

POINT B0
CLRC SXM
LACL tetal
ADD  #passo

; passo = T60Hz/Ts = f60*Ts.
; para Ts=100us — passo=0,006%2"15 =197 em Q15
; 2*pi em QO. tetabase=2*pi

; Inicia em zero. em Q15

;em Q15
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SACL
SUB
BCND

LACL
SACL
TETA NZ LACL
RPT
SFR
AND
SACL
ADD
SACL
MAR
NOP
NOP
LAR
LACL

NOP
SACL

LACL
ADD

AND
ADD

SACL
LAR
LACC

SACL

tetal ; teta(kT)pu=teta(k-1)T + passo. em Q15
#8000h ; teta(kT)pu - 32768. 32768 ¢ 1 em Q15
TETA_NZ,LEQ ; Quando tetal > 1.

; reseta-se o integrador e teta(kT)=0

#0
tetal ; tetal comega novamente em 0°.
tetal
#6
; Divide por 128 para obter o Index de acesso a tabela
#0ffth
Index ; Indexador em QO
#0300h ; Soma o indexador ao endereco inicial da tabela
tmp ; Armazena o endereco resultante num registro
; temporario.
* ARG ; Define 0 AR6 como registro auxiliar atual para
; enderegamento indireto.
; Prevé conflito no pipeline
ARG6,tmp ; Carrega o registro auxiliar AR6 com o endereco
; armazenado para enderecamento indireto da tabela.
* ; Carrega o acumulador com o valor da tabela.
; correspondente ao endereco apontado.
sin_teta0 ; Armazena o valor da tabela na variavel
; correspondente em Q12.
Index ; cos (teta) = sin(teta + 90°). 90° equivale a 256/4=64
; elementos da tabela.
#40h ; Adiciona-se 64 ao Index para direcionar na tabela o
; valor do cos_teta
#0fth
#0300h ; Soma o indexador resultante ao endereco inicial da
; tabela.
tmp ; Armazena o endereco resultante num registro
; temporario.
ARG6,tmp ; Carrega o registro auxiliar AR6 com o enderecgo
; armazenado.
* ; Carrega o acumulador com o valor da tabela
; correspondente ao endereco apontado.
cos_teta( ; Armazena o valor da tabela na variavel

; correspondente em Q12.

* Interpolag@o para obtengdo do seno_teta e cos_teta baseada no calculo do

* valor da fungdo num ponto da mesma e da derivada no mesmo ponto

*f(k+1)T=H(kT) + £ (kT)*[(k+1)T - kT], ou seja: sin(tetal )=sin(teta)+cos(teta)*(d(teta)/dt)*(t1-t)
* sin(tetal )=sin(teta) + cos(teta)*w*(t1-t). w*tl=tetal e w*t=teta

* gin_teta = sin_teta0 + cos_teta0*(tetal - teta)

* cos_teta = cos_teta0 - sen_teta0*(tetal - teta)

*sin_teta
LACL
SACL
LACL
SUB
SACL
SPM

LT

Index ; em QO
teta,7 ; Multiplica o indexador por 128 ¢ armazena em (Q15)
tetal ;em Q15
teta
tmp ; (tetal - teta) em Q15
1 ; Realiza 1 shift para esquerda no resultado da
; multiplicag@o.
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 tmpl ; cos_teta0*(tetal - teta)pu em Q12

SPM 0

LACC #DPI ; carrega tetabase=2*pi em QO

SACL tmp2 ; armazena em tmp2

LT tmp?2

MPY tmpl ; Resultado no PREG em Q12

PAC ; (2*pi)*[cos_teta0*(tetal - teta)] em Q12 no acum.

ADD  sin_teta0 ;em Q12

SACL sin_teta ; sin_teta0 + (2*pi)*[cos_teta0*(tetal - teta)] em Q12
Sk 3k sfe sie sk sk sk sfe sk sk sfe sk s sie sk sk sk sfeosie sk sk sk sk sie sk sk sfeosie sk sk sfeosie sk sk sfeosie sk sk sk sl sk sk skeosie sk sk skeosie sk sk sfeosie sk skeoskeoske sk skeosie sk sk sk skoskok skoskok skoskok
* cos_teta

SPM 1 ; Realiza 1 shift para esquerda no resultado da

; multiplicag@o.

LT sin_teta0 ;em Q12

MPY tmp ; Resultado no PREG em Q27

PAC ; Resultado na parte alta do acumulador em Q12

SACH tmpl ; sin_teta0*(tetal - teta)pu em Q12

SPM 0

LT tmp2 ; tetabase=2*pi em QO

MPY tmpl ; Resultado no PREG em Q12

PAC ; (2*pi)*[sin_tetaO*(tetal - teta)] em Q12

SACL temp3 ; (2*pi)*[sin_teta0*(tetal - teta)] em Q12

LACL cos_teta0 ;em Q12

SUB  temp3

SACL cos_teta ; cos_teta0 - (2*pi)*[sin_teta0*(tetal - teta)] em Q12

LACC #0h ; Seta o flag de retorno em zero para que

SACL FLAGSC ; a rotina seja executada s6 uma vez por periodo.

RET ; Retorna ao loop de espera.

st st sfe sfe sk sk sk sk st sk sfe sk sk sk sk sk ste sk sk sk sk sk sk st sk sk sk sk sk sk sk ste sk sk sk sk sk sk sk ste sk sk sk sk sk sk st ste sk sk sk sk sk st st sk sk sk sk skoskoskokokokokokokokokokok keokoko kel

6.5 Rotina do limitador de Norma,

O limitador de Norma, relaciona-se com a limitacdo da sobrecarga
das acdes integrais dos servos de corrente e tensdo, cujos conceitos ja foram
analisados no Capitulo 5. O limitador entra em a¢do quando o vetor de referéncia
das correntes uqqi(kT), que vem do servo de tensdo, supera o valor de 1,2247
(determinado pelas transformagdes), ou quando o vetor da acdo de controle
uq4q(kT), que vem do servo de corrente, supera o valor de 0,707 (determinado pela

estratégia de modulagdo space vector).
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Quando alguma dessas situagdes acontecerem, a magnitude do
vetor em questdo, deve ser limitada numa regido definida por um circulo, cujo
radio ¢ definido por algum dos valores predeterminados. Para isto, tem-se que
realizar a divisdo da magnitude do vetor pela magnitude da norma euclidiana do

mesmo, dada para o caso de uqqi(kT) por,

Norma,, = [u,(kT)* +u,, (kT)* . (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 divisdo da magnitude do vetor pela norma, devido aos valores obtidos
serem fracionarios. Para a solugdo deste problema, propde-se obter diretamente os
valores da inversa da norma, previamente calculados e dispostos numa tabela,
utilizando-se interpolagdo numérica de primeira ordem, de forma similar aquela

realizada para a obten¢do do seno e coseno na se¢ao anterior.

A Figura 6.8 representa, graficamente, a inversa da raiz quadrada
da Norma, em fungdo de seu argumento. Com base nesta lei de variagdo
desenvolveremos o algoritmo de interpolacdo. Para poder obter um valor da
Norma,, com boa aproximac¢do, uma primeira solu¢do ¢ gerar uma tabela com
uma consideravel quantidade de valores. Entretanto, existe uma limitagdo de
espaco em memoria RAM. Entdo, 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 inclinacdo da curva, onde para uma pequena diferenca entre um

valor de abscissa e outro, obtém-se uma grande diferenca nos valores de
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ordenadas. A primeira parte da tabela foi implementada com um passo de 1. Os 30
valores restantes estdo relacionados com a parte da curva de menor inclinagao,
onde a variagdo em ordenadas ¢ reduzida para uma variacdo importante em
abscissas, portanto, a segunda parte da tabela pode ter um passo que permita,
mediante o procedimento da interpolacdo, 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 resolucdo nos valores obtidos e a limitagdo nao se
realizaria corretamente. Estando o célculo das variaveis do controle em formato
Qo, 0 valor maximo da faixa dindmica é +64, portanto o maximo valor da faixa
elevado ao quadrado da 4096, que dividido por 30, d& um passo de 136,53.
Escolhe-se, entdo, um passo de 128, valor que permite realizar facilmente divisdes
ou multiplica¢des (mediante deslocamentos a direita e esquerda respectivamente)
no microprocessador. Além disso o valor méximo obtido 128 - 30 = 3840, menor
que 4096, limite da faixa dinamica. Observa-se que, para representar estes valores
em ponto fixo, a faixa dindmica tem que ser maior, utilizando-se o formato Q3
cuja faixa de variacdo ¢ de £4096. Por outro lado, como as grandezas obtidas da
inversa da Norma, sdo fracionarias e de pequeno valor, optou-se por representa-

las em formato Q,, para ndo perder resolucao.

Com relagdo aos valores da primeira parte da tabela, estes ndo superam a faixa
dindmica de Qo utilizada nas variaveis do controle, portanto, neste caso, manteve-

se o formato de Qg para os valores obtidos da inversa da Norma,.
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1.41 ; I !

—— 1/ Norma,

0,13

Figura 6.8 — Grafico que representa a varia¢do da inversa da Norma,

A seguir, descreve-se o procedimento de interpolacdo utilizado e,

logo apos, apresenta-se o fluxograma do algoritmo implementado no DSP.

Com base na Figura 6.9, deseja-se obter o valor da funcdo f (x) para um valor x

dado, conhecendo-se os valores x; € x, entre os quais encontra-se x.
Entdo, o valor procurado da fun¢do f(x) ¢ dado pela seguinte equagao:

J@ =)+ f () (x-x), (6.12)

e a derivada da fungdo em x; ¢ obtida na equagdo (6.13).
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S (x1)

f(0)-

T -----r-F--------zz=

-

=

X2 X

Figura 6.9 — Variagao da Norma, utilizada para mostrar o procedimento da
interpolacdo.

f’(xl)=M, (6.13)

(xz _x1)
onde a diferenca (x, — x;) 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 limitagao, no caso das referéncias das correntes u;
€ uy;, quando o valor da corrente medido ¢ igual a /x.., a grandeza, logo apos a

normaliza¢do, ¢ 1 p.u. Quando transformado para os sistemas de coordenadas of3
e dg, o valor correspondente ¢ de 1+‘/ 2/3 =1,2248. Portanto, se a Norma, do

vetor ugqi(AT) supera 1,2248, a rotina relacionada sera executada, e, apos a divisdo

de uqqi(kT) pela Norma,, o resultado tem-se que multiplicar por 1,2248.

De forma similar, acontece com as agdes de controle aplicadas na planta u, € u,,.
Quando o valor da tensdo de linha medida ¢ igual & Vj,., a grandeza, logo apds a

normalizacdo, ¢ 1 p.u. A diferenga, no caso das tensdes, reside na necessidade da
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magnitude do vetor ugq(kT) ter de manter-se dentro do circulo inscrito no
hexagono regular, formado pelos 6, dos 8 vetores basicos da modula¢do SV, cujo

radio de acordo com a transformagdo aff utilizada em (A.55), é igual a:
1+ﬁ =0,7071, valor limite de funcionamento na regido linear. Neste caso, apos

a divisdo de ugq(kT) pela Norma,, o resultado devera ser multiplicado por 0,7071.

A seguir, o fluxograma do algoritmo de limitacdo da Norma, do vetor de

referéncia do servo de corrente uqqi(AT) implementado no DSP ¢ mostrado.
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\
Calcula (NormaZi)2 |

2 2
ug +tug emQs

2,
(Normazi) €

maior a 30.5

Calcula o indexador de
acesso a tabela em Qo

Y

Soma o indexador ao

endereco de inicio da
tabela

| 4

1¥ enderego tabela =£(x1)

2% enderego tabela = f(x2)

Y

S = L(2) /ey 128 |

Calcula (I\Iormazi)2

2 2
ug +tug emQo

2,
(Normazi) ¢

maiora 1.5

fx)=1/ Norma>”

\
JE=fGe) +f Cer)(x - x1) I_>

Continua como
calculo das agdes de

controle u; e u,

Figura 6.10 — Primeira parte do fluxograma de calculo da Norma.
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Calcula o indexador de
acesso a tabela em Qo

Y

Soma o indexador ao

endereco de inicio da
tabela

\
17 endereco tabela =£(x1) |

2% endereco tabela = f(x2)

| 4
S ) =[1fe2) -f )] I

| 4
SE=f eyt Gen)x - x1) I

)r—

\4
Limita o vetor dentro de um
circulo unitario

Uqi * f(X) € g * f(x)

\ 4

Limita o vetor dentro de um
. . Armazena
circulo de radio 1,2247
Ugi] © Ugig
ug; * sqrt(1,5) e u,; x sqrt(1,5)

qi

Figura 6.11 — Segunda parte do fluxograma de calculo da Normas.

O fluxograma do algoritmo de limitagdo da Norma, do vetor da

acdo de controle ugq(kT) € andlogo ao anterior, com a diferenca de que, no
segundo bloco de decisdo, a comparagdo ¢ feita com 0,5 = (1 +ﬁ )* e, no final do
algoritmo, as agdes de controle uy € ug, aplicadas na planta, multiplicam-se por

1+ﬁ = 0,7071, armazenando-se as a¢des de controle limitadas ug € u,.
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6.6 Teoria e implementaciao da técnica de
modulacao vetorial space vector

6.6.1 Modulacdo space vector

A técnica de modulagdo do tipo space vector foi escolhida ao invés
da modulacdo PWM senoidal, pois essa flexibiliza a escolha das seqiiéncias de
chaveamento. Com relacdo a modulagio PWM senoidal, o PWM vetorial traz
importantes vantagens, como diminui¢do das perdas no chaveamento, reduzido
conteudo harmodnico nas tensdes de saida, permitindo o uso mais eficiente da

tensdo do barramento DC [3]-[9]-[50]-[67].

Para poder introduzir a anélise da técnica de modulacdo do tipo

space vector, uma breve descricdo de sistemas trifasicos sera realizada a seguir.

Como foi apresentado nos Capitulos 2 e 4, € necessario conhecer as
tensdes de fase aplicadas pelo inversor no filtro e a carga, para logo realizar as
transformagdes de coordenadas afy e dq. Seja entdo o inversor trifasico trés fios

considerado na figura abaixo:
T
1
2

) S S6

HCE R

N

_.I_
1l

Vdc

3 Z

Figura 6.12 — Inversor de tensdo PWM trifasico trés fios
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Entao, para obter o conjunto das tensdes de fase geradas pelo
inversor, medidas com relagdo ao ponto neutro “n” do filtro e a carga em conexao
“Y”, considera-se a carga e o filtro por fase, como sendo uma carga trifasica
arbitraria de impedancia Z equilibrada, alimentada por um sistema trifasico de
fontes balanceadas cujas magnitudes e formas de onda sdo determinadas pelas
tensoes PWM das pernas do inversor, geradas pela modulacdo. Para isto,

considere-se o seguinte circuito equivalente do inversor trifasico trés fios:

ulewm 1 .
an  E_—— ] [z ]
UdNpwm P .
N mn s —> D Z on
U3Npwm 3 ;
Jr * > 1 7

Figura 6.13 — Circuito equivalente do inversor trifasico trés fios, alimentando uma
carga equilibrada em conexao “Y”

Aplicando a lei de Kirchhoff das tensdes em cada rama do circuito

da Figura 6.13, tem-se o seguinte conjunto de equagdes

Vo = uNlpwm +le > Van = uNprm + ZlZ > Van = uN3PW’" +Zl3 ’ (614)
entdo,  3vy, = Uy H U pum T Unapum 2@ + 1, +1;). Aplicando a lei de
[({e-2]

Kirchhoff das correntes no né “n”, tem-se: i, + i, +i; =0, por tanto a ultima

equacdo resulta

3an = uNlpwm +uN2pwm +uN3pwm . (615)

Utilizando a equacdo (6.15), as tensdes de fase com relagdo ao

€6 .9

ponto “n” podem ser calculadas mediante as seguintes equagdes,
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v3n = an +u3prm == Z’llewm -

2 1 1
Vln = an +ulewm = 3 lewm - 3 2prm - 3 3prm
1 2 l
VZn = VNn +u2prm =7 3 lewm 3 2prm - 3 3prm . (616)
1 1
3 3

u2prm += 3 Z’lSprm

Os transistores de poténcia do inversor da Figura 6.12, sdo
comandados pelos sinais (5], S3, Ss) € seus complementos, (S2, S, Ss). Uma vez
que, as chaves de um mesmo brago sdo comandadas de forma complementar, tem-
se 2° = 8 combinagdes possiveis de tensdo produzida pelo inversor. As tensdes das
pernas, com relagdo ao ponto “N” (borne negativo do barramento CC), para cada
combinacdo das chaves, bem assim como as possiveis tensdes de fase com relagao
ao ponto “n”, aparecem na Tabela 6.1. Para obter as possiveis tensoes de fase vy,
Von € Vin, S€ substituem as tensdes das pernas correspondentes ao estados de
chaveamento em questdo, nas equacgodes (6.16). Cada combinagdo das chaves
define um “vetor de chaveamento”, e que, de uma forma geral, pode ser definido

pela equagdo (6.17), a qual relaciona-se com a transformac¢do de coordenadas do

sistema trifasico abc para o af3, [74].
(1)
VA — "2/3 Vd(, €J3 i= 1,...,6 (617)
0 i=0,7
A transformacdo utilizada, ¢ dada no Apéndice A. O resultado

desta transformacdo gera 6 vetores ndo nulos, cujos extremos sdo os vértices de

um hexagono regular, que possuem um angulo de defasagem, entre eles, de 60°,

com modulo igual a ‘/2/ 3 e dois vetores de mddulo zero, que correspondem as
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combinagdes das trés chaves superiores fechadas ou as trés chaves inferiores
fechadas.

TABELA 6.1— ESTADOS POSSIVEIS DE CHAVEAMENTO, TENSOES DAS PERNAS E
TENSOES DE FASE DO INVERSOR TRIFASICO TRES FIOS

Estados de Tensdes das Pernas Tensdes de Fase
Chaveamento
S S3 S's | uiNpwm | UoNpwm || UsNpwm | VaN Vin Van V3n
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
1 1 1 2
0 0 1 0 0 Vdc E Vdc - 5 Vdc - 5 Vdc 5 Vdc
1 1 2 1
0 1 0 0 Vdc 0 g Vdc - g Vdc E Vdc - 5 Vdc
2 2 1 1
0 1 1 0 Vdc Vdc g Vdc - g Vdc 3 Vdc 5 Vdc
1 2 1 1
1 0 0 Ve 0 0 E V.. g Vie | — g Vie | — g V.
2 1 2 1
1 0 1 Vdc 0 Vdc 5 Vdc E Vdc - g Vdc g VdC
2 1 1 2
1 1 0 Vac Vac 0 g Vdc 5 Vdc g Vdc - g Vdc
1 1 1 Vae Vae Ve Ve 0 0 0

O resultado desta transformagdo gera 6 vetores ndo nulos, cujos extremos sao os

vértices de um hexagono regular, que possuem um angulo de defasagem, entre
eles, de 60°, com moddulo igual a ‘/2/3 e dois vetores de mddulo zero, que

correspondem as combinagdes das trés chaves superiores fechadas ou as trés
chaves inferiores fechadas. Isto pode ser verificado com a equacdo (6.17). A
configuracdo dos vetores de chaveamento determina 6 setores diferentes entre

dois vetores adjacentes. Isto ¢ mostrado na Figura 6.14. As componentes o e 3 de
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cada um dos vetores de chaveamento basicos tomam os

Tabela 6.2 para cada uma das 8 combinagdes.

valores mostrados na

Figura 6.14 — Vetores de chaveamento basicos no sistema de coordenadas of3.

TABELA 6.2 — COMBINACOES POSSIVEIS DAS CHAVES E VETORES DE CHAVEAMENTO

BASICOS COM AS COMPONENTES NOS EIXOS of8.

S S5 Ss V.C V, Vi
0 0 0 Vo 0 0
1 0 0 Vi 273 0
1 1 0 Vs 1/,f6 1/42
0 1 0 Vs -1/,J6 1/2
0 1 1 2 -J2/3 0
0 0 1 Vs ~1/6 | -1/42
1 0 1 Ve 1/,f6 ~1/42
1 1 1 V; 0 0

O objetivo da técnica space vector € sintetizar, a cada instante de tempo, o

vetor de saida, aplicado na planta, que aqui chamaremos de Us, mediante a

combinagdo dos vetores de chaveamento basicos. Isto pode ser realizado, fazendo-

se com que, num periodo de chaveamento T, 0 valor médio da tensdo de saida

do inversor seja igual ao valor meio do vetor de tensdo Us, no mesmo periodo

[81], ou seja:
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1
T

1

[ OT"“‘”’ U (t)dr=

pwm pwm

(TV,+T,V..e0), (6.18)

onde, T; e T, sdo os respectivos tempos, nos quais os vetores de chaveamento V,
e V60 (ou Vxg0), correspondentes ao setor em que o vetor U se encontra, sdo
aplicados. Assumindo que as variagdes do vetor de tensdo U sdo despreziveis

dentro do periodo T, entdo a equagdo (6.18) transforma-se na seguinte:

1

U ()= - (TiV,+T,V,0) (6.19)

pwm

onde T,+T,<T,, . Portanto, ¢ importante que o periodo de chaveamento T,
seja pequeno em relagdo a variagao de Us.

O significado da equacdo (6.19) é que, em cada periodo T, 0
vetor de tensdo de saida U pode ser sintetizado, aplicando-se os vetores de
chaveamento adjacentes Vy e Vyi0 (0u Vigo), durante os tempos T; e To,
respectivamente. Um dos vetores nulos, Vy ou V7 necessitam ser aplicados ao
inversor pelo tempo de periodo restante, desde que a soma de T; e T, ¢ menor ou
igual a T,,,,,. Com isto, a equacdo (6.19) torna-se a equacao (6.20):

prmUs = TIVX +T2in60 +T0 (VO ou V7) H (620)

com isto, os tempos T, T, e Topodem ser calculados com as seguintes equagoes:

T -1
ST Ve Ve | U e T=ToTie T 6.21)
2

-1
onde: [Vx \'A 160} ¢ a matriz normalizada de decomposicdo do setor onde Us se

encontra. Por outro lado, o vetor de tensdo de saida U estd associado as tensoes
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trifasicas de saida desejadas, mapeadas no sistema de coordenadas af3. Portanto,
Us ¢ um vetor girante, com a freqiiéncia e magnitude correspondente as tensdes
(rms) de linha, obtidas na saida do inversor. Os lados do hexagono, definidos a
partir dos vetores de chaveamento, mostrado na Figura 6.14, sdo o lugar dos
valores maximos de U,. Entdo, para que o inversor opere na regido linear a

magnitude de U, tem-se que limitar, na regido dentro do circulo inscrito no

hexdgono, o que d& uma magnitude maxima para U de 1/ J2.

Correspondentemente, 0 maximo valor rms das tensdes de saida de linha e fase
sao V,, N2 e V. /6 , as quais, respectivamente, sao 2/‘/3 =1,15 vezes maior

que as tensdes da técnica PWM senoidal. Entdo, a tensdo do barramento CC,

necessaria para obter-se a tensdo de linha nominal, na saida, deve ser

I/dc :JEI}I

inha *
Seqiiéncia de chaveamento

A forma de aplicacdo dos vetores de chaveamento em um periodo de
chaveamento define a seqiiéncia de chaveamento. Como ja foi comentada antes,
uma caracteristica da modulagdo space vector € que esta apresenta menores perdas
de chaveamento. Isto s6 se consegue minimizando o nimero de comutagdes em
um periodo e assegurando que de um vetor de chaveamento para outro, somente

um braco do inversor comute.

Considerando isso, pode ser determinada a seguinte seqiiéncia de chaveamento

que resulta em um padrao PWM simétrico:

- Se o vetor U se encontra no setor 1, entre os vetores Vi € V,, tem-se;
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Vo ViV, V.V, V V.,V V V, V.V, V V.. (6.22)
onde a seqiiéncia comeca em sentido anti-horario de V, para V,.

- Quando o vetor passa para o setor 2, definido pelos vetores V, e V3, a

seqiiéncia implementada comeca em sentido horario de V; para V,, ou seja;

Vo ViV, VoV, V. V.V, V.V, V. V, V. V.. (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 comega a seqiiéncia.
O esquema de chaveamento proposto tem as seguintes caracteristicas:

i- Cada canal PWM chavea duas vezes por periodo, exceto quando a

razao ciclica é 0% ou 100%.

1i- Tem-se um ordenamento de chaveamento fixo entre os trés canais
PWM para cada setor.
11i- Cada periodo PWM comega e termina com o vetor V.
V; V,
(01 0)/ \\(1 10)
V4 /// (30 \\\ V1
(011) / 1,(100)
- \« > _
Vs " Vs
(001) ' (101)
Figura 6.15 — Esquema de chaveamento proposto indicando o sentido de inicio em
cada setor.
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O padrao PWM resultante num periodo de chaveamento para os setores 1 e 2, ¢

mostrado a seguir:

To/4: T2 To2 To/2 To/2 T2 | To/4

S

S3

S’

V() V1 V2 V7 V2 Vl VO
(000) (100) (110) (111)  (110) (100) (000)

<
<

»
L

prm

Figura 6.16 — Forma de onda do padrao PWM num periodo de chaveamento. O
vetor U encontra-se no setor 1.

To/d i T2 : To/2 To/2 T2 ¢ T2 ¢ Tyl
Si
A}
Ss
V() V3 Vz V7 V2 V3 VO
(000) (010) (110) (111)  (110) (010) (000)
< Towm >

Figura 6.17 — Forma de onda do padrdo PWM num periodo de chaveamento. O
vetor U encontra-se no setor 2.

Na Figura 6.18 sdo apresentadas as formas de onda experimentais do padrio
PWM, implementado em cada um dos setores junto com a seqiiéncia de

chaveamento correspondente.
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Us em setor 1 — V() V1 Vz V7 Vz V1 Vo

Usemsetor2-VyV3;V,V,V, V3V,

AL Frevprer eI

. 1

Usemsetor3—-VoV3: V4V, V4 V3V

Usemsetor4-Vy,VsV,V;,V, V5V,

A R

| MRS T

Usem setor 5—Vo Vs Ve V7 Vg V5 Vg

Usemsetor 6—-VyV VsV, Vs V1 V)

Figura 6.18 — Resultados Experimentais. Formas de onda experimentais do padrao
space vector, implementado em cada um dos setores, para o inversor funcionando
em malha aberta.
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6.6.2 Implementacdo no DSP

Nesta subse¢do, sera descrita a implementacdo da rotina de
modulagdo tipo space vector, acompanhada dos programas em linguagem-fonte

do DSP TMS320241. A rotina de modulagdo space vector divide-se em trés

partes:
1- Determinacao do setor do hexdgono, no qual U se encontra;
1i- Calculo dos tempos T, T, e Ty utilizando-se as equagdes (6.21);
1ii- Carga dos 3 comparadores de saida CMPRx, relacionados aos 3

canais PWM de saida.
Determinacao do setor

A localizagdo do setor baseia-se na localizagdo do vetor de saida
U, formado pelas componentes u, € ug, em relagdo as retas de pendente +60° e
—60°, que dividem os setores e o eixo de u,, que determina se o vetor se encontra
nos setores 1, 2, 3 ou 4, 5, 6, através do sinal de up. As retas que dividem os

setores sdo definidas por: u, ++/3u, =0 para a reta a —60°, e u, —\/5 u, =0 para

areta a +60°.

E importante aclarar que, por conveniéncia na programagao, os
setores foram numerados de 0 até 5 em vez de 1 até 6, como foi visto

anteriormente. Isso ¢ mostrado na Figura 6.19:
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Figura 6.19 — Determinag¢ao do setor.

A seguir, ¢ apresentado o codigo fonte em linguagem assembly da determinagdo

do setor. A documentacgao realizada, no mesmo, descreve de forma clara e sucinta

o algoritmo de determinacdo do setor, sem necessidade de um fluxograma

adicional.

3k 3k s s sk sk ke s sk sk sk sk s sk sk sk sk sk sk sk sk seosk sk sk seosk sk sk sk seosk sk sk sk seosk sk sk sk seosk sk sk seosk sk sk seosk sk sk i sfeosko sk sk sk sk sk sl sk sk sk sk soskok skoskok skoskok

* Determinagdo 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°
sk sk sfe st sk sk sk sfe st sk sk sk sk sk sk sk sk sl sk sk sk sk sfe sk sk sk sk sl st sk sk sk sfe st sk sk sk sfe sk sk sk sk sk sk sk sk sk sle sk sk sk sk sl st sk sk sk sfe st sk ske sk ke steoske st sk skeosteoske skeoskokeoskeokokoskoskok

LACC
SACL
SPM
LT
MPY
PAC
SACH
LACL
SUB
SACL
LACL
ADD
SACL

#sqrt3
tmp1
0
ualfa
tmp1

tmp2, 4

ubeta

tmp2

retap ; Calcula a reta de pendente positiva, +60°
tmp2

ubeta

retan ; Calcula a reta de pendente negativa, -60°
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TESTI

TEST2

SECTORI1

SECTORO

SECTOR2

TEST3

SECTOR3

TEST4

SECTORS

SECTOR4

END SECTOR

LACC
BCND

LACC
BCND

LACC
BCND

LACC
SACL

LACC
SACL

LACC
SACL

LACC
BCND

LACC
SACL

LACC
BCND

LACC
SACL

LACC
SACL

B

ubeta
TEST3, LT

retap
SECTORO, LT

retan
SECTOR2, LT

#1
SECTOR
END SECTOR

#0
SECTOR

END_SECTOR

#2
SECTOR

END SECTOR

retap
TEST4, LT

#
SECTOR
END_SECTOR

retan
SECTOR4, LT

#5
SECTOR
END_SECTOR

#4
SECTOR

END SECTOR

; Testa se ubeta ¢ menor do que zero. Se for

; verdadeiro pula para TEST3, se ndo for, continua.
; Se ubeta ¢ positivo, o vetor pode-se encontrar no
; Setor 0 ou no Setor 1 ou no Setor 2.

; Testa se o valor de retap ¢ menor do que zero. Se for
; verdadeiro, o vetor encontra-se no Setor 0 e pula para
; SECTORO. Em caso contrario continua.

; Testa se o valor de retan ¢ menor do que zero. Se for
; verdadeiro, o vetor encontra-se no Setor 2 e pula para
;: SECTOR2. Em caso contrario continua.

; Se o vetor ndo estiver no Setor 2, entdo se encontra
; no Setor 1.
; Armazena a variavel e pula para o final da rotina.

; Se 0 TEST1 for verdadeiro, entdo o vetor se encontra
; no Setor 0.
; Armazena a variavel e pula para o final da rotina.

; Se o TEST2 for verdadeiro, entdo o vetor se encontra
; no Setor 2.
; Armazena a variavel e pula para o final da rotina.

; 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 € menor do que zero.

; Se for verdadeiro, pula para TEST4, se ndo continua.

; Se retap for positivo, entdo o vetor encontra-se no
; Setor 3.
; Armazena a variavel e pula para o final da rotina.

; Se retap for negativo, entdo tem que se conferir o
; sinal de retan. Se retan for negativo, entdo o vetor
; encontra-se no Setor 4, se ndo continua.

; Se retan for positivo, entdo o vetor encontra-se no
; Setor 5.
; Armazena a variavel e pula para o final da rotina.

; Se 0 TEST4 for verdadeiro, entdo o vetor encontra-
; se no Setor 4.

; Armazena a variavel e pula para o final da rotina.

; Final da rotina de determinagdo do setor.

s sk sk sk sk ste sk sk sfe sk sk sk sk ste sk sk sk sk sk sk st st sk sk sk sk sl sk ste st sk sk sk sk sk sk ste sk sk sk sk sk sk ste sk sk sk sk sk st st sk sk sk sk sk skeosie sk sk ste sk ste st ste sk sk skeoskeoskoskoskoskoskoskokok
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Calculo dos tempos T, T, e Ty

Para o célculo dos tempos que determinam a duracao de aplicagao
dos vetores de chaveamento, sdo utilizadas as equagdes (6.21). Para obter os
valores de T; e T,, sd0 necessarias as matrizes de decomposi¢ao de cada setor. As
mesmas sdo matrizes de 2 X 2, cujos elementos sdo os elementos dos vetores
coluna do setor em questao, e a disposicdo dos mesmos depende do sentido em
que se inicia a seqiiéncia de chaveamento. A seguir, escrevem-se as matrizes para

cada setor. As componentes de cada vetor podem obter-se da Tabela 6.2.
- : 1,2247 -0,7071
Setor 0: M, =[V1 Vz} ouseja M, =
0 1,4142
- ) -1,2247 10,7071
Setor 1: M, :[V3 Vz} ouseja M, =
1,2247 0,7071

Setor2: M, =|V, V, ouseja M, =

r 1 0 1,4142
L | | -1,2247 -0,7071

Setor3: M, =|V, V, ouseja M, =
L i | —1,2247  0,7071

- 1! 0 —1,4142}

B : [-1,2247 -0,7071
Setor 4: M4=[V5 Vé} ouseja M, =
| 1,2247 -0,7071

-1
Setor 5: Msz[V1 Vé} ou seja Msz{

1,2247  0,7071
0 -1,4142

Logo apds, os elementos das matrizes sao representados em formato de ponto fixo

Q2. A seguir, apresentam-se as matrizes escritas em linguagem-fonte do DSP.
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2 sk sk sk sk st sk s sk sk sk sk sk st sk sk sk sk sk sk sk st sk s sk sk sk sk st sk sk sk sk sk sk sk st sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk skoke sk sk ste sk sk st ste sk sk sk sk sk sk skoskoskoskoskook

* Matrizes de Decomposicdo dos Setores que serdo carregadas, inicialmente, em memoria de

* programa e, logo ap0ds a incializag8o, sdo copiadas para memoria de dados.
sk sk sfe st sk sk sk sfe st sk sk sk sk sk sk sk sk sfe sk sk sk sk sk sk sk sk ke sl st sk sk sk sl st sk sk sk sl sk sk sk sk sl sk sk sk sk sl sk sk sk ke sl st sk sk sk ste st sk ske sk sk steoskeoste sk skeosteoske skeoskoke skeokokokoskok

.sect ".decmat" ; determina uma se¢@o na memoria de programa
decomp .word 5017 ;M11 inQ12 MO(Q12) C.C.W

.word  -2896 ;MI12 in Q12

word 0 ;M21 in Q12

.word 5793 :M22 in Q12

.word  -5017 ;MI1 inQ12 M1(Q12) CW

.word 2896 :M12 in Q12

.word 5017 :M21 in Q12

.word 2896 ;M22 in Q12

word 0 ;MI11 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 ;MI11 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 O :M21 in Q12

.word -5793 :M22 in Q12

sk sfe st sk she ste sk she sfe ke sie sfe sk sie sfe st sie she st sk she st ke ske sfe sk sie sfe sk sie she st sk ske st s ske st sk sie sfe sk sie sfe st sk she st s ske st sk sie sfe sk sie sfe st sk she sk ske ste sk she sk sl steosie sl sheskeoske sieske sk sk
Na continuagdo apresenta-se a rotina de calculo dos tempos:

sfe sk ske st sk st sk she she ske sk s sk st sk sfe she sk sie sk sk sk sk sfe sk ske sk sk sk sk sk she sk sk st sk sk sk she she sk sk st sk sk sk she sk sk sie sk sk sk sk sfe sk sk st sk sk sk sk sk sk st ste st steosteoskeskeoskeoskeskeoskoskoskoskosk

*T1 e T2 sdo calculados através do seguinte procedimento:

*[T1 T2]'= Tp*inversa[Vx Vx+60]*Us

*10.5*T1 0.5*%T2] = Tp *inversa[Vx Vx+60]*Us

*10.5*C1 0.5*%C2] = inversa[Vx Vxx60]*Uout = M(sector)*Us

*onde C1 =T1/Tp e C2=T2/Tp, sdo T1 e T2 normalizados.

* M(sector) = inverse of [Vx Vx+60] = matrizes de decomposi¢@o obtidas através da tabela.

* Us = [ualfa ubeta]'

*Tp =0.5*Tpwm

* Tpwm = Periodo PWM (2000 para 10kHz)

* Entradas: Numero do setor na variavel SECTOR, e matriz de decomposigdo relacionada.

* Saidas: cmp 1, cmp 2 e cmp 0. Valores de T1/2, T2/2 e T0/4 que sdo carregados nos

* comparadores de saida associados aos canais PWM.

sk sk sfe st sk sk sk sfe st sk sk sk she sk sk sk sk sfe sk sk sk sk sl st sk sk sk sk st sk sk sk sfe st sk sk sk sl sk sk sk sk sk sk sk sk sk sl sk sk sk ke sl st sk sk sk sl st sk ske sk ke ste sk st sk skeosteoske skeoskoke skeokokoskeskok
LACC #0294h ; endereco da primeira linha da tabela de

; decomposicdo de matrizes.
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ADD
SACL
MAR
LAR

* Calcula-se 0.5*C1 baseado em:

SECTOR,2

tmp ; Obtém-se o indexador da tabela.
* ARO ; em funcdo do setor.

ARO, tmp

0.5*C1 = ualfa*M(1,1) + ubeta*M(1,2)

LT *t ; Carrega a primeiro elemento da matriz. Q12
MPY  ualfa ; M(1,1)*ualfa. Produto em Q24.
PAC
SACH tmpl, 4 ; Resultado em Q12
LT *+
MPY  ubeta ; M(1,2)*ubeta. Produto em Q24.
PAC
SACH tmp2, 4 ; Resultado em Q12
LACC tmpl
ADD  tmp2
BGEZ cmpl big0 ; Se o valor obtido for menor do que zero
ZAC ; armazena zero em cmp_ 1. Se ndo, pula para
; empl_big0.
cmpl_big0 SACL tmp ; Armazena-se 0.5*C1 em Q12
LACC #Tp ; Tpem Q12
SACL tmpl
LT tmp
MPY tmpl
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 tmpl, 4
LT *+
MPY  ubeta ; M(2,2)*ubeta
PAC
SACH tmp2, 4
LACC tmpl
ADD  tmp2
BGEZ cmp2 big0 ; Se o valor obtido for menor do que zero
ZAC ; armazena zero em cmp_2. Se ndo, pula para
; emp2_big0.
cmp2_big0 SACL tmp ; 0.5%C2
LACC #Tp ; Tpem Q12
SACL tmpl
LT tmp
MPY tmpl
PAC
SACH cmp 2,4 ; T2/2 =0.5*C2*Tp em Q12
* Calcula-se 0.5*CO0*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 ndo, pula para

; emp0_big0.
cmp0_big0 SFR ; divide por 2
SACL cmp 0 ; T0/4 =0.25*CO0*Tp

sfe sk sie sk sk st sk she she sk sie sk sk sk sk sfe sk sk sk sk sk sk sk sk sk sie s sk sk sk sk sk sk sie sk sk st sk sk sk sk sieosk sk sk sk sk sk ske sk sk sk sk sk sk sk sk sk skoske sk sk st sk st st st sk st skeoskeoskeoskoskokokoskokok

Uma vez calculados os tempos, resta somente carregar estes valores
nos comparadores de saida do gerenciador de eventos (descrito no Capitulo 7)
CMPR1, CMPR2 e CMPR3. Cada comparador tem associado dois pinos
(complementados internamente) correspondentes aos PWM's 1 € 2,3 e 4,5¢ 6
respectivamente, que fornecem os pulsos que acionaram as respectivas chaves S e
Sh, S5 € S4, S5 e Se do inversor trifasico. A carga dos comparadores € realizada com
base nas tabelas cujos elementos sdo os registros, relacionados a CMPR1, CMPR2
e CMPR3, de accordo com a seqiiéncia de comutagdo dos canais PWM em cada
setor, obtida por observacdo da Figura 6.18. A primeira tabela possui o0s
comparadores relacionados aos canais que comutam primeiro, na ordem da

evolucao dos setores, isto €, de 0 a 5.

De forma similar, a segunda tabela ¢ 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 padrao PWM de

saida, mediante a carga dos comparadores, em linguagem-fonte do DSP:

st st sk sfe sk sk sk sk st sk sk sk sk sk sk sk ste sk sk sk sk sk sk st st sk sk sk sk sk sk ste sk sk sk sk sk sk sk ste sk sk sk sk sk sk ste st sk sk sk sk sk sk st sk sk sk sk sk skoskoskokokokokokokokokokokokokokokokok

* Tabela com os registros dos comparadores para os canais que comutam primeiro indexados pelo

* setor. Carregadas em memoria de programa.
2 sk sk sk sk st sk s sk sk sk sk sk st sk sk sk sk sk sk sk st sk s sk sk sk sk st sk sk sk sk sk sk sk st sk sk sk sk sk sk sk st sk sk sk sk sk sk st st sk sk sk sk sk skok sk sk ste sk sk st ste sk sk sk sk sk skoskoskoskoskoskok

.sect ".cmpf” ; Define uma se¢do em memoria de programa, onde serdao
; armazenadas as tabelas.
first .word CMPRI ; O enderego correspondente na memoria de dados é: #02Adh
.word CMPR2

.word CMPR2
.word CMPR3
.word CMPR3
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.word CMPRI1
sk sfe sk sk she sfe sk she sfe ke ske sfe sk sie sfe st sie she st sk she st ke ske sfe sk sie sfe st sie s ste sk ske st sk ske sfe ke sie sfe sk sie sfe st sk she st s ske st ke sie sfe st sie sfe st sl she sk sk ste sk she sk sfe steosie sfeosie seskeoske sieske skeskosk
* Tabela com os registros dos comparadores para os canais que comutam segundos indexados pelo

* setor. Carregadas em memoria de programa.
sfe sk sie sk sk st sk she she sk sie sk sk sk sk sfe sk sk sk sk sk sk sk sk sk sie s sk sk sk sk sk sk sie sk sk st sk sk sk sk sieosk sk sk sk sk sk ske sk sk sk sk sk sk sk sk sk skoske sk sk st sk st st st sk st skeoskeoskeoskoskokokoskokok

.sect ".cmps"
second .word CMPR2 ; O enderego correspondente na memoria de dados é: #02B4h
.word CMPRI
.word CMPR3
.word CMPR2
.word CMPRI
.word CMPR3

3k 3k s sk sk sk ke s sk sk sk sk ook sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk seosk sk s sk seosk sk s sk seosk sk sk sk s sk sk sk seosk sk sk seosk sk sk i sfeosko sk sk sk sk sk sl sk sk sk sk sk skoskok skoskok

* Tabela com os registros dos comparadores para os canais que comutam terceiros indexados pelo

* setor. Carregadas em memoria de programa.
sfe sk sie s sk st sk sk sfe sk sie sk sk sk sk sfe sk ske sk sk sk sk sk sfe sk sk s sk sk sk sk sk sk sie sk sk st sk sk sk skeosieosk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk skoske sk sk sk sk st st st sk steoskeoskeoskoskoskokokoskoskok

.sect ".cmpt"
third .word CMPR3 ; O enderego correspondente na memoria de dados é: #02BBh
.word CMPR3
.word CMPRI1
.word CMPRI1
.word CMPR2
.word CMPR2
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* Carga dos comparadores:
* Entradas: Numero de setor: Variavel SECTOR de 0-5.
*cmp_0=(0.25*C0*Tp), cmp_1 = (0.5*C1*Tp), cmp_2 = (0.5*C2*Tp)
* Saidas: Valores dos tempos carregados nos comparadores CMPR1, CMPR 2 ¢ CMPR 3.
sk sk sfe st sk sk sk sfe st sk sk sk she sk sk sk sk sfe sk sk sk sk sfe st sk sk sk sl st sk sk sk sfe sk sk sk sk sl st sk sk sk sk st sk sk sk sk sk sk sk ke sl st sk sk sk sl st sk ske sk sk steoske st sk skeosteoske stk skeokokoskeskok
LACC #02Adh ; Carrega no acumulador o endereco inicial
; da primeira tabela de registros de
; comparagao para obter o ponteiro de entrada

ADD SECTOR ; Soma o valor do setor
SACL first_tog ; Obtém-se o endereco do comparador
MAR * ARO ; relacionado ao canal que comuta primeiro.

LAR  ARO, first tog ; Carrega o endereco no registro auxiliar atual
; ARO, para enderegamento indireto.

LACL * ; Carrega o acumulador com o enderego
SACL first_tog ; apontado pelo ARO.
LAR  ARO, first_tog
LACL cmp 0
SACL *,0, AR1 ; Carrega o comparador indexado com T0/4.
LACC #02B4h ; Carrega no acumulador o endereco inicial

; da segunda tabela de registros de
ADD SECTOR ; comparagao para obter o ponteiro de entrada
SACL sec _tog ; Obtém-se o endereco do comparador

; relacionado ao canal que comuta segundo.
LAR ARl,sec tog ;Carrega o endereco no registro auxiliar atual
LACL * ; AR1, para enderegamento indireto.

SACL sec_tog
LAR  ARI, sec_tog

LACL cmp 0
ADD cmp 1 ;emp 0+cmp 1
SACL *,0, AR2 ; Carrega o comparador indexado com

; TO/4 +T1/2.
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LACC #02BBh

ADD SECTOR
SACL thrist_tog

LAR  AR2, thrist_tog
LACL *

SACL thrist_tog

LAR  AR?2, thrist tog

LACL cmp 0

ADD cmp 1

ADD cmp 2 ;emp O+cmp 1+cmp 2

SACL *,0, AR3 ; Carrega o comparador indexado com

; T0/4 +T1/2 +T2/2.

3k 3k s sk sk sk ke s sk sk sk sk ook sk sk sk sk sk sk sk sk sk sk seosk sk s sk seosk sk s sk seosk sk sk sk s sk sk sk seosk sk sk seosk sk sk i sfeosko sk sk sk sk sk sl sk sk sk sk sk skoskok skoskok

6.7 Sumario

Neste capitulo, foi apresentada uma descri¢do do algoritmo
principal, implementado no DSP, mediante o qual, foi validado o modelo da
planta proposto no Capitulo 2, assim como o projeto do filtro LC de saida e do

controlador descritos nos Capitulos 3 e 4.

A descricdio de algumas sub-rotinas especificas de relativa
importancia, como o célculo do seno e coseno das transformacdes, limitagdo de
Norma, e moduladogdo space vector, foram abordados com maior detalhes para

maior compreensao do leitor.
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Capitulo 7

RESULTADOS
EXPERIMENTAIS

Neste capitulo, serdo apresentados resultados experimentais
(adicionais aos apresentados no Capitulo 4) do protdtipo implementado, assim
como uma breve descricdo das caracteristicas do inversor utilizado e circuitos
adicionais de controle e medicao. Caracteristicas mais relevantes do DSP utilizado

serdo apresentadas.

7.1 Caracteristicas do prototipo utilizado

Para implementar o inversor PWM trifasico de 15kVA, foi
utilizado uma ponte trifasica montada pela empresa SEMIKRON com 6 IGBT’s
SKM 75GB de 75A de corrente de coletor e 1700V de tensdo coletor-emissor e
drivers SKHI 22. O esquema elétrico do driver, assim como o encapsulado, sdao

mostrados nas Figura 7.1 e Figura 7.2.

Para efetuar as medi¢des de corrente, foram utilizados sensores de
efeito Hall LA 100P de 100A de corrente nominal. Mediante dois amplificadores

operacionais realizou-se a adaptacao dos valores medidos aos valores de tensao
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compativel com o conversor analogico-digital do DSP. O circuito em questao ¢

mostrado na Figura 7.3.
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Figura 7.1 — Descrigao do circuito interno do driver SKHI 22
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Figura 7.2 — Da esquerda a direita, vistas inferior e superior do driver SKHI 22

Para realizar a medicdo das tensdes 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 tens@o com um ganho K, selecionado por jumpers segundo a

poténcia de projeto, o segundo amplificador, de ganho unitario, inverte o sinal da

primeira etapa. Dois medidores sdo realizados para as duas tensdes de linha,

utilizando-se um circuito integrado TL084. O esquematico do circuito é mostrado

na Figura 7.4.
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Figura 7.3 — Circuito de medida das correntes i, € i, utilizando-se o sensor de
efeito Hall LEM LA-100P
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7.2  Caracteristicas 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, sao dispositivos da
familia de processadores digitais ‘24x baseados na geracdo 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

avancados otimizados, para aplicagdes na eletronica de poténcia e controle.

A diferenca entre o ‘241 e o ‘243 est4 na possibilidade de este tltimo ser utilizado
como microcontrolador ou microprocessador. Quando configurado como
microprocessador, pode direcionar até 128 kbytes de memodria RAM externa com
a conseqiiente possibilidade de poder dispdr do barramento interno de dados e

enderecos da CPU. Como microcontrolador, ¢ exatamente igual ao ‘241.

Quanto as caracteristicas mais relevantes da CPU, a mesma ¢
concebida numa arquitetura Harvard com um barramento para processar as
instrugdes de programa e outro para os dados, o que permite que a maioria das
instrucdes sejam processadas num so ciclo de relégio de 50ns. Esta ¢ uma
caracteristica propria dos microprocessadores RISC, e vantajosa em relacdo aos
microprocessadores CISC, que utilizam a antiga arquitetura Von Neumann, com
s6 um barramento para dados e instru¢des. Possui um multiplicador, acumulador e

deslocador de 32 bits, e 7 registros auxiliares para enderecamento indireto.
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O mapa de memoria ¢ subdividido em trés partes: memoria de programa, memoria
de dados e dispositivos de entrada-saida. Tem 544 palavras de 16 bits, para dados
disponiveis numa memédria RAM de duplo acesso, dividida em dois blocos, ¢ 8
kbytes de 16 bits de memoria Flash EEPROM, para instrugdes de programa. Um
diagrama funcional de blocos da CPU e periféricos ¢ mostrado na Figura 7.5. Em
relacdo aos periféricos, possui um modulo gerenciador de eventos, que
providencia dois temporizadores de proposito geral de 16 bits com seis modos de
contagem configuraveis pelo usuario, trés unidades de comparacdo com tempo
morto configuravel, associado ao Timer 1, para geracdo de PWM simétrico e
assimétrico. Trés unidades de captura, das quais, duas possuem codificador de
quadratura de pulsos, permitem a leitura de pulsos provenientes de servos de
posicdo ou de medidores de velocidade digital, para aplicagdes em controle de

motores.

Além disso, o gerenciador de eventos possui uma maquina de estados que,
possibilita a implementacio de um padrdio PWM vetorial space vector,
predeterminado que permite reduzir significativamente o algoritmo e

conseqiientemente o tempo de execucao da rotina principal.

Uma vantagem importante da maquina de estados, reside em que
ela ndo utiliza a CPU entretanto a modulacao estd sendo realizada. Isso significa,

que durante esse tempo, pode ser realizada outra tarefa.

Um outro periférico muito importante em implementacdes de

sistemas discretos € o conversor analdgico-digital.

142



Data Bus

Flash DARAM DARAM
EEPROM Ba Bi/m2
Program Bus ¢ ¢ #
- Test! 7
| + | o Emulation [V !
Memaoryt ¢ I "Clux
Control Instruction cPU
—
Register
Inferrupls Program < .
L Controller Event
Imitialization Input
— ARAL Shifter Mulipliar Manager
+ Status/ Ganerals 2
Control ALU TREG Purpose M
Ragisters Tirmers
. - Awixili
- Ra =y II:W Acoumulator PREG ]
gistars Comparns
: N
Mermory Units
Mapped Clutpaut Product
Regisbers Shifter Shifter Capturel .
'y Fy Iy Quadratise -
Encoder
¥ ¥ ¥ Pulss (QEP)
[ 3
'y t__-mmm
L g
Clock Lo 118
3 Module
T'F243 anly [ M Y
L 28 inFa4i
¢ - ¥ Peripharal Bus
General- Smfla 10-Bit Sarial- Serial- Watehde
Interrupts Purpose g Peripheral Communications tehoog CAN Module
Resats 0 Pins 1o-Digital Interfacs Interface L
Conmeerter

$¢ %nl in %4 %2 %?

Figura 7.5 - Diagrama de blocos da CPU e periféricos.

Consiste em um conversor AD por aproximagdes sucessivas de
10bit, com 8 entradas analdgicas multiplexadas. O tempo méaximo para cada
conversao ¢ de 1us. Uma caracteristica importante deste modulo conversor ¢ que
possibilita realizar duas conversdes ao mesmo tempo, como se houvessem dois
conversores AD, o que ¢ chamado de pseudo-conversor. Quando configurado
deste modo, o tempo por cada duas conversdes ¢ de 1,7us. Um diagrama

simplificado deste modulo ¢ mostrado na Figura 7.6.
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Figura 7.6 - Modulo conversor analdgico-digital

Além dos periféricos mencionados, possui 32 pinos de entrada-
saida de proposito geral, compartilhados com outras fungdes. Trés modulos de
comunica¢do com o exterior, serial sincrona ou SPI, serial assincrona ou SCI, e

CAN ou “Controller Area Network”.

7.3 Resultados experimentais

Na continuagdo, s3o apresentados resultados das tensdes e

correntes trifasicas obtidas com o protdtipo antes descrito.
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Tek FI+TiH 25.0I(S/Es 3 Acqs
T
2 !

N wia

C ?] ]~ 700V Ch2 200mv  WM2.00ms ChiF ~ SOV
Ch3 100V

Figura 7.7 — Tensdes trifasicas de linha em operagao a vazio. L,=500uH e
C=T70uF. Escala vertical: 100V/div. Escala Horizontal: 2 ms/div.
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Figura 7.8 — Correntes de linha trifasicas operando em curto circuito. L,=500uH e
C=T0pF. Escala vertical: 20A/div. Escala Horizontal: 2 ms/div.
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k
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Ch3 2.00v [@@ 2.00V

Figura 7.9 — Tensdes de saida v, € vy € correntes i, € i, durante um transitorio de
vazio a curto-circuito. L,=500uH e C=70uF.

Tek STH 25.0k5/? 32 Acqs
T
E (]

o]

“ThZ 50,0V M2.00ms Ch1JF  20.7V

Figura 7.10 - Tensoes trifasicas de linha em operagdo a vazio. L,=250uH e
C=20uF. Escala vertical: 100V/div. Escala Horizontal: 2 ms/div.
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Figura 7.11 - Correntes de linha trifasicas operando em curto circuito. L,=250puH

e C=20uF. Escala vertical: 20A/div. Escala Horizontal: 2 ms/div.
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Figura 7.12 - Correntes i, € i) e tensdes de saida v, € v;. durante um transitério de
curto-circuito a vazio. L,=250uH e C=20pF.
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Nas Figura 7.9 e Figura 7.12, observa-se que durante o transitorio
da passagem de operagdo, de vazio a curto-circuito ou de curto-circuito a vazio,
respectivamente, aparecem umas oscilagdes devido ao repique da chave disjuntora

utilizada para emular o curto-circuito.

Por outro lado, nas Figura 7.8 e Figura 7.11, a ondulacdo de alta
freqliéncia nas correntes, ¢ pequena, devido a tensdo sobre os indutores ser

desprezivel quando a operagdo em curto-circuito.

As tensdes de saida apresentam, como esperado, uma reduzida taxa
de distor¢do harmonica, Figura 7.7 e Figura 7.10, mostrando que mesmo a vazio,
as formas de onda resultam bem amortecidas; o que fica em correlacdo com os

resultados experimentais obtidos no Capitulo 4.
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CONCLUSOES GERAIS

O presente trabalho contribui ao estudo de modelos de inversores
PWM e técnica de controle otima discreta, implementada em processadores

digitais de sinais de baixo custo.

No Capitulo 2, ¢ apresentado o modelo normalizado em eixos
sincronos dg do inversor PWM trifasico com filtro LC e carga. A normalizac¢do do
modelo ¢ realizada com o objetivo de limitar a faixa dinamica das varidveis para a
implementagdo em ponto fixo no DSP. O modelo exato discreto do inversor PWM
trifdsico em eixos sincronos dg, considerando-se o padrdo PWM a cada periodo de
amostragem, ¢ proposto. A equacdo de estado discreta do modelo em questdo ¢
obtida, mas a sua solu¢do ¢ dificultada pela ndo linearidade da agdo de controle
aplicada na planta. Finalmente, o modelo discreto simplificado do inversor PWM
mais filtro e carga, que utiliza o valor médio das a¢des de controle em eixos
sincronos ¢ definido. Além disso, o modelo leva em conta o tempo de execucao

requerido pela implementagdo digital.

No Capitulo 3, um procedimento de projeto adequado e sistematico
para o filtro trifasico LC de saida do inversor, ¢ proposto. Esse procedimento
permite obter os parametros do filtro, indutor e capacitor, com base numa taxa de
distor¢ao harmonica desejada da tensdo de saida e abacos normalizados do fator

de distorcdo de segunda ordem e ondulacdo de alta freqiiéncia da corrente no
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indutor. Além disso, a corrente de baixa freqiiéncia nos capacitores deve ser
considerada para ndo prejudicar o rendimento do sistema. Finalmente, o
procedimento de projeto foi aplicado, e obteve-se resultados satisfatorios pois os
trés filtros resultantes sdo de reduzido volume e custo, com percentagems de

ondulagdo de corrente de alta e baixa freqiiéncia aceitaveis.

Uma vez obtido o modelo discreto da planta e os pardmetros do
filtro LC de saida, o modelo e projeto do controlador em eixos sincronos dg ¢é
desenvolvido no Capitulo 4. Uma malha interna rdpida para o controle das
correntes e outra malha externa para controle das tensdes, ¢ 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 retroagdo de estados, o que facilita o projeto e a sua implementacao.
Para a determinacdo dos ganhos de retroagdo, optou-se por utilizar a técnica de
controle discreta do LQR. A mesma possibilita, mediante um procedimento
sistematico, a obten¢do dos ganhos de retroagdo 6timos para implementacao,
visando minimizar uma fun¢do custo associada a energia do sistema. Os
parametros do controlador obtidos com esse procedimento, garantem estabilidad
para a operagdo 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 Capitulo 3. Uma anélise comparativa com base em resultados de
simulacdo e experimentais, mostrou uma boa performance para os trés casos, com

respostas transitdrias rapidas, tempos reduzidos de acomodagao e erro de regime
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permanente nulo, atendendo as especificagdoes de desempenho de um inversor para

UPS.

Em sistemas de poténcia elevada, as operagdes anormais do
sistema, tais como curto-circuitos, sobrecargas momentaneas, ligamento ou
desligamentos bruscos, devem ser levadas em conta. Estes fenomenos resultam
em valores inadmisiveis das a¢des de controle, quando existem integradores no
controlador. Diante disso, no Capitulo 5 é proposto um compensador da
sobrecarga das agdes integrais dos servo controladores, o que possibilita que os
estados do controlador se correspondam com o par entrada-saida [u(k),y(k)], a
cada periodo de amostragem, permitindo uma transi¢do suave entre os diferentes
modos de operacdo. O controlador assim obtido é simples e ndo apresenta
dificuldade para sua implementacdo em forma discreta. Além disso, oferece

resultados satisfatérios sem prejudicar o desempenho do sistema.

Finalmente, a implementagdo do controlador proposto para validar
o modelo obtido no Capitulo 2, é descrita com detalhe no Capitulo 6. O algoritmo
em linguagem assembly (que abrange desde a calibrag@o dos circuitos de medigao
at¢é a modulacdo space vector, pasando pela amostragem das variaveis,
normalizacdo, e cdalculo do controlador em tempo real), ¢ implementado
totalmente num DSP de alta performance. Isso possibilitou a implementagdo do
controle de um inversor PWM trifdsico de 15kVA a uma freqiiéncia de
chaveamento (amostragem) de 10KHz, o que permitiu a obtencdo de filtros de
reduzido volume, além de, praticamente, eliminar o ruido audivel. Além disso, a

reducdo de circuitos, assim como os custos ligados a UPS sdo reduzidos
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significativamente. No Capitulo 7, caracteristicas principais do DSP utilizado,
assim como os circuitos associados aos medidores de tensdo e corrente, sdo
apresentadas. Por ultimo, sdo adicionados resultados experimentais das tensoes e
correntes trifdsicas para o inversor operando a vazio e curto-circuito,
respectivamente, bem como do transitorio, ocasionado quando o sistema pasa a
operar do modo de corrente para o modo de tensdo e vice-versa. Os resultados sdo
apresentados utilizando-se o Filtro 1 e o Filtro 3, nos quais observa-se que, para o
Filtro 3, a ondulagdo de corrente aparece um pouco maior, devido ao indutor ser a
metade do valor do indutor do Filtro 1. As tensdes de saida apresentam reduzida

THD, fixada como parametro no projeto do filtro pasa baixo.
Como sugestao para trabalhos futuros, citam-se os seguintes items:

1. Obtengdo de uma solugdo da equagdo linear discreta, que representa o
modelo discreto exato em eixos sincronos dg do inversor PWM
trifasico;

2. Estudo e implementacdo de um procedimento otimizado, para a
obtencdo das ponderagdes das matrizes de performance do controlador

discreto LQR, baseado nos critérios de projeto para sistemas MIMO;

3. Otimizacdo do procedimento de projeto de filtro LC de saida,

adicionando-se o projeto magnético adequado do nucleo do indutor.

4. Andlise da influéncia da resolucdo da quantizagdo em conversores
controlados digitalmente, levando em conta, a resolu¢do do ADC, do

PWM e das variaveis.
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Apéndice A

Obtencao da Equacao de
Estado do Filtro e a Carga em
coordenadas de eixos girantes
dq normalizada

Obtengdo da equacdo de estado da planta em
coordenadas abc.

A seguir, uma descricdo detalhada do procedimento matematico

para obter as equacdes de estado da planta em abc, sera realizada.

Baseado no circuito da Figura 2.1 pode considera-se o circuito
dado na Figura A.1 para assim, mediante a aplicagao das leis de Kirchhoff obter-
se as equacoes diferenciais de primeira ordem das tensdes e correntes associadas a

esse circuito. Note que o potencial do ponto “O” e o mesmo que o do ponto “n”.

—a_, a

*ian +
U12pwm G L, i, b Vab
2 — - =
b
U23pwm G L, e ¢ " . T Vbe
e
C C C
::Tvca T Ve T Ve,
n

Figura A.1 — Circuito equivalente trifasico utilizado para obter as equagdes que
modelam a planta
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Ainda, para facilitar a obtencdo das equacgdes colocaremos o circuito da

Figura A.1 da seguinte forma:

+ Via - §,

e Ve e e SN loa @_
U12pwm C_’) /I> f Vab
P ,._;_\KV\L;)Y; IL’ fob @—o 0]
U3pwm <+> /H> A vie
+ Ve - .

e loc
A . @_

Figura A.2 — Circuito equivalente utilizado para obter as equagdes da planta

Aplicando a lei de Kirchhoff das tensdes nas malhas I e II, obtém-se as seguintes

equacoes:
U2 pwm ~ Via ~Vab T Vb =0, (Al)
U3 pwm —VIb ~ Voe Ve = 0. (A2)
Da LKC no n6 2 se tem:
i, +i,+i,=0. (A.3)

Portanto, pode-se afirmar que:

di, di, di,

a

=0. A4
dt dt dt (A4)

Sendo v, = —L? (A.5), a queda de tensdo na indutancia do filtro, multiplicando-
t

se por L, cada termo da equagdo (A.4) obtém-se:

Vi ¥V TV =0. (A.6)

Da equacao (A.1), tem-se que:
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Via = u12pwm Vo TVips (A7)

ede (A.2),

Vib = u23pwm “Vpe T Ve (A8)

Agora, da equacao (A.6) tem-se:

Vie = 7Via " Vib - (A.9)

Substituindo-se esta ultima, em (A.8) tem-se,

Yspom Ve Via (A.10)

vV, =
Lb 2 2 2

a qual substituida em (A.7) nos da:

2 1 2 1

Vg =—Uu +—u el T A.ll
La 3 12 pwm 3 23 pwm 3 ab 3 bc ( )
Substituindo-se esta Gltima equacao em (A.10), obtém-se:
v —lu —lu —lv +lv (A.12)
Lb 3 23 pwm 3 12 pwm 3 bc 3 ab * .
Utilizando-se (A.9), obtém-se finalmente:
v ——lu —gu +lv +2v (A.13)
Le 3 12 pwm 3 23 pwm 3 ab 3 bc * .

Lembrando (A.5), as equagdes (A.11), (A.12) e (A.13) tomam a seguinte forma:

dl'a 2 1 2 1

dt = 3Tu12pwm +3Tu23pwm _3Tvab _3Tvbc (A14)

di,7 1 1 1 1

I = —3Tu12pwm +3T”23pwm +3Tvab _3Tvbc (A.15)

dl'C 1 2 1

dt :_IuUpwm_fuZ?vam +fvab+fvbc' (A16)
Por sua vez,
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Vab = VCa - VCb (§] Vbc = VCb - VCC . (A.17)

Substituindo nas equagdes (A.14), (A.15) e (A.16) nos termos correspondentes as

tensdes de linha, finalmente as equagdes procuradas ficam da seguinte forma:

i, —iu +Lu _2 Veu + ! Vep + ! v A.18
dt 3Lo 12 pwm 3Lo 23 pwm 3L0 Ca 3L0 Chb 3L0 Cc ( . )
%——Lu +Lu + ! Ve, — 2 Ve + ! 1% A.19
dt 3Lo 12 pwm 3L0 23 pwm 3L0 Ca 3Lo Cbh 3L0 Ce ( . )
di ——Lu —iu + ! Ve, + 1 Vep — v A.20
dt 3L0 12 pwm 3L0 23 pwm 3L0 Ca 3L0 Cb 3Lo Ce - ( . )

Observando-se a (A.1) e aplicando a lei das correntes de Kirchhoff nos nos a, b e

¢, tem-se as seguintes equagoes:

b =1y g (A21)

Iy = by = Loy (A.22)

i, =i.—1,.. (A.23)
Sendo i, = dstC (A.24), a corrente num capacitor do filtro, tem-se as

correspondentes expressdes das correntes dos capacitores, ou seja:

i, = % iy, = C% i, = C%, (A.25)
dt dt dt

substituindo as tltimas, nas equagdes (A.21), (A.22) e (A.23), obtém-se:

dve, 1, i

=l _loa A26
i C C (A.26)
Doy _ b o (A.27)
d C C '
Dee _le e (A.28)
dd C C '
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Obtidas as equagdes dindmicas de primeira ordem, que governam
as variagdes de corrente nos indutores e tensdo nos capacitores, pode-se obter a

equacdo de estado matricial da mesma, associado ao circuito da (A.1). Escolhendo

T
o vetor de estados como sendo [ia i, I, Ve, Vg \'/CC} , a equagdo de estado

resulta,
_0 0 0 - ! L] )
3L, 3L, 3L, 2 r 0 0
(i o2 v | 3L, 3L
z“ 000 5 3L, 3L, i 11 g g 8
b 1 L2 0| | s, 3, o
ol 000 3L, 3L, 3L | Y|4 1 2 [”IZPw}r —é o 0 |;
‘i(‘u l 0 0 0 0 0 Vea 3 L( 3 LU Uy pwm 0 ~ i 0 l.oc (A. 29)
Vb C Vb 0 0 C
[Vee] | 0 % 0 0 0 0 |[%] |0 o0 o o L
1 | 0 0 | L C|
00 — 0 0 0
L c i
ou de uma forma mais compacta:
x(t)=Ax(t)+Bu(t)+F w(?). (A.30)
0 0 0 2 1 1
3L, 3L, 3L,
0 0 0 12 1
3L, 3L, 3L,
0 0 0 31L 31L _3i
Onde, A= 1 ? ? ? (A.31)
— 0 0 0 0 0
C
1
0 — 0 0 0 0
C
1
0 0 — 0 0 0
- C -
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21 [0 0 0]

3L, 3L

R SO
3L 3L 0 0 0

B=| 1 2| e F=|-¢ 0 0] (A.32)

3L, 3L, 0 1 0
0 0 c
0 0 0o o L

0 0 | i C.

sdo as matrizes associadas a equagdo dinamica linear invariante no tempo (A.30).

Ainda, u(?) e w(?) sdo os vetores de acdo de controle e disturbios, os quais foram

T T
ja definidos como: u(z) =[u12pwm u23pwm} e w(t):[ioa i, ioc} .

A seguir, sera derivada a equagao de estado para o caso onde a carga ¢

representada por uma resisténcia, como mostra a Figura A.3.

+ Ve - la loa + VRe -
 YY YN ’ ° >
U12pwm C) I f Vab III
+ Vip = lp iob + Vrp =
1 VYL —> —N N NP 0
U23pwm C) /H> f Ve /ID
+ Vie - i Toc + Vpe -
L 7V Y YN > I > NANAN

Figura A.3 — Circuito equivalente considerando-se a carga com resisténcias
Aplicando-se a lei de Kirchhoff das tensdes nas malhas III e IV tem-se:
Vap =Vra Vo =0, (A.33)

Vie =Vpy + Ve =0. (A.34)

A lei das correntes de Kirchhoff, no n6 “O”, fornece a seguinte equacao:
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i, +i,+i, =0. (A.35)
Sendo o valor da resisténcia igual a “R”, e dividindo cada termo da equagao

(A.35) por R, obtém-se:

Vea T Vo + Ve = 0. (A.36)

Das equagdes (A.33) e (A.34) tem-se:

Vea =Vab T VR > (A.37)
va = vbc' + ch . (A38)

Da (A.36) tem-se:
Vre = "Vra ~Vrp - (A.39)

Substituindo-se a tltima equacgao na (A.38) obtém-se:

Vap =R (A.40)

Substituindo-se a tltima equacao na (A.37), obtém-se:

2 1

Vira ngab +§Vbc. (A41)
Substituindo (A.41) na (A.40), obtém-se:
Vep = =,y v (A.42)
Rb 3 ab 3 bc * .
Da equacao (A.39), tem-se que:
1 2
VRC = _gvab _gvbc ’ (A43)

sendo v, = iy R, as equagoes (A.41), (A.42) e (A.43) ficam da seguinte forma:

. 2 1
1, =3—Rvab +3—RVbC , (A44)
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1 1

iob =—3—Rvab +3—vac, (A45)
oo 1, 2
Le = 3R Vab 3R Vie - (A46)

Utilizando-se as relacdes dadas em (A.17), obtém-se as correntes em funcao das

tensdes nos capacitores, escolhidas como variaveis de estado.

Ou seja,
i = Ve, 5 e 3 Vel (A47)
Ly = —%va, +%va, —%v&, (A.48)
i, = —%vax —%v@ +%v&. (A.49)

Agora, levando-se em conta as expressdes (A.21), (A.22) e (A.23) e lembrando
que as correntes nos capacitores estdo dadas pela equacoes em (A.25), tem-se que

as equacoes diferenciais de primeira ordem das tensdes nos capacitores ficam da

seguinte forma:

o 2 | |

2 + A.50
Yea =T 3RC Ve T3RC Y TIRC Ve (A-50)
o | 2 1
Voo = é T3RC " T3RC Ve T3RC Ve (A5
o 1 1 2

=<1 + — . A.52
Vee = T3RC " T3RC VY T3RC ( )

Devido as equagdes diferenciais de primeira ordem das correntes nos indutores,
serem as mesmas encontradas para o caso onde as cargas sao fontes de correntes
alternadas; portanto sdo validas as equagdes (A.18), (A.19) e (A.20), que junto as

equacdes (A.50), (A.51) e (A.52) geram a nova equagdo de estado da planta,

considerando-se as cargas como resisténcias puras.
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Ou seja,

o 0o o -2 L 1] ) .
3L, 3L, 3L, 21
[ ia 1 0 0 0 L _i L [ i i 3L, 3L,
: 3L, 3L, 3L, ; 1 1
» 1 1 2\ "] s, 3L,
i 0o 0 0 — — || i 0 o Alu,
< = 3L, 3L, 3Ll |y 12 1R (A 53
‘-)Ca l 0 0 _ 2 1 l vCa a I B f u23pwm
Vep C 3RC  3RC  3RC ||V 0 0
‘}Cc 0 l 0 l - 2 l VC(J 0
- C 3RC 3RC  3RC |- -~
0 o L 1 12 L 0 i
i C 3RC 3RC 3RC |

Onde a matriz A, torna-se,

0 0 0 2 1 1
3L, 3L, 3L,
0 0 . 12 1
3L, 3L, 3L
0 0 0 32 32 _3i
A= | . ) S L - (A.54)
C 3RC  3RC  3RC
0 1 0 12 1
C 3RC 3RC  3RC
0 0 1 | 12
I C 3RC 3RC  3RC|

Obtengdo da equacgdo de estado da planta em
coordenadas de eixos girantes dgq.

Com o intuito de achar as equacdes diferenciais de primeira ordem
em coordenadas de eixos girantes dg, ¢ bom que se obtenha uma matriz de
transformagdo que transforme o sistema em abc para dg, passando por uma
transformagdo prévia para eixos estacionarios of3. A transformagdo do sistema
trifasico para o sistema de coordenadas off permite desacoplar o mesmo,

transformando-o em um sistema bifasico, onde as componentes de tensdo geradas
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estdo defasadas 90°. Isto faz com que a mudanca de uma grandeza ndo afete a

outra. A transformagao em questdo € ortogonal, ¢ ¢ dada por:

UJ[\)|»—~

(A.55)

|
[\
W | —

|
|

Entretanto, a transforma¢do do sistema de coordenadas af3 em o
sistema de eixos girantes dg, converte o mesmo em dois circuitos acoplados de

grandezas continuas e a transformagao ¢ realizada pela seguinte matriz:

T,,(8(2) = (A.56)

cos(6(z))  sen(6(2))
—sen(0(1))  cos(8(2)) |
Mediante as transformacdes (A.55) e (A.56), pode obter-se a matriz que
transforma diretamente o sistema trifdsico para o sistema de eixos girantes dg,

como mostrado a seguir. A transformagdo do sistema trifasico para o sistema em

o} € dada por:

v > 1 _l _l Va
H S (857
P 0o X N2,
2 2

Transformando o sistema em coordenadas a3 para o sistema de coordenadas dg

tem-se,

Vg | | cos(6())  sen(8(9)) || v,
[vq]_[sen(e(t)) cos(@(z))ﬂvﬁ}’ (A.58)

0 que resulta na seguinte equagdo, que transforma o sistema trifdsico abc em o

sistema de coordenadas de eixos girantes dg:

169



_ (A.59)

6 2 6 2 6
[v d] gcos(e(t)) [gsen(e(t))-écos(e(t))] —[gsen(e(t))+£cos(6(t))] Va

Vb
—@sen(e(t)) [@cos(@(t))+§sen(9(t))] —[gcos(e(t))—gsen(e(t))] Ve
Agora, considerando-se que a soma vetorial das trés tensdes de fase, geradas por

um inversor trifasico trés fios, ¢ sempre igual a zero, tem-se:

v,+v,+v,=0  pode-se escrever v.=—v —v,, (A.60)
substituindo v. na equacao (A.59), obtém-se a transformacdo utilizada para
converter o sistema trifasico abc em o sistema de eixos girantes dq:

6 2
[g cos(8(2)) + £ sen(0(1))]  [/2 sen(6(¢))]

2

Kahcqu (e(t)) = (A61)
6
[ y6

2
Y sen(0(¢)) + g cos(0(2))] [\/5 cos(0(2))]
Obteremos, em primeiro lugar, as componentes em dg das

correntes. Para isso, reescreve-se as equagoes (A.14), (A.15) y (A.16) em forma

matricial, ou seja,

1
|
I

2 1 2 1
i 3003 303
: 1 1 1 u12pwm 1 1 vab
A P hl +| = —-= . A.62
;b Lo 3 3 |:u23pwm :| 3 3 |:Vbc :| ( )
: 2 12

3 3 3 3

Para aplicar a transformacao (A.61), tem-se que obter as componentes de fase das
variaveis medidas, o que ¢ possivel mediante a relagdo que existe entre as tensoes

de linha e fase. Considerando-se (A.60), tal relacdo ¢ dada por (A.63),
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v, | [ 1 =1 0]y,

vi. |=| 0 1 =1{|v |, (A.63)
0 I 1 1}fv

c

e a transformagdo de grandezas de linha para grandezas de fase ¢ obtida como:

1
I

2 11
va 3 3 3 vab
v, |= . v (A.64)
’ 33 3|l '
v [N
3 3 3

L

Por observacdo da equacdao (A.62) e (A.64), tem-se a equagdo procurada em

funcao das grandezas de fase, ou seja:

la 1 ulewm - Va
lb = L_ uZprm - Vb 4 (A65)
i ? 0

c

onde o subindice “N”, é o potencial negativo do barramento C.C.

Sendo que a tensao de fase v, € linearmente dependente das outras duas e igual a

zero, tem-se,

l:a :L ulewm _va (A 66)
l:b L() uZprm - vb '

Agora, as componentes de corrente em dq estdo dadas pela seguinte equacao:

{z.d } =K e 4q (0(0)) t} : (A.67)

q

Substituindo-se a matriz transformagdo dada por (A.61) em (A.67), e reordenando

termos, tem-se:
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i, = [\/_ cos(0(2))+-~— \/_ sen(0(2))]i, + [\/5 sen(0(2))]i,
(A.68)
i, =[- \/_ ~—sen(0(¢)) +-— \/_ cos(0(2))]i, + [\/5 cos(0(2))]i,

Para obter-se as equacdes dindmicas das correntes do filtro e carga em dg, tem-se

que derivar a (A.67) com relagdo ao tempo. Sendo que 0(7)=wt, e 0(f) =

[?}:Kabc_dq (G(t))t:“} + K e _gq (0(0)) t} (A.69)

onde a derivada da matriz transformacao ¢ dada por,

[- f sen(B(1)) + = [ cos(8(1)]  [/2 cos(0(1))]

K e aq (0()) =0 (A.70)
- [@ cos((2)) + g sen(0(1))]  -[y/2 sen(0(1))]
Substituindo-se (A.70), (A.61) e (A.66) em (A.69), tem-se:
I 6
[l:d} [- \/_ ~—sen(0(¢2)) +— \/_ cos(6(1))] [\/E cos(0(2))] |:iaj|
: |TO | F
g \/26 cos(0(2)) + \/25 sen(0(¢))] - [\/5 sen(0(7))] K
(A.71)
6 2
. [\/2_ cos(0(2)) + \/2_ sen(0(7))] [\/5 sen(0()] | | [ulewm _ Va:l
- fsen(e(t)) + f cos(8(1)] [y2cos(@(r]| oL

Por observagdo da (A.68), (A.71) pode ser reescrita da seguinte forma:

i i 1w, —v
Sl=l e (A.72)
I, —0I, L |u,—v,

De forma andloga deduziremos as equagdes dinamicas das tensdes do filtro e

carga em dgq.
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Reescrevendo as equagdes (A.26), (A.27) e (A.28) em forma matricial, tem-se:

.a 1 ‘a '00
‘fb :E l‘b _l‘ob . (A.73)
VC l(‘, - ZOC

Reescrevendo-se a mesma equagdo para as variaveis medidas i, € ip, € sendo que i,

¢ linearmente dependente das outras duas, tem-se,

‘.}a 1 ia - ioa A 74

v, | Cliy—iy,| (A.79)
As componentes das tensdes em dg das tensdes do sistema trifasico estdo dadas
por:

\ 7 \%
|: }:Kabc—dq (e(t))|: a:| . (A75)
v 1%

q b

Portanto, substituindo-se a matriz de transformacao dada por (A.61), tem-se:

v, = [@ cos(0(2)) + gsen(e(t))]va + [\/5 sen(0(2))]v,

(A.76)
v, =[—§ sen(0(7)) + g cos(0(2))]v, + [\/5 cos(0(2))]v,
Derivando com relagdo ao tempo a equagdo (A.75), tem-se:
v, | . v v
|: . }:Kabc—dq (e(t))|: a:| + Kabc—dq (e(t))|: .a:| . (A77)
v, Vv, Vv,

Substituindo-se as matrizes correspondentes a (A.70), (A.61) e (A.74), tem-se:
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v, Yy

6 2
[‘;d] [- g sen(0(z)) + g cos(0(2))] [\/5 cos(0(2))] {V }
=0 1+
- [@ cos(6(1)) + % sen(6(0))] - [\/5 sen(6(2))]

. (AT8)

+

6 2
[gcos(eamgsen(e(m] [2sen(®(r)] | | [ ]

Iy =Ly

[- g sen(0(1)) + % cos(0(1)]  [y/2 cos(8(2))] ¢

Reescrevendo-se a ultima em fungdo de (A.76), tem-se finalmente a expressao da

equacdo das componentes em dq das tensdes:

vy ov 1|1y~ 1o
. ={ q}+—-. o (A.79)
v, —ov, | C|i,—1,

Finalmente, pode-se escrever a equacgdo dinamica de estado, linear invariante no

tempo completa, do filtro e a carga, em coordenadas de eixos girantes dg:

1 — —_
0 o — 0 0 0 L
. ¢ C
Va 1 || Ve 1
. o 0 0 — 0 0 0 ——1r.
v, _ cllv, N u, N C o
il |1 0 0 oll i 1 0 14 0 0llis]| (A80)
i L, i L,
! 1 ’ 1
0 — -0 0 0 — 0 0
i L, | L] L ]

2

ou de uma forma mais compacta: X, (¢) = A X4, (1) + By 0, (1) + Fy Wy, (), onde,

0 o L+ o 0 0 ]
¢ C
~o 0 0 % 0 0 0 _L
Aw=| By, =| | F,, = Cl. (a81)
_1 —® 0 0 1 0 0
L Lo B L Lo_ - -
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Normalizagdo da equacdo de estado de eixos girantes dq
do filtro e a carga

A seguir, a equacdo de estado (A.30) sera normalizada. O
problema sera abordado em forma vetorial devido ao fato do sistema ser

multivariavel.

Em geral, pode dizer-se que, sendo o vetor de estado dado por,

T
XZ[XI X, Xy e xn} , (A.82)

define-se o vetor de estado “normalizado” dividindo-se cada variavel de estado
pelo respectivo “valor base”, ou seja:

T
x =l B N (A.83)
X

base

base base

Onde Xp € um valor relacionado a grandezas conhecidas. Se for corrente

Xbase = Ibase e caso for tensaO, Xbase = Vbase-

Mediante a definicdo de vetor de estado normalizado, ¢ possivel achar uma
transformagdo linear que represente a normalizacdo apresentada por (A.83). A
transformagdo ¢ dada por uma matriz aqui definida como “T,”. O vetor de estado

normalizado x, fica definido da seguinte forma:

x, =T, .x, (A.84)

onde Ty, ¢ dada por (A.85):
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! 0 0 0 0

base

0 ! 0 0 0

base
1
T=| 0 0 o 0 | (A.85)

base

0 0 0 0 !

base

De forma andloga a o que foi realizado para as variaveis de estado, pode-se

e 9 (13 9

normalizar o vetor da a¢do de controle “u” e o vetor de disturbios “w”, ou seja:

u, = — W, =—— A.86
nX nX' ()

base base

Aplicando-se os conceitos, vistos acima, normalizaremos a equacdo de estados

para uma planta definida por:

X(t) = Ax(¢) + Bu(?) + Fw(?). (A.87)

A equacao de estado normalizada fica da seguinte forma:

X (1)=T, (1), (A.88)

entao,

X, ()=T,Ax(¢) + T, Bu(t) + T, Fw(?) . (A.89)

Sendo: x(¢) = T,f1 x,®), uw@®=X,, u@ e wir=X,, w,(),tem-se:

ase

X, ()=T,AT, ' x, () + T,BX, u () +T,FX, w,(). (A.90)

ase un

Obtém-se, dessa forma, as matrizes normalizadas da planta, definidas a seguir:

A =T, AT~ B,=T,BX, F,=T,FX, (A.91)

ase ase *

Obtém-se, finalmente, a equacao de estados normalizada, reescrevendo-se (A.90):
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X, (=A%, () + B, u, () + F, w, (1) .

(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 transformagao linear ¢ dada por,

LI
base
0o L
base
0 0
T, =
0 0
0 0
0 0
portanto a matriz A, fica,
0 0 0
0 0 0
0 0 0
A =
" 1
base 0 0
Vbase C
1
0 base O
Vbase C
1
0 0 base
L Vbase C

e as matrizes B, e Fy, ficam da seguinte forma:

0 0 0 0
0 0 0 0
IL 0 0 0
e : (A.93)
0o — 0 0
I/base
0 0 ! 0
vause
0 0 0 L
base
2 Vbase Vbase Vbase |
3Lolbase 3Lolbase 3L01base
Vbaxe 2 Vbaxe Vbase
3Lolbase 3Lolbase 3L01base
Vbase Vbase 2’ Vbase
3Lolbase 3Lolbase 3L01base (A94)
0 0 0
0 0 0
0 0 0
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2 Vbase Vbase
3Lnlbase 3Lo[baxe
_ I/vbase Vbase
3Lolbase 3Lolbase
_ I/base _ 2 I/base
B — 3L01base 3L()1base
0 0
0 0
0 0

A seguir, o modelo normalizado

0 0
0 0
0 0
_ I base O
I/base C
O _ ] base
I/base C
0 0

base

base

C

. (A.95)

sera transformado em coordenadas dg.

Transformando-se (A.92) para o sistema de coordenadas a3 e o sistema resultante

para eixos sincronos dgq, obtém-se as seguintes matrizes normalizadas da equagdo

de estado:
0
-0
Adqn - I/bme
] baseLo
0
0 0
0 0
I/base
qun - IbaseLo
0 I/base
I baseLo

base

base™~o

dgn —

I base 0
I/basec
0 1 base
I/basec
0 ®
- 0
] base 0
I/base C
0 base
I/basec
0 0
0 0

(A.96)

(A.97)

De uma forma compacta a equacdo (A.80), normalizada, pode ser escrita da

seguinte forma: Xy., (1) = A 440 Xgqn (1) + BagaWaqn (1) + Fyga Wqn (1) -
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Apéndice B

Matrizes G, Hy e H; da
equacio de estado discreta do
filtro e carga

Discretizag¢do da equagdo de espago de estado de tempo
continuo

Faremos uma rapida revisdo da solugdo da equacdo de espaco de
estado no tempo continuo, para assim facilitar a compreensdo na abordagem do
problema em questdo. Suponhamos um sistema LIT, cuja equagdo de estado de

tempo continuo ¢ dada por:
x(¢) = Ax(¢)+Bu(z), (B.1)
onde x(7) ¢ o vetor de estado de dimensao », u(?) o vetor de entrada de dimensao 7,

A, uma matriz constante # X n ¢ B uma matriz constante 7 X r.

A solugdo da equacao de estado ¢ dada por,

x(t) = e x(2,) + j; e Bu(t)dr. (B.2)
Na continuagdo, apresenta-se um procedimento para discretizar a
equacdo de espaco de estado de tempo continuo dada por (B.1). Assuma-se, em
principio, que o vetor de entrada u(f) mantém-se constante durante um periodo de
amostragem “T”. A representacdo de tempo discreto da (B.1) onde ¢ = kT, e k =

0,1,2,....., transforma-se na seguinte equagao diferenca:
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X((k+1)T)=G(T)x(kT)+ H(T)u(kT). (B.3)
Note-se que o valor das matrizes G ¢ H dependem do periodo de amostragem “T”.

Sendo que o periodo de amostragem ¢ fixo, G ¢ H sao matrizes constantes.

Para determinar G(T) e H(T), utiliza-se a equagdo (B.2). Assuma-se, que as

componentes de u(?) sdo constantes durante um intervalo de amostragem, ou seja,

u(t)=u(kT), para kT<t<kT+T, (B.4)

entdo solucionando a (B.2) parat = (k+ 1)T, tem-se
A(k+1)T AT (KT _op
xX(k+1D)T)=e x(0)+e IO e "Bu(t)drt, (B.5)
e parat=kT,
x(kT) = ¥ x(0) +e*' [ e Bu(r)dr. (B.6)
Multiplicando-se ambos os lados da tiltima equagdo por e’
eATX(kT) — eA(k+1)T X(O) + eA(kJrl)T J‘OkT e*A‘E Bu(T) dT , (B.7)
e subtraindo da (B.5), obtém-se:
AT AGnT [ EDT o
x((k+DT) = e*" x(kT) +e jkT e Bu(t)dr. (B.8)

Mediante o suposto em (B.4), ¢ possivel substituir u(t) = u(kT) = constante na

ultima equagdo. Entdo a (B.8) pode ser reescrita da seguinte forma:

x((k+1)T) =" x(KT) +e* | g‘”” A0 Byu(kT) dr . (B.9)

Fazendo-se mudanca de varidveis, ¢ possivel representar a tltima equacdo numa

forma mais simples. Escolhendo-se como variavel de integragdo a “ ¢ ”, tem-se:

se -t=kT-t = dt=dt, portanto os novos limites de integragdo sao
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para t=kT = t=0
para t=(k+1)T = (=T’

e a (B.9) pode-se reescrever como a seguir:
x((k+D)T) =" x(kT) +* [ & Bu(kT)dr . (B.10)

Ainda, introduzindo-se ¢*' na integral, no segundo termo do lado direito da

(B.10), pode-se fazer uma segunda mudanga de variaveis, ou seja:

se A=T-t = d\k=-dt, portanto os novos limites de integragdo sdo,

para t=0 = A=T
para t=T = A=0

A (B.10) assume a seguinte forma:

X((k+DT) =" x(kT)+ [ | e Bu(kT)dh., (B.11)

onde,
G(T)=e*" (B.12)
H(T) = ( [ e dk)B . (B.13)

Se a matriz A for ndo-singular, entdo solucionando a integral em (B.13) entre 0 e

T, tem-se:

[ et an=atfe ] =A@ D). (B.14)

Portanto a matriz H(T) pode ser reescrita como a seguir:

H(T)=A"' (¢*'-I)B. (B.15)
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Pode-se estender a andlise realizada para o caso onde existe um atraso de
transporte T4 na aplicagdo da agdo de controle. Considere-se o diagrama da Figura
2.10. Aplicando a equagdo (B.2) entre dois instantes de amostragem, como por

exemplo, entre kT e (k+ 1)T, obtém-se:

Primeiro, entre os instantes ty = kT e ¢t = (kT + Ty4) tem-se:

Agq[(KT+Ty)~kT] KT+Ty AulTT,)-

kT

(B.16)

Xgq (KT +Ty) = e Xgq (KT) +J' JdrB gqug [k~ 1T].

Segundo, entre os instantes #p = (KT + Tq) e t = (k +1)T tem-se:

Aggl(k+DT—(KT+Ty )] k+)T AalbT-T

Xqqlk+DT]=e Xgq(KT+T) +I( ]dthqudq(kT) (B.17)

+T

Substituindo (B.16) em (B.17), obtém-se:

» _ KT+T, .
Xy [ (k+1)T]:eAdq[(k+l)T (KT+Ty)] eAdq[(kT+Td) kT]X (kT)+ deAdq[(kT+Td) 1] By [(k=)T]
dq dq AT dq™dq

(k+))T »
+j Ml gy (KT)
KT+Ty

Simplificando termos e limites de integracdo, obtém-se, finalmente, a equacao
discreta do modelo simplificado com atraso de transporte:
AgqT To Agy(T-D)
qu[(k+1)T] =e " Xy, (kT)JrJ.0 e dthqudq[(k—l)T]+

) . (B.1§)
e T By, (KT)

0

onde, comparando com os resultados obtidos em (B.11), (B.12) e (B.13) pode

€SCrever-se que:

T-Ty Ay (T-T,
e dq d

“dtB,, . (B.19)
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Solucionaremos as integrais para Hyp ¢ H; e, assim, obteremos

expressoes simples para o calculo das mesmas, de forma similar a equagao (B.15).

Solugao para Hy:
Sei (T Ay (T s - .
eja Hy=| e dtB,, , fazendo mudanga de varidveis tem-se que:

se v=T-1t = dv=-drt, portanto os novos limites de integracdo sao,

para 1=0 = v=T

para =T, = v=T-T,
e Hy em funcdo das novas varidveis de integracao fica:

T-T, v T e
Hy=—[ “e*dvB,=[ e"avB,, . (B.20)

_Td

Integrando a ultima tem-se,

T

H,=A,~ [eA““V} B, =A,, " [e“ﬂqT —eA‘"'(T‘Td)}qu : (B.21)

T-T,

7Aqud Aqud

Pos-multiplicando o colchete por e e , pode-se reescrever a ultima da

seguinte forma:

A

H, dq_l o (T—Td)|:eAqud —I} qu ’ (B.22)

, —1  Agq (T-T, Ay, (T-T -1
ou também, sendo que A, e an(TTa) oA d)Adq ,a(B.22) fica:

HO :eAdq (T-Ty) Adq—l|:eAqud —I:| qu ) (B23)

Solugdo para Hy:

. T-Ty Ay (T-T,4- S
Seja H, = I . Cetu B, |, fazendo mudanga de variaveis tem-se que:

dq °
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se v=T-T,-t = dv=-drt, portanto os novos limites de integragao sao,

para 1=0 = v=T-T,
para t=T-T, = v=0

e H; em fungdo das novas varidveis de integracao fica:
0 AggV T-Ty Ayv
— dq — dq
H, ——I e dedq—Io e dvB,, .

_Td

Integrando a tltima equacdo tem-se:

T-T,

| Aggy A | AT
H, =A,, [e } By, =Aq4 [e —I}qu,

0

portanto, obtém-se finalmente,

H, =A,," [eA“" ) —IJ B

dq *

(B.24)

(B.25)

(B.26)
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