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Resumo

Esta tese de doutorado apresenta as contribuicoes realizadas no desenvolvimento de contro-
ladores eletronicos modulados por largura de pulso para compensadores estaticos de poténcia
aplicados na mitigacao de componentes harmonicas de tensao e corrente. Entre as novidades
das técnicas aqui apresentadas, destacam-se as seguintes caracteristicas: maior integracao vi-
abilizada pela reducao do niimero de sensores para operacao, e projeto robusto, considerando
modelagem e sintonia, otimizando tolerancia as incertezas e imunidade ao ruido nas malhas
de realimentacao. As solucoes apresentadas contribuem para reducao de custos de fabrica-
¢ao, assim como manutencao dos equipamentos, uma vez que o conjunto de componentes

eletronicos necessarios na composicao do equipamento ¢ reduzida.

Dentro do apresentado contexto, esta tese é dividida em trés partes, agrupando um
conjunto de contribuigoes distintas em cada caso, exploradas com diferentes topologias de
circuitos. Na primeira e segunda parte sao apresentadas duas solucoes de controladores
sensorless, o primeiro baseado na orientacao dos sinais, e o segundo baseado na modulacao.
Enquanto a primeira e segunda parte focam na realizagao digital dos controladores, na
terceira parte é apresentada uma solugao em circuito integrado analégico-misturado, com
potencial aplicacao em sistemas de alta densidade. Também na terceira parte é discutida uma

solucao considerando circuitos de gerenciamento de energia com dois estagios de conversao.

A fim de demonstrar a viabilidade técnica das contribuicoes, simulacdes numeéricas e
resultados experimentais obtidos em laboratério a partir de protétipos sao apresentados.
Anélises da operacao em regime permanente e transitérios sao discutidos, mostrando que

um desempenho satisfatorio e estavel é obtido através das técnicas propostas.

Palavras-chave: Controladores PWM, Circuitos Sensorless, Filtragem Ativa, Controle

Robusto.
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Abstract

This doctoral dissertation presents a set of contributions considering the development of
pulse width modulated electronic controllers for static power compensators, applied in the
mitigation of harmonic components of voltage and current. Among the novelties of the
presented techniques, the following characteristics are highlighted: greater integration made
possible with the reduction of the number of sensors, and robust design, considering the
modeling and tuning, optimizing the tolerance for uncertainties and noise immunity in the
feedback schemes. The presented solutions contribute for the reduction of manufacturing

costs, since the set of electronic components for the equipment composition is reduced.

In the presented context, this thesis is divided in three parts, grouping a set of distinct
contributions in each case, which is explored with different circuit topologies. In the first and
second parts two main solutions for sensorless controllers are presented, the first based in the
signals orientations, and the second in the modulation. Whereas the first and second part
focuses on the digital realization of the controllers, the third part presents an analog-mixed
integrated circuit solution, with potential applications in high-density systems. In addition,
the third part discusses a solution considering power management circuits with two-stage

conversion.

In order to demonstrate the technical feasibility of the presented contributions, numerical
simulations and experimental results obtained through laboratory prototypes are presented.
Analysis of the steady-state regime and transients are discussed, showing that a satisfactory

performance is obtained through the proposed techniques.

Keywords: PWM Controllers, Sensorless Circuits, Active Filtering, Robust Control.
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Introducao

O desenvolvimento tecnologico e aumento da produtividade tém acrescido consideravelmente
a parcela de cargas semicondutoras com comportamento nao-linear no sistema elétrico de
poténcia. Este fato tem como consequéncia o comprometimento da qualidade de energia
elétrica (QEE), prejudicando o funcionamento dos equipamentos conectados, causando so-

brecarga e perdas.

A fim de manter a QEE dentro de niveis aceitaveis, novos dispositivos sao projetados
considerando imposicoes normativas, onde internacionalmente se destaca a IEEE 512-1992,
nos EUA, e IEC 61000-3-2/61000-3-4 na Europa. No Brasil, os Procedimentos de Distri-
buigdo de Energia Elétrica (PRODIST, ANEEL, 2011) ditam os indices e tolerancias que
devem ser implementados no sistema de energia nacional, tendo peso legal e econémico sig-
nificativo. Estas normas, entretanto, de forma a equilibrar os deveres entre o prestador e o
consumidor, estabelecem regras para ambos, sendo o consumidor restringido quanto a sua

conexao, sujeito a fiscalizacao e multa quando irregular.

Neste contexto, alguns equipamentos eletronicos, devido a forma como operam, nao
apresentam condicoes de serem conectados a rede sem um condicionamento ou compensacao.
Ainda, aparelhos que operam dentro do padrao de qualidade de energia almejado sao caros,
mais complexos, menos robustos e com menor capacidade de integracao devido a maior
quantidade de elementos eletronicos, exigindo manutengao com maior frequéncia. Tendo em

vista tais apontamentos, diversas alternativas para reducao de custos e complexidade, que
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apresentem capacidade de mitigacao dos disturbios, tém sido intensivamente investigados

nas ultimas décadas.

Entre os disturbios mais relevantes estao as harmonicas de tensao e corrente. Harmo-
nicas de corrente sao diretamente causadas pelas cargas nao-lineares conectadas, mesmo na
presenca de uma tensao sem distirbios. Entretanto, tensao e corrente geralmente apresen-
tam correlacao devido a impedancia dos condutores. Esta caracteristica agrava o problema,
pois o acoplamento do sistema pode amplificar os niveis das distorcoes em relacao as espe-
cificacoes nominais. Tradicionalmente, a mitigacao destes harmonicos é realizada através de
filtros passivos LC. Esta solucao apresenta desvantagens, tais como tamanho dos dispositi-
vos e dificuldade no projeto, onde destaca-se o problema da sintonia: o envelhecimento dos
equipamentos leva a deriva de parametros e consequentemente desvio do comportamento do

filtro. As solugoes atuais mais competitivas sao:

e Realizar a compensacao na corrente drenada pela carga, obtendo alto fator de po-
téncia, o que pode ser obtido de forma integrada com retificadores controlados ou
com equipamentos de acoplamento, tais como as fontes ininterruptas de energia (UPS,

Uninterruptible Power Supply);

e Filtragem ativa de poténcia, empregando filtros como equipamentos isolados dedicados

(maiores poténcias), ou integrados a circuitos ativos de cargas (menores poténcias);

Enquanto que a primeira alternativa processa todo o fluxo de poténcia no circuito, a
segundo processa apenas as componentes indesejadas, possibilitando uma maior eficiéncia e
reducao de custos quando considerado o circuito total de uma instalacdo. Ambas as solucoes
ativas apresentam melhor desempenho na compensac¢ao que os circuitos passivos, uma vez
que tais dispositivos ativos apresentam um controle preciso das formas de onda, permitindo
a adaptacao em funcao de mudancas nas condicoes de operacao do sistema. Entretanto,
estas solucoes tém seu desempenho sujeito ao projeto e implementacgao do sistema de instru-
mentacao e controle, sendo estes varias vezes citado na literatura como os elementos criticos
no sucesso da aplicacao. Em processos de filtragem, é a partir da malha de realimentacao
que é realizada a identificacao dos disturbios, e gerada as larguras de pulso que devem aci-
onar o conversor a fim de produzir as formas de onda em oposicao de fase, cancelando as

componentes harmonicas por superposicao.
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Os controladores eletronicos dos conversores estaticos utilizados no desenvolvimento de
filtros ativos e retificadores empregam realimentacao dos sinais elétricos do circuito de po-
téncia, e, portanto, utilizam sensores de tensao e corrente. Esta realimentacao é necessaria
porque os distirbios sdo variantes no tempo, e a dindmica da planta controlada (o conversor),
apresenta um grau de incerteza e nao-linearidade elevados, considerando as aplicagoes tipi-
cas industriais. Entretanto, sensores agregam custo, impactam a capacidade de integracao
dos equipamentos, aumentam a complexidade de desenvolvimento, manutencao, e compro-
metem a confiabilidade do sistema, uma vez que a falha de apenas um dos sensores pode
resultar na instabilidade do sistema. Com o aumento do ntimero de componentes eletroni-
cos, o tempo de vida do equipamento também é comprometido, uma vez que a frequéncia
de falhas é maior a medida que o equipamento envelhece. A reducao do niimero de sensores
é atrativa, mas estd limitada a realizacao do sistema de controle. Controladores sensorless
sao geralmente mais complexos e menos robustos com relacao a dinamica da planta. Entre-
tanto, quando a solugao apresenta pouco impacto na composicao dos custos associados ao
produto, essa complexidade é justificavel, uma vez que é retida no estagio de projeto, e com
os devidos cuidados com relagao as incertezas do processo de manufatura, pode ser replicado

arbitrariamente (em uma linha de produgao, por exemplo).

De forma geral, a reducao do ntimero de sensores permite maior integracao dos con-
troladores, uma caracteristica cada vez mais desejada em equipamentos eletronicos. A alta
densidade de circuitos integrados permite que as limitagoes de capacidade de processamento
e execucao de algoritmos sejam atenuadas. Sendo assim, cada vez se torna menor a dificul-
dade de sintetizar controladores complexos, tornando estes mais flexiveis quanto comparados
a topologia de sensores. Sensores, por outro lado, geralmente requerem encapsulamentos in-
dividuais, além de circuitos de condicionamento de sinais e pré-processamento, geralmente
realizados com componentes discretos analogicos. Além dos problemas anteriores (relaciona-
dos a maior taxa de falha), circuitos com configura¢oes convencionais de sensores geralmente
apresentam maior volume. De fato, devido a tendéncia na integracao dos controladores
e dispositivos de poténcia em um mesmo encapsulamento, os problemas associados a ins-
trumentacao se tornam ainda mais criticos, uma vez que requerem encapsulamentos mais
complexos, com maior niamero de saidas (e, portanto, maior ntimero de wire bonds, circuitos

internos de protecao contra descargas eletrostaticas, assim como circuitos de condiciona-
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mento das saidas).

A presente tese de doutorado tem como objetivo geral a apresentacao de contribuigoes
no desenvolvimento de controladores PWM aplicados em compensadores estaticos de harmo-

nicos com reducao do niimero de sensores, estando especificamente inclusos:

e Revisao bibliografica de estratégias de controle para filtros ativos sensorless.
e Revisao bibliografica de estratégias de controle robusta adaptativas para filtros ativos.

e Revisao bibliogréafica do estado da arte tecnologico em controladores PWM integrados

aplicados em conversores de poténcia.

e Apresentacao de uma estratégia de controle robusta adaptativa para compensadores

de harmonicos.

e Apresentacao de estratégias de compensacao sensorless baseados no conceito do fluxo-
virtual e controle orientado em tensao, para filtros ativos de poténcia, considerando a

topologia paralela e universal.

e Apresentacao de estratégias de compensacao sensorless baseados no conceito de mo-
dulacao de sinais de tensao e corrente, para filtros ativos de poténcia, considerando a

topologia paralela e universal.

e Apresentacao de estudos concernentes as realizacoes digitais microprocessadas, e ana-

logicas, em circuito integrado.

e Apresentacao de uma solucao ao esquema de conversao integrada com dois estagios,

em circuitos de gerenciamento de energia com baterias.

Organizacao do Trabalho

Este trabalho estd dividido em trés partes, contendo um total de 11 capitulos, sendo o
primeiro esta introducao geral, e o tltimo, as conclusdes gerais do trabalho. O capitulo
2 apresenta a revisao bibliografica geral, abordando compensadores estaticos sensorless e

consideracoes sobre o projeto de controladores. Para os filtros ativos, sao abordadas as
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topologias de circuito, os controladores com sintese eletronica, assim como a disposi¢ao dos

sensores requeridos em cada caso.

A primeira parte da tese abrange os capitulos 3 a 6, e apresenta as solucoes de controle
baseadas em orientacao por tensao, assim como discute as realizagoes robustas e sintese digi-
tal da estrutura de controle. O capitulo 3 apresenta uma introducao as notacoes empregadas
na tese, e a andlise de estabilidade e convergéncia para um controlador robusto adaptativo
por modelo de referéncias. Apos, é detalhada sua extensao usando um controlador Hs/H,
de base. O controlador resultante proposto apresenta caracteristicas que sao relevantes para
aplicacao em sistemas de compensacao harmonica seletiva, os quais sao detalhados no capi-

tulo 5 para um filtro ativo paralelo.

O capitulo 4 apresenta o desenvolvimento do controlador sensorless para filtros ativos
paralelos trifasicos. Nele é abordado um novo algoritmo de sincronizagao baseado no conceito
de fluxo virtual, que emprega uma estrutura ressonante também aproveitada na malha de
compensacao de corrente. O controlador utiliza uma estrutura de multiplos compensadores
para compensacao seletiva, e uma anélise de discretizacao é detalhada. No capitulo 5, a partir
dos resultados obtidos no capitulo 3 e 4, é proposto um controlador robusto adaptativo para
filtros ativos sensorless. Neste capitulo sao detalhados aspectos especificos da malha RMRAC
H,/H,, para a aplicacdo proposta com foco especifico na mitigagao seletiva de harmonicos.
Por fim, o capitulo 6 apresenta o desenvolvimento de um controlador sensorless para filtros
ativos universais monoféasicos. Um novo algoritmo de sincronizagao é proposto, assim como
um novo algoritmo de estimacgao de tensao no barramento CC. O circuito resultante consegue
operar com apenas dois sensores, medindo a corrente de entrada e tensao da carga. Apesar
do foco no sistema monofasico, escolhido a fim de prover discussoes adicionais sobre as
dificuldades encontradas nestes sistemas, no capitulo também ¢é discutida a implementacao
do caso trifasico. Resultados de simulacao numérica e experimentos a partir de um prototipo

sao analisados para dar suporte as contribuicoes realizadas.

A segunda parte abrange os capitulos 7 e 8, e apresenta as solu¢des de controle baseadas
na modulacio de sinais de tensdo e corrente!. Similar as solucdes anteriores, estes controla-
dores apresentam capacidade de operacao com um ntimero reduzido de sensores. O capitulo

7 apresenta discussoes referente ao controle aplicado a filtros ativos paralelos e retificadores

!Na literatura esta técnica é geralmente referenciada como wave-shaping.
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PWM. Devido ao comportamento nao linear, o projeto de controle proposto inclui a sintese
de um compensador 6timo, considerando incertezas no ponto de operacao do circuito. O
Capitulo 8 apresenta a generalizacao dos conceitos de Voltage- Current Shaping, assim como
uma proposta de sintese para topologias variadas de compensadores estaticos, considerando
as topologias de filtro série, paralelo e mistas. Com base na generalizacao, e nos resultados
apresentados no capitulo 6, na segunda parte deste ¢ apresentada uma solucao de caso apli-
cado a um filtro universal monofasico. Resultados de simulagao numérica e experimentos a

partir de um protétipo sao analisados para dar suporte as contribuicoes realizadas.

A terceira parte deste trabalho, correspondente aos capitulos 9 e 10, apresenta duas
contribuicoes associadas aos estudos aqui desenvolvidos. Considerando as discussoes dos
miiltiplos compensadores ressonantes empregados na compensacgao seletiva de harmonicos,
cuja malha foi implementada em todos os filtros, o capitulo apresenta um projeto para
uma realizacao em circuito integrado. No primeiro momento é apresentada uma revisao
bibliografica das realizacoes analogicas e digitais de controladores PWM. Seguindo a revisao,
sao apresentadas algumas discussoes sobre as restricoes do projeto analégico-misturado, a
partir do qual é apresentada uma proposta de circuito a capacitor chaveado. O projeto é

validado através de uma tecnologia da IBM para circuitos AMS, considerando os corners do

processo de fabricacgao.

O capitulo 10 apresenta uma proposta de controle preditivo em circuitos de gerenci-
amento de energia de dois estagios. A topologia em questao considera uma entrada em
corrente alternada, e retificagao, no primeiro estagio, e um conversor CC-CC no segundo
estagio. Devido ao acoplamento entre ambos os estagios, as malhas de realimentacao clas-
sicas apresentam uma ma capacidade de rastreamento, tendo efeito na qualidade de onda
de entrada, assim como estabilidade do sistema. Sendo assim, é proposta uma acao anteci-
pativa (preditiva) no sistema de controle desenvolvido. Resultados de simulagido numérica
e experimentos a partir de um protétipo sao analisados para dar suporte as contribuigoes

realizadas.
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As melhores solucoes para mitigagao de disttrbios nos sistemas de energia elétrica empregam
estruturas de conversores chaveados. Porém, seu desempenho esta sujeito a um correto
projeto, observando aspectos de circuito, instrumentacao e controle. Desta forma, estudos
que antecedem a implementacao sao essenciais a fim de determinar quais distirbios se deseja
compensar, em que grandeza, e quais estratégias de controle sao aplicaveis, visando aspectos

econodmicos e logisticos do desenvolvimento e produgao.

Este capitulo apresenta uma revisao bibliografica de filtros ativos e os controladores
aplicados em sistemas de compensa¢ao harmonica relevando aspectos de reducao do ntimero
de sensores. O capitulo é dividido em duas principais se¢oes: a primeira aborda as principais
solucoes do controle geral, enquanto que a segunda foca especificamente no tratamento dos

aspectos de incerteza e robustez no projeto de controle.

2.1 Controle de Filtros Ativos com Reducao do Numero
de Sensores

Tradicionalmente pode-se utilizar filtros ativos de poténcia conectados em paralelo com a
carga, como na figura 2.1 (a), ou em série, como na figura 2.1 (b), ou entao numa configu-
racao combinada série-paralela. Algumas das variantes para filtros ativos de poténcia série
e paralelo sdo: topologias hibridas (Rastogi et al., 1995; Rivas et al., 2002), estruturas mul-

tiniveis (Peng et al., 1995; Ortuzar et al., 2006), multiplos inversores operando em paralelo
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(Asiminoaei et al., 2008), e filtros cooperativos (Jintakosonwit et al., 2002). Uma revisao
geral sobre filtros de poténcia pode ser encontrada em Peng e Lai (1996), Akagi (2005),
Watanabe e Aredes (2001), Akagi (1996) e Khadkikar (2012).

Conversor
(a) Iy
Carga CA néo linear
V) > ! »—| (Retificador Trifasico)
Iy I P
Vs
+ -
(b) Conversor

Carga CA nao linear
‘ > (Retificador Trifasico)
Ig Iy

+

Figura 2.1: Filtros ativos série e paralelo.

O conversor estatico empregado na construcao do filtro ativo geralmente abrange dois
tipos, sendo eles: VSC (Voltage Source Converter) ou CSC (Current Source Converter).
A solucao ativa pode ser aplicada em varias configuracoes do sistema de energia, entre
elas: monoféasicos (meia ponte, ponte completa) ou trifasicos (a trés fios, a quatro fios, etc.)
(Ketzer, 2013; Camargo, 2007). Ainda, apesar de incomum, os filtros podem ser do tipo DC
(Direct Current), utilizados em HVDC ( High Voltage Direct Current), usuais na transmissao

de energia elétrica em longas distancias (Akagi, 1996).

Conforme o disttrbio no sistema elétrico, é realizado um estudo com a topologia mais
indicada para o caso (Camargo, 2007). Entretanto, filtros ativos paralelos e série podem ter
suas fungoes alternadas, o que pode ser definido em fungio das impedancias da rede (Ketzer,
2013). Ainda, as estratégias de controle permitem corrigir distirbios de corrente e tensdo
utilizando somente uma das topologias, como é apresentado em Lemos (2009) para o filtro

paralelo.

Em filtros ativos de poténcia, a estratégia de controle é o elemento de maior importan-
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cia. E a estratégia de controle que decide o comportamento e efetividade da compensacao
(Khadkikar, 2012). As malhas de rastreamento das referéncias em filtros ativos baseados
em VSC usualmente possuem uma malha interna de regulacao de corrente, e uma malha
externa de regulagio de tensao CC (Kolar e Friedli, 2013). Para um controle robusto ¢ usual
a realimentacao dos estados elétricos, o que requer o uso de sensores. Entretanto, a reducao
ou eliminagao do nimero de sensores apresenta vantagens evidentes do ponto de vista de
instrumentacao e simplificacao de hardware, assim como reducao de custos, de manutencao,
e menor taxa de falhas (Noguchi et al., 1998a; Kennel e Szczupak, 2005; Chen e Liao, 2014).

Entre as principais vantagens na eliminacao de sensores estao:

e Sensores apresentam problemas associados aos ruidos, limitada resolucao, offset e dis-

tor¢ao, contaminando os sinais de controle e afetando o desempenho em malha fechada;

e Sensores precisam ser calibrados, o que aumenta a complexidade da sintonia e manu-

tencao;

e Um nimero alto de amostras simultaneas requeridas pelo sistema de controle aumenta
a complexidade do hardware, e, a fim de relaxar requisitos nos tempos de conversao,

os atrasos dos canais devem ser considerados no projeto de controle;

e Considerando a perspectiva de producao, sensores tendem a aumentar o tempo de

construcao do equipamento;

e O aumento quantitativo de componentes de hardware aumenta os custos e torna a
solu¢cao menos competitiva, aumentando seu volume, complexidade de manufatura, re-

sultando em um produto com menor densidade de poténcia e capacidade de integragao;

e Problemas no circuito, tais como quebra de condutores, tém maior taxa de ocorréncia,

tornando o sistema menos robusto;

e Uma vez que o sistema apresenta maior taxa de falhas, a manutencao deve ser mais

frequente, e o tempo de vida do equipamento é reduzida

Enquanto que o primeiro item pode ter seu impacto minimizado através de um projeto ro-

busto, esta abordagem aumenta a complexidade do controle, podendo tornar este tltimo tao
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complexo quanto as técnicas sensorless. Nao obstante, os motivos restantes sao relevantes,

e a auséncia dos sensores de tensao é preferivel.

Os filtros ativos modulados por largura de pulso geralmente empregam sensores em
quatro pontos diferentes do circuito: sensores de corrente na carga e no filtro, e de tensao
na rede CA e CC. Abordagens com auséncia de sensores de corrente na carga tém sido
investigadas em aplicagbes com filtros ativos (Fukuda et al., 2003; Ozdemir et al., 2006;
Nedeljkovic et al., 2008; Ketzer, 2013; Tumbelaka, 2007; Trinh e Lee, 2013), que ao invés
de detectar os distirbios harmonicos e gerar referéncias em fase oposta, impoem referéncias
senoidais nas correntes de rede. Tal abordagem é conhecida como load current sensorless.
Portanto, somente os sensores de rede sao necessarios para rastreamento de correntes e
rejeicao de distirbios. Esta aproximacao, além de requerer metade do niimero dos sensores
de corrente, apresenta melhores resultados harmonicos, pois o circuito estd em malha fechada

(Li et al., 2006).

Uma vez que a corrente de rede ¢ a saida do processo, e é diretamente relacionada com
o desempenho, sua presenca é preferivel quando comparado aos sensores de tensao. Além
disto, sensores de corrente sao geralmente empregados para protecao contra sobrecarga no
sistema. Por outro lado, os sensores de tensao CA sao, na maioria dos casos, usados somente
para propositos de sincronizacao, que é geralmente um sinal com dinamica bem definida,
e onde bons estimadores podem ser desenvolvidos. Véarios trabalhos apresentam diferentes
estratégias sem sensores de tensao CA para conversores fonte de tensao (Kennel e Szczupak,
2005; Kennel e Szczupak, 2005; Noguchi et al., 1998a; Wojciechowski, 2005a; Quinn e Mohan,
1992; Wojciechowski, 2005b; Hansen et al., 2000; Bhowmik et al., 1997; Malinowski, 2001;
Norniella et al., 2013; Ketzer, 2013). Dos quatros pontos originais de medi¢ao, sem os
sensores de tensao na rede CA, e com a solucao load current sensorless, a instrumentagao

do sistema é reduzida para dois pontos: as correntes de rede e tensao do barramento CC.

A auséncia do sensor de tensao CC é menos explorada por seus usos em monitoramento
de sobretensao (Ketzer, 2013). Entretanto, se existe a intencao de reduzir ainda mais o
numero de sensores, com os argumentos anteriores relacionados aos sensores de corrente
(i.e. desempenho), a auséncia dos sensores de tensdo CC é preferivel. O sensor de protegao
contra sobretensao pode ser posteriormente implementado com requisitos mais relaxados,

geralmente resultando em um circuito consideravelmente mais simples, que pode ser desa-
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coplado do sistema de controle. Uma vez que a maior parte das aplicagoes industriais ja
apresenta alguma protecao implementada, a qual ¢ independente dos sensores de controle,

em diversos cenarios a auséncia do sensor de tensao CC é sensata.

A redugao do nimero de sensores tem vantagens em baixas e altas poténcias. O custo,
assim como volume, sao relevantes para sistemas de baixa poténcia onde a capacidade de
integracao é relevante. Em sistemas de média e alta poténcia, o aumento da confiabilidade
é relevante quando existem cargas criticas no sistema que nao devem ter sua operacao in-
terrompida. Nesses casos, a redundancia de sensores também é uma solucao, entretanto
isto tem um custo de agregar uma maior quantidade de elementos nas malhas de controle, e
consequente aumento na complexidade de desenvolvimento, sintonia e depuracao do sistema.
Ainda, a probabilidade de faltas miltiplas nao pode ser anulada. A auséncia da necessidade
dos sensores é uma das melhores alternativas existentes. As solugoes com reduc¢ao do niimero
de sensores também tém aplicacao em sistemas com conexoes remotas, onde a medi¢cao em

tempo real nao esta disponivel (Suul et al., 2012a).

Entre as estratégias de controle com maior sucesso nas aplicacoes industrias, com e sem
reducdo do nimero de sensores, estdo o controle orientado em tensao (Kennel e Szczupak,
2005; Hansen et al., 2000; Bhowmik et al., 1997; Malinowski, 2001; Norniella et al., 2013),
Current Shaping (Maksimovic et al., 1995; Hiti e Boroyevich, 1994; Qiao e Smedley, 2000;
Ghodke et al., 2006; Ghodke et al., 2009; Chen e Smedley, 2005; Sreeraj et al., 2013; Chat-
topadhyay e Ramanarayanan, 2004; Angulo et al., 2012; Chattopadhyay e Ramanarayanan,
2002a) e controle direto de poténcia (DPC, Direct Power Control) (Noguchi et al., 1998a;
Ohnishi, 1991; Hansen et al., 2000; Zhang et al., 2013a; Zhang et al., 2013b). A estratégia
DPC é apresentada na figura 2.2. O controle realiza a regulacao das energias ativa e reativa,
que sao estimadas empregando técnicas de alta amostragem, e sincronizacao com instantes
de chaveamentos especificos (Hansen et al., 2000). O controle DPC nao possui internamente
malhas de compensacao para as correntes, e nao é compativel com modulagao por largura
de pulso. Os estados de comutacao sao escolhidos tendo como base uma tabela desenvolvida
com a funcao do erro das poténcias estimadas (Noguchi et al., 1998b). Estas caracteristicas

tornam esta estratégia pouco competitiva em relacao as técnicas VOC e Current Shaping.

Na figura 2.2, a partir das correntes medidas Iy € dos estados das chaves e da tensao

no barramento CC, sao estimadas as poténcias ativa e reativa instantaneas. A dinamica do
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sistema é nao linear, e o controle geralmente realizado por histerese em conjunto com uma
tabela associada a 12 subespacos no plano af. Em cada subespaco, 4 vetores sao possiveis.
O erro é limitado pela banda de histerese e os aspectos fisicos do sistema. Aproximacoes
simplificadas do DPC sdo apresentadas em Malinowski et al. (2004) e Janior (2012), que
emprega modulacao por largura de pulso. Essas aproximacgoes sao criticadas por alguns
autores pelo erro de estimacao de poténcia, uma vez que o conversor é idealizado como uma

fonte ideal (Larrinaga et al., 2007).

Em Larrinaga et al. (2007) é apresentada uma técnica de DPC preditivo (DPC-P). Para
resolver o problema de variacao da frequéncia de comutacao, ao invés de selecionar valores
otimos instantaneos, é utilizado um conjunto 6timo de vetores de tensao para o VSI para
todo o periodo de comutacao. O problema de controle consiste na computagao do tempo
de aplicacao dos vetores, de tal forma que as variaveis controladas convergem em direcao as
referéncias com frequéncia de comutacao fixa. Tal aproximacao foi inspirada no controle de
torque direto (DTC, Direct Torque Control) em maquinas de indugao (Pacas e Weber, 2005;
BenAbdelghani et al., 2002; Pacas e Weber, 2003). Segundo o autor, o DPC-P pode ser uma

alternativa para a técnica VOC, pois mantém o espectro harmonico similar.
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Figura 2.2: Estratégia de controle DPC.

A estratégia Current Shaping foi derivada a partir das técnicas de Current Mode Pro-

gramming (CMP) e One Cycle Control (OCC), que sdo as primeiras onde se utiliza uma
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resisténcia emulada. Em Erickson e Maksimovic (2001) é apresentada uma revisdo sobre
CMP. No caso da operacao ideal, o resistor emulado nao dissipa poténcia, mas representa
a poténcia convertida (Erickson e Maksimovic, 2001). O circuito simplificado que apre-
senta essa conversao é apresentado na figura 2.3. O CMP e OCC utilizam as caracteristicas
pulsadas e nao lineares para controle do conversor. No primeiro caso, o pico de corrente
usualmente ¢é utilizado, no segundo, usualmente a portadora ¢ modificada, alterando a razao
ciclica de chaveamento (Smedley e Cuk, 1991). Entre as estratégias de CMP também exis-
tem estratégias para VSC sensorless, tais como (Vadirajacharya et al., 2006; Maksimovic
et al., 1995).

(ig(t))

.
>

<€g(t)>i@ i §Remulado +

— e — — — —

Figura 2.3: Circuito equivalente do controle por emulacao de resisténcia.

Em Hiti e Boroyevich (1994) é apresentada uma solu¢ao buscando operagao com alto
fator de poténcia. As técnicas CMP, entretanto, apresentam problemas uma vez que os
disturbios na tensao de entrada variam as formas de onda no indutor. Essas restri¢oes

tornam as técnicas OCC preferiveis (Smedley e Cuk, 1991).

Os esquemas OCC podem ter periodo de comutagdo fixo (usualmente é), ou variavel
(Smedley e Cuk, 1991), e com ou sem redugao do niimero de sensores. Em Qiao e Smedley
(2000) é apresentada uma das primeiras propostas sem sensores de tensao. Nas técnicas OCC
convencionais, a amplitude da portadora é modulada para controlar a tensao do barramento.
Efetivamente, é o controle do valor da impedancia emulada. O controlador OCC cléssico

apresenta as seguintes limitagoes (Ketzer, 2013).

e A operagao com carga baixa apresenta instabilidade, pois a amplitude da portadora
é zerada e nao ha modulacao. No caso do circuito equivalente é observado que a re-
alimentagao utilizando a corrente é realizada com alto ganho (R, é alto). No caso

do conversor sem carga, idealmente o ganho é infinito, condi¢ao que leva & instabili-
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dade do conversor. Além disto, o ganho elevado amplifica o ruido da instrumentacao,

aumentando a distor¢ao harmoénica nas correntes da rede.

e A operacao com alta carga diminui o fator de poténcia. Este fenomeno deve-se a energia
reativa nos filtros de corrente do retificador (indutores). Quanto maior a corrente,

maior a energia reativa.

e O conversor nao opera de forma bidirecional, ou seja, nao ha possibilidade de regene-

racao de energia.

Buscando solucionar o problema do fluxo bidirecional, em Ghodke et al. (2006) é apre-
sentada uma proposta OCC modificada. Nesta, uma resisténcia adicional é emulada a partir
das tensoes, perdendo, entretanto, a caracteristica sensorless. Em Ghodke et al. (2009) é
apresentada uma solucao para o baixo fator de poténcia causado por cargas elevadas. Assim
como Ghodke et al. (2006), a estratégia de Ghodke et al. (2009) tem a necessidade de
sensores de tensdo. Em Ghodke e Chatterjee (2010b) e Ghodke e Chatterjee (2010a), é pro-
posta uma modificacao inspirada no DPC. A estimacao permite uma operacao sem sensores
de tensao, e pode ser adaptada para os trabalhos de Ghodke et al. (2006) e Ghodke et al.
(2009). Entretanto, a solugao apresenta certa complexidade, agregando as caracteristicas do
DPC (e limitagoes) em uma malha OCC. Buscando uma realiza¢do em espagos vetoriais,
Chen e Smedley (2005) apresenta uma técnica OCC que permite que a estrutura de controle

de duas fases desacopladas seja aplicada em sistemas trifasicos.

Em Bhowmik et al. (1995) é apresentada umas das primeiras estratégias da impedén-
cia emulada compativel com PWM. Na estratégia em questao sao utilizados sensores de
tensao. A emulacao de impedancia sem sensores de tensao foi proposto nos trabalhos de
Chattopadhyay e Ramanarayanan (2001), Chattopadhyay e Ramanarayanan (2004), Chat-
topadhyay e Ramanarayanan (2002b) e Chattopadhyay e Ramanarayanan (2002a), onde o
termo Current Shaping surge. A solucao para filtros ativos de poténcia paralelos é apresen-
tada em Angulo et al. (2013), Nunez-Zuniga e Pomilio (2002) e Chattopadhyay e Ramana-
rayanan (2002a), onde a primeira referéncia emprega uma abordagem sensorless, mas tem

como custo a necessidade de modificacoes no circuito de poténcia.

O controle Current Shaping é apresentado na figura 2.4. Neste esquema as correntes

de duas fases sao medidas e transformadas para o dominio af. A partir das correntes, os
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periodos de chaveamento sao calculados e ajustados nos registradores de modulacao digital.
A estratégia Current Shaping apresenta resultados experimentais satisfatorios. Entretanto,
cargas de baixa poténcia exigem altos ganhos na malha de corrente, o que resulta em uma alta
sensibilidade ao ruido. Ainda, o controle do fluxo de energia é nao-linear (controlado através
da poténcia dissipada em uma resisténcia emulada), e restrito & opera¢do unidirecional.
Essas caracteristicas limitam a aplicacao do Current Shaping em cenarios com cargas bem

definidas.
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Figura 2.4: Controle Current Shaping.

A estratégia de controle VOC é similar as estratégia de controle por orientagao do campo
(Field Oriented Control, FOC) (Kazmierkowski e Tunia, 1994) aplicada em maquinas elé-
tricas. O esquema é compativel & modulacio PWM e amostragem com frequéncia fixa. O
VOC classico é apresentado na figura 2.5, onde os sensores medem correntes de linha [;.. O
angulo de sincronizacao é estimado, e utilizado para o alinhamento do eixo sincrono, geral-
mente com o auxilio de um PLL ( Phase Locked Loop). As correntes, entao refletidas para o
dominio sincrono, sao compensadas utilizando controladores PI e uma corrente de referéncia
I;(dq), com [;(q) = 0 para um alto fator de poténcia e [;(d) determinada pela demanda de
energia ativa, associada ao controle de tensao no barramento CC. Em Hansen et al. (2000)
é apresentada uma comparacao entre as técnicas DPC e VOC. A aplicacao de VOC para
filtros ativos sem sensores de tensdo CA é apresentada em Jeong et al. (2000), Wojciechowski
(2005b), Wojciechowski et al. (2008) e Wojciechowski (2007). Apesar das desvantagens dis-
cutidas, abordagens com auséncia dos sensores de corrente sao encontradas em Salo (2005)

e Routimo et al. (2005).
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Figura 2.5: Estratégia de controle VOC.

A forma de estimacao dos sinais, determina a capacidade de operacao do conversor.
As estratégias VOC convencionais que nao empregam sensores de tensao CA, realizam a
sincronizagao pelo calculo da queda de tensdo nos indutores (Kennel e Szczupak, 2005; Han-
sen et al., 2000). Os primeiros estimadores utilizados tém base no célculo da derivada da
corrente (Kennel e Szczupak, 2005; Hansen et al., 2000). Uma vez que essa aproximagao
apresenta alta sensibilidade ao ruido, outras realizacoes foram apresentadas utilizando a po-
téncia instantanea (Noguchi et al., 1998b), preditores (Wojciechowski, 2005a), observadores
de estado (Agirman e Blasko, 2003; Yu e peng Tang, 2008), e o conceito de fluxo virtual
(Malinowski, 2001; Suul et al., 2012a; Suul et al., 2012b; Gonzalez Norniella et al., 2014;
Hu et al., 2014). O fluxo virtual é um fluxo imaginario calculado a partir da integracao das
tensoes da rede. Esta integral pode ser simplificada como a soma dos fluxos nos indutores, e
da tensao injetada pelo VSC. Devido a caracteristica passa baixa da integracao, o algoritmo

resultante é robusto aos ruidos, apresentando resultados experimentais satisfatérios.

A realizacao do fluxo virtual através de uma integracao em malha aberta apresenta limi-
tagoes relativas a estabilidade e erro persistente (que é fungao da inicializagao dos estados),
além de alta sensibilidade a componentes de baixa frequéncial. A proposta original apresen-
tada em Malinowski (2001) j& apresenta uma realiza¢ao alternativa através de um filtro passa
baixas de primeira ordem. Entretanto, tais filtros apresentam variacao de magnitude e fase
como funcao de frequéncia, os quais causam erros estacionérios no sistema de sincronizagao.
Realizacoes alternativas do fluxo virtual sao apresentados em Suul et al. (2012a), Suul et al.

(2012b), Kulka (2009), Gonzalez Norniella et al. (2014) e Kulka (2009), sendo destaque
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o uso dos integradores generalizados de segunda ordem (SOGI, Second Order Generalized
Integrator). O SOGI ja foi explorado em conversores com sensores (Rodriguez et al., 2012b),
geralmente associado a substituicao do PLL. Sua aplicacao como estimador do fluxo virtual
emprega um esquema de realimentacao com o SOGI, apresentado na literatura como SOGI-
QSG (Suul et al., 2012a; Suul et al., 2012b), onde o acronimo QSG significa Quadrature
Signal Generator. A aplicacao do SOGI-QSG é favoravel porque nao causa as distorc¢oes
dos filtros passa baixas (quando em tempo continuo), e pode ser adaptado em frequéncia.
Entretanto, este apresenta limitacoes relacionadas a rejeicao de harmonicos, desequilibrio e
componentes constantes dos sinais (Yin et al., 2013). A aplicagao do fluxo virtual em filtros
ativos é apresentado em Jeong et al. (2000), Wojciechowski (2005b), Wojciechowski et al.
(2008) e Wojciechowski (2007). Entretanto, as propostas destes trabalhos necessitam da

medicao das correntes de carga, e portanto, de um minimo de quatro sensores de corrente

para um sistema trifésico.

Uma vez estimada a orientagao do campo, diversas técnicas de controle linear cléssicas
podem ser aplicadas. Como em coordenadas sincronas as referéncias senoidais sao constantes,
controladores PI podem ser utilizados, pois possuem a capacidade de rastreamento assin-
totico a entrada ao degrau, como apresentado em Malinowski (2001) e Kennel e Szczupak
(2005). Em (Kwon et al., 1999b; Kwon et al., 1999a), em lugar dos controladores PI con-
vencionais, sao propostos compensadores lineares modificados que permitem a compensacao

do acoplamento presente nas variaveis refletidas nos eixos de rotagao sincronos.

Em sistemas monofésicos, a implementacao de controladores em sistemas de referéncias
sincronas exige a emulagdo de uma segunda coordenada (Bahrani et al., 2011). Sua obtengao
nao é trivial, e as solugoes geralmente acrescentam dinamica na transformacao de coordena-
das. Uma revisao das principais técnicas monofasicas para a obtencao das componentes num
sistema de coordenadas sincronas ¢ apresentada em Monfared e Golestan (2012). Pode ser
demonstrado que controladores PI sao equivalentes a controladores ressonantes em um eixo
de referéncias estacionarias (Jacobina et al., 2001a; Asiminoaei et al., 2006a; Yepes et al.,
2010). Devido a essa equivaléncia, a aplicacao do controle ressonante resulta em um esquema
simplificado, ndo necessitando da emulagdo (Jacobina et al., 2001a). Como alternativa as
estruturas ressonantes, em Mattavelli (2001b), Zmood e Holmes (2003), Mattavelli (2001a)

e Zmood et al. (2001), é apresentada uma realizagao utilizando a técnica conhecido por
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product modulation. Multiplos controladores ressonantes (ou product modulation na referén-
cia estacionaria) podem ser empregados para compensar grupos de harménicos especificos
de tensao e/ou corrente, apresentando um desempenho superior aos controladores lineares
em sistemas sincronos de coordenadas (Asiminoaei et al., 2006a; Yepes et al., 2010; Yepes
et al., 2011b; Morsy et al., 2011). Compensacao de desacoplamento (tal como em Kwon
et al. (1999b) e Kwon et al. (1999a)) também é possivel quando os controladores ressonan-
tes sao empregados em referéncias sincronas (Yepes et al., 2010), resultando em estruturas

alternativas.

Das propostas sensorless, apenas Ketzer (2013) apresenta capacidade de compensacao
seletiva de harménicos. A compensagao seletiva, apresentada em Alves Pereira et al. (2014),
Asiminoaei et al. (2006b), Yepes et al. (2010), Yepes et al. (2011a), Yepes et al. (2011b),
Zhou et al. (2014), Ni et al. (2014), Trinh e Lee (2013) e Mattavelli e Marafao (2004), é
geralmente implementada com miltiplos compensadores ressonantes sintonizados nas harmo-
nicas presentes nas correntes das cargas. Essa abordagem permite obter o perfil harménico
customizado, otimizando perdas, stress de componentes, e permitindo maior flexibilidade no
dimensionamento do conversor estatico. Enquanto o compensador ressonante realiza a com-
pensac¢ao completa na harmonica sintonizada (possui ganho infinito, embora este nao seja
obtido nos resultados experimentais, onde sempre ha erro estacionario), os compensadores
quase-ressonantes podem ser empregados para uma mitigacao ponderada, permitindo maior

controle da atuacao.

A fungao de transferéncia do SOGI-QSG apresentado em (Suul et al., 2012a; Suul et al.,
2012b) e a realizacdo quase-ressonante apresentada em Ketzer (2013) sdo equivalentes. Por-
tanto, a mesma realizacao pode ser utilizada no algoritmo de estimagao do fluxo virtual e na
malha de rejeicao de distirbios de corrente. Nos trabalhos previamente citados, somente a
realizacao continua foi abordada, e nenhuma analise de discretizacao foi apresentada. A im-
portancia da discretizagdo de compensadores ressonantes é discutida em Yepes et al. (2010),
onde é demostrado que esses compensadores apresentam alta sensibilidade as distorcoes ge-
radas pelo processo de discretizacao, em alguns dos métodos tradicionais levam a um desem-
penho ruim. Uma vez que os compensadores ressonantes sao empregados tanto no sistema
de sincronizacao como nas malhas de rastreamento de corrente, a andlise de discretizagao

é fundamental para o desempenho geral da estratégia. Product modulation é uma alterna-
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tiva de realizagao, pois a discretizacao se limita a uma estrutura PI. Porém, o algoritmo
resultante apresenta maior custo computacional, com a necessidade de calculo de miltiplos
arcos trigonométricos (geralmente implementado através de uma lookup table). Quando ha
previsao de um numero elevado de estruturas ressoantes, essa complexidade computacional

inviabiliza seu uso.

Além dos aspectos citados, outro aspecto relevante no desenvolvimento das estratégias
sao os procedimentos para sintonia dos controladores. Os trabalhos referenciados que apre-
sentam redugao no niimero de sensores utilizam abordagens cléssicas para projeto dos com-
pensadores de corrente e tensao. Entretanto, para conversores convencionais (no sentido do
namero de sensores) existe maior quantidade de estudos da aplicac¢ao de teorias de controle

alternativas, sendo os principais:

e Linear

— Controle Multivariavel (Zhili e Dongjiao, 2010; Meliandn et al., 2010; Zhili et al.,
2006; Sepulveda et al., 2004; Munoz et al., 2010; Ketzer e Jacobina, 2012; Ketzer
e Jacobina, 2014a)

— Controle Deadbeat (Kamran e Habetler, 1998; Chen e Joos, 2001)
e Nao-Linear
— Controle Multivariavel (Le et al., 2008; Leon et al., 2011; Rahmani et al., 2010;
Mendalek et al., 2001; Jiang e Xiang, 2012)
— Controle Preditivo (Kwan et al., 2007; Zhang et al., 2009)
— Controle de Estrutura Variavel (Kolhatkar et al., 2005)
— Controle Adaptativo (Shyu et al., 2008; Stefanello et al., 2008; Ribeiro et al.,
2012a; Ribeiro et al., 2012b; Allag et al., 2006)
e Otimo
— Controle LQR/L.QG/H, (Landaeta et al., 2006; Rong et al., 2009; Ghosh e
Ledwich, 2001)

— Controle H,, (Kwan et al., 2009; Rajasree et al., 2011; Li et al., 2006; Rajasree e
Premalatha, 2011; Li et al., 2007)
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e Inteligente

— Controle com Redes Neurais Artificiais (Ming et al., 2006; Laxmi et al., 2006)

— Controle com Logica Fuzzy (Mekri et al., 2008; Singh et al., 1998; Liu et al., 2009)

Técnicas de controle 6tima sao atraentes porque tratam sistemas multivaridveis facil-
mente (Franklin, 1990), além de apresentarem boa tolerancia a nao-linearidades (Aguirre,
2007a). Dada a natureza multivariavel e nao-linear dos conversores, e a alta quantidade
de parametros de sintonia, estas vantagens tornam-se relevantes. Entretanto, dos trabalhos
referenciados poucas dao atencao as incertezas do modelo, e nenhum, simultaneamente, con-

sidera a reducao do numero de sensores. Este trabalho tem como objetivo a solucao destas

limitacoes.

Apesar de incomuns, nota-se aqui algumas estratégias de controle com reducao signi-
ficativa do nimero de sensores, tais como a proposta do presente trabalho. Em Espinoza
et al. (1999) é apresentada uma estratégia empregando somente sensores de tensiao CC,
sendo a malha de controle composta por estimadores de estados, observadores, e malhas de
compensacao nao linear. Em Lee et al. (1999) é proposto um método de controle que utiliza
somente um sensor de corrente no barramento CC. Na estratégia é utilizado um observador
de estado preditivo. Em Lee e Lim (2002) também sao eliminados sensores de tensdo e cor-
rente do lado CA. Neste trabalho a estimacao dos sinais é realizada com multiplas amostras
dos sinais de corrente durante cada periodo de comutacao, podendo entao reconstruir esses
sinais e estimar a corrente com base em observacao. Em Ohnuki et al. (1999) sdo utilizados
estimadores de tensao CA e CC utilizando somente os sensores de corrente do lado CA do
sistema. Outras topologias de VSC também sao exploradas para a aproximacao sensorless.
Em Wang et al. (2005) é desenvolvida uma estratégia para retificadores do tipo Vienna, e em
Lin et al. (2002) é apresentada uma estratégia para VSC multiniveis com neutro grampeado.
Entretanto, nenhuma das referéncias faz aplicacao em filtros ativos, sendo este um aspecto

inovador neste trabalho.
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Propostas de VOC em Fluxo Virtual e Voltage-Current Shaping

Esta tese de doutorado aborda duas técnicas de controle para filtros ativos, que podem ser
derivadas para diversas topologias': o VOC com Fluxo Virtual, e o controle Voltage-Current
Shaping. Ambas as solucoes sao implementadas com compensadores quase-ressonantes, per-
mitindo uma compensacao seletiva. Assim também, ambos, na solucao do filtro ativo para-

lelo, nao requerem medicao da tensao de rede, ou sensor de corrente de carga.

O controlador VOC proposto para filtros paralelos é sintonizados empregando a teoria
de controle Hy/H,, e uma extensao robusta adaptativa por modelo de referéncia em malha
fechada (Closed-Loop RMRAC)?. Os esquemas de sincronizagdo empregam o conceito de
fluxo virtual, utilizando a realizagdo de um filtro adaptativo e um PLL (aqui introduzido
como AF-PLL) para estimacao do fluxo com erro nulo e com melhor rejei¢ao de disttirbios
que as técnicas anteriores. Em adicao as prévias contribuigoes ao VOC cléssico, esse trabalho
apresenta uma malha de controle do fluxo de energia compativel com a aplicagao do algoritmo
do fluxo virtual que opera sem sensores de tensao no barramento CC. A estratégia de controle
proposta para filtros ativos emprega somente sensores de corrente em um ponto do circuito
(2 sensores para um sistema trifasico a 3 fios). Estes sensores sao localizados na interface da

rede, impondo correntes senoidais e rejeitando disttrbios harmonicos da carga.

Como alternativa ao VOC, os controladores baseados em Voltage-Current Shaping nao
requerem sincronizacao com o angulo da rede para controle do fluxo de energia. A regulacao
¢ obtida a partir do valor da impedancia emulada. Uma vez que o sistema de controle da
impedancia é nao-linear, é apresentada compensacao Otima robusta para uma faixa pré-
definida da poténcia de carga. Neste sentido ha um avanco em relagao as técnicas classicas
que empregam somente um ponto de operacao. Ainda, as técnicas classicas apresentam

limitagoes na compensacao do fator de poténcia, onde altas cargas reduzem este tltimo,

!Neste trabalho sdo estudadas especificamente as topologias do filtro ativo paralelo trifasico e universal
monofasico. A motivacdo desta escolha se deve ao motivo que ambas as topologias exploram uma quantidade
de problemas distintos. O filtro ativo paralelo trifasico é o caso mais usual de aplicagao, que pode ser
estendido sem maiores dificuldades para os retificadores (de fato, o retificador pode ser interpretado como
um caso particular onde a carga CA é de alta impedancia, sendo as mesmas topologias dos controladores
aproveitadas, afetando apenas a sintonia). O filtro universal monofésico, além de introduzir discussées sobre
o acoplamento entre conversores, permite a discussdo do problema de sincronizagao e rejeicao da oscilacao
de fluxo de poténcia, que sao desafios na implementacao destes sistemas.

20 controle nao deve ser confundido com o0 RMRAC, que considera apenas a configuracoes dos compen-
sadores em malha fechada. No caso do Closed-Loop RMRAC, o modelo de referéncia est4d em malha fechada,
realimentado pelo erro entre o modelo de referéncias e o sistema.
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como discutido em Ghodke et al. (2009). No trabalho aqui apresentado é demonstrado que
a emulacao de resisténcia pode ser generalizada para qualquer tipo de impedancia, o que
permite obter uma forma simples de compensacao do fator de poténcia. Enquanto que os
avancos sao significativos em relacao as técnicas classicas, a operacgao é restrita a cargas bem
definidas. Se o grau de incerteza é grande, os controladores resultantes da sintese H,., serao
mais conservadores com relacao ao desempenho. Para sistemas onde essas caracteristicas

sao criticas, o controlador VOC com Fluxo Virtual é mais atrativo.

As contribuigoes realizadas sobre o esquema Hs/H, com extensio do Closed-Loop RM-
RAC podem ser estendidas ao Voltage-Current Shaping. Assim também, o esquema de
adaptacao de fator de poténcia proposto em Ketzer (2013) para os filtros paralelos, podem
ser estendido ao VOC com Fluxo Virtual, sintonizando a indutancia imaginaria. Estas al-
ternativas nao sao exploradas nesta tese. A malha de eliminacao do sensor CC também
pode ser aplicada ao Current Shaping, porém neste caso serd agregada uma complexidade
consideravel. De forma geral, entre as maiores vantagens do controle com Voltage-Current
Shaping, estd a simplicidade da malha de realimentacao. No caso de um aumento conside-
ravel de complexidade, dada por malhas para a solucao do fluxo bidirecional, ou mesmo a
malha da eliminacao do sensor de tensao CC discutida anteriormente, havera poucos motivos

para adotar o controle Voltage-Current Shaping frente ao VOC com Fluxo Virtual.

Em resumo, considerando as solugdes apresentadas aqui e em Ketzer (2013), as principais
diferencas entre as estratégias sao apresentadas na tabela 2.1. Contribui¢oes individuais sao
aquelas que compreendem apenas a estratégia em questao, que sao aprimoramentos das suas
versoes classicas. Contribuicoes transferiveis com poucas adequagoes sao aquelas que foram
apresentadas para uma estratégia em questao, mas sao possiveis de adequar a outra sem

grandes dificuldades.

2.2 Controladores Robustos

Um sistema de controle robusto ¢ insensivel as diferengas entre o sistema real e o modelo
do sistema que foi utilizado para o desenvolvimento do controle (Skogestad e Postlethwaite,
2005). De fato, tais incertezas sdo impossiveis de serem evitadas nas aplicagoes reais. Al-

guns controladores classicos, tais como os controladores PI, sao bastante conhecidos por sua



Revisao Bibliografica

23

Tabela 2.1: Comparacao entre os controladores propostos.

Voltage- Current Shaping

VOC com Fluxo Virtual

Vantagens

Apresenta maior robustez na malha
CA, pois é independente de algoritmos
de sincronizacao ou geracao de refe-
réncias. A malha é apenas um ganho
(resisténcia emulada), nao sintonizavel

(definida por outra malha).

Controle de fluxo de energia
é linear. Fluxo de poténcia
bidirecional.

Desvantagens

Controle do fluxo de energia ¢ nao-
linear. Fluxo de poténcia global (no

ponto de acoplamento) é unidirecional
(O filtro ativo consegue operar de forma bidirecional
se a poténcia fornecida pelo filtro é menor que a po-
téncia drenada pela carga. Apenas o fluxo de poténcia
no acoplamento nio pode ser negativo (em direcdo a
rede)).

Maior complexidade da lei
de controle, maior custo
computacional e maior difi-
culdade na sintonia dos pa-
rametros.

Contribuicoes
individuais

Projeto compreende nao apenas uma
carga fixa com um ponto de operacao,
mas uma faixa (incerteza) para o qual
o controle sera estavel. Compensacao
do fator de poténcia.

Melhoria no estimador do
fluxo virtual, com anélise
detalhada para filtros ativos
paralelos.

Contribuicoes
transferiveis
com  poucas
adequacoes

Compensacao adaptativa do fator de
poténcia.

Projeto Robusto Hs/H
com extensao RMRAC em
malha fechada. Estratégia
para operacao sem sensor de
tensao no barramento CC.
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robustez. Entretanto, o projeto desses controladores usualmente nao inclui nenhuma anélise
formal deste ultimo. Controladores PI usualmente sao projetados com técnicas classicas de
analise de resposta em frequéncia, ou métodos de sintonia heuristicos, tais como Ziegler-
Nichols (Ogata, 2009). Para desenvolvimento formal de um controlador robusto é primeiro
necessaria a caracterizacao do sistema. Neste caso especifico, o0 modelo nominal, usualmente

utilizado no projeto de controladores classicos, nao é o suficiente. E necessaria também a

caracterizacao das incertezas.

As incertezas podem ser divididas em duas categorias: sinais de distiirbios e perturbacao
dinamica. O primeiro caso refere-se a iteracao de outros sistemas naquele que se deseja con-
trolar. Esta iteracao é comum em sistemas multivariaveis, onde algumas vezes essa iteracao
¢ bem definida. Entretanto, os efeitos de ruidos em sensores e atuadores também sao sinais
de distarbio. Perturbacao dinamica, por outro lado, refere-se a discrepancia entre o modelo
matematico de projeto e a real dinamica do processo em operacao. Modelos mateméaticos
sao sempre aproximacoes e representam o comportamento mais significativo. De fato, o mo-
delo muitas vezes é preferivelmente simples para ser possivel uma boa interpretacao de seu
comportamento. Modelos complexos sao dificeis de interpretar, e facilmente levam a pro-
jetos de compensadores de ordem elevada com comportamentos nao totalmente previsiveis,
muitas vezes tornando o controle mais sensivel aos erros de modelagem ou apresentando mau
condicionamento para implementacao. Os erros de modelagem e consequente incompatibi-
lidade de projeto podem afetar a estabilidade ou desempenho do sistema. Neste sentido, o
projeto de controladores que consideram variagoes de parametros da planta é interessante,
pois permitem garantir certos requisitos de operagao dentro de um espaco de incertezas no

qual a planta opera.

Para o projeto das leis de controle robusto é necessario determinar as caracteristicas
das incertezas. O controle é entao projetado considerando estas incertezas, garantindo ou
prevendo certos critérios de estabilidade e desempenho. Dentre as principais abordagens
disponiveis na literatura para sintese de controle robusto estao as com caracteristicas adap-

tativa, e as de sinteses Otimas Hy/H,.

O controle adaptativo é um controlador cujos parametros de sintonia sao variantes no
tempo, convergindo ou nao para valores constantes. O controle geralmente se reconfigura

em funcao da resposta do sistema, usualmente aprimorando a resposta em malha fechada
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ao longo do tempo, considerando critérios de deteccao e correcao. De fato, existem diversas
variantes de controle adaptativo, e nao ha uma definicao adotada que cobre todos os casos
da aplicagao do termo (Shankar, 1989). Entretanto, é bem aceito que as técnicas de controle
adaptativo sejam classificadas como diretas ou indiretas (Astrom e Wittenmark, 1994). Téc-
nicas indiretas realizam, em um primeiro momento, a estimacao dos parametros, e o projeto
do controlador é atualizado em tempo real. No caso das técnicas diretas, a identificacao
do modelo nao é necessaria, e o ajuste de parametros é realizado em funcao da resposta da

planta controlada.

As técnicas de controle diretas sao preferiveis pois geralmente apresentam menor custo
computacional. A técnica de controle adaptativo direta mais conhecida é o controle adap-
tativo por modelo de referéncia (MRAC, Model Reference Adaptive Control). O MRAC,
proposto pela primeira vez em Whitaker et al. (1958), busca solucionar o problema no qual
o desempenho é especificado em termos de um modelo de referéncia. Este modelo determina

como deve ser a saida do processo idealmente, dadas as referéncias de controle.

Originalmente, os algoritmos eram empregados com leis contendo integracao de um erro
definido, e a estabilidade era provada na presenca das incertezas paramétricas, consideradas
no modelo da planta. O algoritmo MRAC, entretanto, apresenta problemas de estabilidade
para incertezas nao modeladas, o que é bem conhecido (Narendra e Annaswamy, 2012; Io-
annou e Sun, 2013). Este tipo de incerteza estd sempre presente em sistemas reais, sendo
usualmente os modelos dos sensores, nao-linearidades nao consideradas, e simplificacoes re-

alizadas durante a modelagem em geral.

Buscando resolver o problema, varias propostas de algoritmos robustos surgiram nos
anos 80, com trabalhos como os de Rohrs et al. (1982), Ioannou e Tsakalis (1986), Ioannou
e Kokotovic (1984) e Narendra e Annaswamy (1986) (também abordada nos livros (Naren-
dra e Annaswamy, 2012; Ioannou e Sun, 2013)). Tais controladores sdo conhecidos como
Robust Model Reference Adaptive Control (RMRAC). Contudo, nao apenas estudos sobre
estabilidade e robustez nortearam os trabalhos acerca de controladores MRAC. Como em
geral as modificacoes dos algoritmos para a robustificacao comprometiam a velocidade de
convergéncia, algumas técnicas foram apresentadas a partir dos anos 90 com o objetivo de
obter melhorias de desempenho transitério dos algoritmos adaptativos (Sun, 1993; Datta e

loannou, 1994; Yan et al., 2008; Gibson et al., 2013c).
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No dominio de eletronica de poténcia, em Blasko (2007) é apresentada uma solugao que
emprega um algoritmo baseado na otimizacao dos minimos quadrados, utilizando um sinal
de persisténcia com amplitude constante. Tais solugoes tem como desvantagem o fato de que
a velocidade da acao de controle e diretamente relacionada ao algoritmo adaptativo. Mais
especificamente no problema de extracao harmonica, uma solucao empregando algoritmos
heterodinos e filtros FIR é apresentada em Freijedo et al. (2009). Em (Asiminoaei et al.,
2006¢) é apresenta uma solugao para o rastreamento adaptativo da energia reativa, conside-
rando a poténcia disponivel no filtro ativo apos a compensacao harmonica. A compensacao
adaptativa das componentes fundamentais é também uma das propostas em Ketzer (2013),

considerando o controle Current Shaping.

A aplica¢ao na regulacao dos compensadores de corrente em filtros paralelos foi abordada
em varios trabalhos. Em Fukuda et al. (2002) é apresentada uma das primeiras solu¢oes uti-
lizando filtros FIR adaptativos. Entretanto, tal solugao nao tem sido retomada uma vez que
filtros FIR exigem alta disponibilidade de recursos computacionais. Em Shyu et al. (2008)
é apresentada a solucao MRAC para um filtro ativo paralelo monofésicos, considerando a
representagao em espaco de estados. Neste a modelagem é realizada considerando a média
das razoes ciclicas (tal como apresentado em Erickson e Maksimovic (2001)). Tal procedi-
mento se torna geralmente inviavel em sistemas trifasicos devido aos multiplos chaveamentos.
Sendo assim, sua aplicacao em topologias mais complexas nao é trivial. Em Stefanello et al.
(2008) é apresentada uma metodologia de projeto considerando aspectos digitais e um Filtro
de Kalman para extracao das referéncias. Neste sao introduzidas algumas modificagoes do

tipo estrutura variavel nas leis integrais adaptativas a fim de estabilizar os sinais.

Em Massing et al. (2012) é apresentado um estudo envolvendo um retificador trifasico
com filtro LCL e um algoritmo adaptativo baseado na otimizacao dos minimos quadrados.
Também sao introduzidos neste trabalho a compensacao adaptativa seletiva de harmoni-
cas utilizando referéncias senoidais obtidas pelo sistema de sincronizagao. Tal aproximacao
gera resultados aproximados aqueles apresentados em Blasko (2007), e consequentemente,
as mesmas limitagoes. Outro trabalho empregando um algoritmo dos minimos quadrados e

referéncias senoidais é apresentado em Kulkarni e John (2013).

Considerando as limitacoes do RMRAC tradicional com realizagoes de estrutura fixa, em

Sefanello et al. (2009) é apresentado um estudo comparativo com uma técnica VS-RMRAC
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(VS de Variable Structure) na aplicacao do filtro ativo paralelo. Outros trabalhos envolvendo
RMRAC com estrutura variavel sdo apresentados em Ribeiro et al. (2012a) e Ribeiro et al.
(2010). O problema dos controladores com estrutura variavel, os quais estao presentes em
varias aplicagoes, sao as descontinuidades nas leis de controle, o que leva a excitacao de altas
frequéncias na planta. Em eletronica de poténcia, estas frequéncias geralmente degradam a
eficiéncia dos conversores, além de que, em alguns casos, podem comprometer sua aplicacao,

uma vez que nao existe convergéncia absoluta no rastreamento das referéncias.

Baseado nas premissas de controle preditivo, em Mohamed e El-Saadany (2008) é pro-
posta uma estratégia de controle para VSC com um esquema adaptativo para estimagao de
disturbios. Também foram apresentados alguns trabalhos considerando as nao linearidades
dos conversores. Em (Shin et al., 2010; Braiek et al., 2005) sdo apresentadas estratégias de
controle adaptativo empregando feedback-linearization. Entretanto, resultados experimen-
tais nao sao apresentados. Uma abordagem mais elaborada empregando leis de controle
linearizantes é apresentada em Milasi et al. (2013), onde também nao incluem-se resultados
experimentais. Estas propostas de adaptacao de leis de controle nao linear desprezam os pro-
blemas associados as incertezas nao modeladas e problemas relativos a falta de persisténcia
de excitagao, o que provavelmente justifica a falta de resultados praticos. Ainda, empregam

esquema com medicao na carga, usando este sinal como referéncia no modelo de erro.

Sendo assim, no dominio de aplicacoes de filtros ativos, h& poucas solucoes que tratam
incertezas nao modeladas com um algoritmo adaptativo robusto. Aquelas que tratam, apre-
sentam problemas relevantes ao desempenho. Tais resultados motivaram o surgimento de
implementagoes com solugoes baseadas em controladores de estrutura varidvel. Um dos ob-
jetivos deste trabalho é propor uma alternativa de implementacao que resolva os problemas

associados ao RMRAC tradicional com base na literatura moderna de controle adaptativo.

Buscando uma solucao ao desempenho ruim em estratégias RMRAC, em MacKunis
et al. (2009a) é proposta a solugao de uma realimentacao no modelo de referéncia, o que s6
recentemente tem sido mais explorado na literatura (Lavretsky, 2012; Gibson et al., 2013c;
Gibson et al., 2015; Zollitsch et al., 2015; Gibson et al., 2013b; Gibson et al., 2012; MacKunis
et al., 2009b; Stepanyan e Krishnakumar, 2011; Stepanyan e Krishnakumar, 2010; Gibson
et al., 2013a; Stepanyan e Krishnakumar, 2014). A solugao considera que o problema do

desempenho das técnicas robustas é consequéncia da trajetoria de referéncias nao ser afetada
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pela saida da planta. Sendo assim, uma nova abordagem no desenvolvimento de MRACs
comecou a ser desenvolvida, que permite a sintonia de termos de realimentacao no modelo

de erro, e permite melhorar significativamente o desempenho dos sistemas adaptativos.

A proposta de realimentacao dos modelos de referéncias é uma solucao elegante para
o projeto de estratégias robusto adaptativas com bom desempenho transitorio, apesar de
serem poucos os estudos que consideram leis robustas para incertezas nao modeladas. Em
Gibson et al. (2013c) os autores conjecturam o porqué modelos de referéncias nao tém sido
estudados até recentemente, e dado o foco atual em aprimorar o desempenho de sistemas

adaptativos, estas solugoes vem ganhando importancia.

Em MacKunis et al. (2009b) e Stepanyan e Krishnakumar (2011), sao apresentadas
solucoes de MRAC com a realimentacao de um ganho, empregando leis adaptativas baseadas
no algoritmo de projecao. Em Gibson et al. (2013b) uma aproximagao similar é apresentada
para sistemas com estados nao acessiveis (entrada-saida). Em Stepanyan e Krishnakumar
(2010) sao apresentados resultados considerando a integragdo do modelo de erro (tal como
em Narendra e Annaswamy (2012)). Visando aprimorar os resultados destes ultimos, em
Stepanyan e Krishnakumar (2014) sao apresentados resultados considerando normalizagao
das leis adaptativas para o algoritmo de projecao. Estas normalizacoes, apresentadas em
solugoes de controladores RMRAC (Narendra e Annaswamy, 2012; Ioannou e Sun, 2013),
sao empregados a fim de garantir limite global de sinais e aprimorar a robustez as dinamicas

nao modeladas, assim como amplitude dos sinais de excitagao.

Em Zollitsch et al. (2015), Lavretsky (2012), Gibson et al. (2013c) e Gibson et al.
(2015) é proposta a utilizacdo de uma estrutura de realimentacdo chamada Observer-Like
(uma apresentacao mais didatica é apresentada em Lavretsky e Wise (2013)). Nestes tra-
balhos, o sistema é modelado em espaco de estados, e uma matriz de ganhos é projetada
para realimentacao do modelo de referéncias, assim, apresentando a similaridade com obser-
vadores de estados. A partir das solucoes propostas pelos autores, a funcao de erro entre
a saida do sistema controlado e o modelo de referéncia tem sua dinamica arbitrariamente
projetada, o que soluciona o problema do tempo de convergéncia. Em Gibson et al. (2015)
sao detalhados os casos multivariavies com realimentacao parcial em espaco de estados. Para

os casos de entrada-saida, em Gibson et al. (2013c) sao apresentados detalhes do emprego

de observadores. Observacoes sobre desempenho no projeto dos ganhos de realimentagao no
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modelo de referéncia sdo apresentados em Gibson et al. (2013c) e Gibson et al. (2013a).

Dado o quao recente sao estas propostas, sua aplicacao em dominios como a de eletro-
nica de poténcia é ausente. Considerando que estes circuitos tem um grau de incerteza,
nao-linearidade e distiirbios elevado, é evidente que existe um potencial consideravel no
estudo e aplicagdo destas técnicas. As extensOes para algoritmos robustos (vistos em Na-
rendra e Annaswamy (2012) e Toannou e Sun (2013), eg. dead-zone, sigma-modification,
e-modification), podem potencialmente ser aplicadas nestas realizagoes (Lavretsky e Wise,
2013). Em Gibson et al. (2013c) é afirmado que, apesar das técnicas nido apresentarem
robustez a incertezas nao modeladas, alguns trabalhos tem demonstrado que o algoritmo

de projecao possui estas propriedades intrinsecamente (Matsutani et al., 2012; Matsutani,

2013).

No desenvolvimento do controle adaptativo existe a necessidade de determinacao de cer-
tos parametros referentes as condigoes iniciais do mecanismo de adaptacao e o modelo de
referéncia. Neste sentido, a possibilidade de utilizar as leis adaptativas como extensoes de
controladores pré-sintonizados ja foi empregado em sistemas aeroespaciais (Campbell e Ka-
neshige, 2010; Dydek et al., 2013; Lavretsky e Wise, 2013; Gibson et al., 2013b). Segundo
a literatura, um argumento para a utilizacao destas técnicas é que na maior parte das apli-
cagoes reais, o sistema ja possui um controle de base, o qual é frequentemente desenvolvido
com conexoes de realimentacao proporcional e integral. O controle projetado alcanca os re-
quisitos de projeto para a planta idealizada durante a modelagem. Se a adicao de incerteza
destroi o desempenho esperado em malha fechada, a func¢ao do controle adaptativo seria

entao tentar restaurar este desempenho, sendo uma extensao do controle original.

Neste contexto, diversas estratégias de controle 6timas podem ser utilizadas visando
atender diferentes requisitos. Uma extensao adaptativa ao controle LQG com acao integral
é proposta em Lavretsky e Wise (2013). O controle LQG/LTR (loop transfer recovery) tem
possivel aplica¢ao em modelos onde as incertezas descritas sao limitadas em norma (Skoges-
tad e Postlethwaite, 2005), e o controle resultante é entao robusto. Apesar do uso acentuado
dos reguladores LQG/LTR, outra metodologia para desenvolvimento de controladores 6ti-
mos robustos que apresenta destaque na literatura é a sintese baseada nas normas H., e
Hy ((Zhou et al., 1996)), cujos problemas sao usualmente formulados e solucionados uti-

lizando as equagoes de RICCATI ou inequagoes lineares matriciais (LMIs, Linear Matriz
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Inequalities).

O controle robusto H,,/Hy pode ser formulado para sistemas mono ou multivariaveis.
A formulacao por LMIs é geralmente preferivel pois é menos conservativa que a solucao por
RICCATI, e permite a solu¢ao para uma descricao de incertezas estruturadas. Entretanto,
o caso de projeto H,, para sistemas entrada-saida ainda nao possui uma solucao convexa
quando as incertezas sao politopicas. Sendo assim, uma alternativa é abordar as incerte-
zas como limitadas em norma, de forma nao estruturada, empregando algoritmos como o
v — iteration, ou aplicar algoritmos nao convexos baseados no valor singular estruturado p

(Skogestad e Postlethwaite, 2005).

Especificamente para filtros ativos, controladores robustos H, ja foram empregados com
sucesso (Kwan et al., 2009; Rajasree et al., 2011; Li et al., 2006; Rajasree e Premalatha, 2011;
Li et al., 2007). Os controles apresentados, entretanto, ndo possuem a capacidade seletiva
de compensacao de harmonicos, uma vez que o controle atua sobre uma ampla faixa de
rejeicao de disturbios. Utilizando compensadores ressonantes, em Alves Pereira et al. (2014)
é apresentada uma abordagem de controle robusto utilizando LMI para fontes ininterruptas
de energia monofasica. A solugao proposta pode ser adaptada para um filtro ativo trifasico,

mas tal possibilidade ainda nao foi explorada na literatura.

Unindo as propostas de controle robusto H.,/Hs ¢ RMRAC é possivel desenvolver um
controle Robusto e Adaptativo. Enquanto que o controle robusto 6timo mantém um bom
desempenho para as incertezas modeladas, o controle adaptativo possibilita recuperar uma
perda de desempenho causado pelos distiirbios do sistema. Desta forma, este trabalho unifica
ambas as abordagens para obter um controlador que agregue vantagens significativas frente

aos trabalhos ja desenvolvidos.

2.3 Conclusoes

Neste capitulo foi apresentada uma revisao abordando o controle de filtros ativos de poténcia
com reducao do nimero de sensores. Nesta revisao, foram apresentadas vérias referéncias
que favorecem a auséncia de sensores de tensao na rede CA em retificadores e filtros ativos
com conexao paralela. Trés principais estratégias foram identificadas, sendo elas: DPC, VOC

e Current Shaping. As técnicas VOC e Current Shaping sao geralmente preferiveis devido
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a compatibilidade com modulacao por largura de pulso e amostragem em frequéncia fixa,
o que simplifica o projeto de hardware ja que existem diversas op¢oes modulares compati-
veis. Enquanto que a técnica Current Shaping é a mais simples, sendo a malha de corrente
reduzivel a um ganho e independente de sincronizacao ou geragao de referéncias, esta sofre
por sua nao linearidade e limitacoes quanto as variancias de carga. Empregando o conceito
de fluxo virtual para o VOC, é possivel obter um controle que, apesar de apresentar maior
complexidade computacional, se torna preferivel em relacao as outras alternativas em siste-
mas onde ha um maior grau de incerteza quanto a magnitude e direcao do fluxo de poténcia,
ou onde os custos adicionais de hardware associados a complexidade computacional nao sao

relevantes.

Considerando a eliminagao dos sensores de tensao através do VOC com fluxo virtual,
nenhum dos trabalhos referenciados faz uma anéalise do impacto do sistema de sincronizacao
quando h& cargas conectadas em paralelo ao conversor em controle. Ainda, quando aplica-
das em filtros ativos, as referéncias realizam a estimacao de distirbio através da medicao
das correntes de carga. Este trabalho apresenta uma solucao para VOC com fluxo virtual
empregando somente sensores de correntes na rede no ponto de acoplamento. Para o Current
Shaping, este trabalho apresenta uma generalizacao, aqui introduzidas como Voltage-Current
Shaping, permitindo sua aplicacao em topologias diversas, com fontes tinicas ou compostas.
A fim de reduzir os problemas associados a sensibilidade de carga, é apresentado um projeto
robusto, tornando aplicacao ideal para aqueles sistemas onde deseja-se reduzir o nivel de

complexidade.

Dada a natureza harmonica dos distiirbios nos problemas de filtragem ativa, os con-
troladores ressonantes tém apresentado os melhores resultados estacionarios. Entretanto, a
sintonia destas estruturas é dificultada devido a grande magnitude das incertezas no mo-
delo do filtro ativo. Foram referenciados trabalhos onde sao considerados projetos robustos,
mas nenhum apresenta uma aproximacao adaptativa com capacidade seletiva de harmonicos.
Este trabalho propoe uma estrutura de multiplos quase-ressonantes, cuja sintonia emprega a
teoria de controle 6timo robusto Hs/H,, e opera com uma extensao adaptativa por modelo

de referéncia em malha fechada.



Parte 1

Controladores PWM com Referéncias
Orientadas em Fluxo Virtual
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Controle Otimo Hy/H~ com Extensao
Robusta Adaptativa por Modelo de
Referéncia

Este capitulo apresenta as andlises de estabilidade e convergéncia de um algoritmo robusto
adaptativo por modelo de referéncia, sendo parte das contribuicoes desta tese. Na sequéncia,
tal algoritmo é aplicado como uma extensao ao controle 6timo robusto. As provas de esta-
bilidade seguem as linhas gerais daquelas apresentadas por Narendra e Annaswamy (2012),
com as modificagoes necessarias para incorporar uma realimentacao no modelo de referéncia,
que permite projetar a dinamica do erro, tal como é apresentado para incertezas paramétri-
cas em Lavretsky e Wise (2013). O controle 6timo robusto de base empregado é derivado
da teoria apresentada em Zhou et al. (1996). Os resultados da implementa¢ao da solugio

proposta nesta secao sao apresentados no capitulo 5.

3.1 Definicoes e Notacao

Seja R™ o espaco Euclidiano de n-dimensodes, e seja R"*™ o espaco de todas as matrizes n
por m, onde n,m € N. Seja o espaco de sinais definido pelas operacoes vetoriais sobre um

conjunto de func¢oes

S*={f:ft) eR* vt eR} (3.1)

33
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onde k € N, e t é a variavel independente tempo. Seja a descricao de um sistema dinamico

hipotético GG, com p entradas e ¢ saidas
G:SP— S1 (3.2)

onde as condigoes de linearidade e causalidade sao aplicaveis. Seja o espaco complexo de

sinais definido pelo operador integral de Laplace sobre o espaco de sinais

F(s)= [ 50 ods = £(4(0) (33)
0
onde s € C e F(s) € C* Vt € R. Para a transformada de Fourier s — jw. Seja a
representacao do sistema SISO G em espaco de estados descrita por um sistema de equacgoes
lineares sobre um espaco de sinais,
&(t) = Az(t) + bu(t)
y(t) = ha(t)
onde z(t) := [x1(t), ..., xn(t)]T € R™ & o vetor de estados, u(t) € R ¢ o sinal de entrada no

(3.4)

dominio do tempo, y(t) € R é o sinal de safda no dominio do tempo, A € R™" p € R™*!
e h € R'*" Seja a relacao entrada e saida de um sistema SISO expressa pela funcao de

transferéncia G(s) definida por

Y<S)—$’5: t7—_ o e
U(S)—G().G() .C{/Og( )8 ( )d},G() h(sI—A)~'b (3.5)

onde § é a fungdo delta de Dirac, I € R™ ™ é a matriz identidade, e ¢(t) é a resposta

ao impulso. Para fins de simplificacao de notacao, y(t) = G(s)u(t) descreve a convolugao
y(t) = fotg(T — t)u(r)dr. As normas de sinais sao definidas a partir de funcoes tal que
S* - R,. As normas L, empregadas na derivagao dos resultados apresentados neste texto

sao definidas por

k b 1/p
111, == (Z / |fi<t>|pdt> <o (36)

onde 1 < p < oo. Esta definicao é também conhecida na formulagao dos espagos de Lebesgue,

| f]l, < oo < f € L, Parao caso onde p = oo,

Il = sup 1£:(0)] < o (3.7

Quando f € L., diz-se que o sinal é limitado. Os ganhos de sistemas neste trabalho sao

discutidos usando as normas Hs, definida por

G()le = \/ o | 166wk 3)
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e H,, definida por
|G ()]loo = max |G (jw)| (3.9)

Uma ferramenta tutil na analise das normas de sistema é derivada a partir da nocao da
norma induzida, onde ||G||,, , (onde p; e py sdo igual a 2 ou oo neste trabalho) de um
sistema GG pode ser denotado por

1911y,

[lullp,

HGle,m = Sup
Esta formulagao implica que u(t) € £, — y(t) € L,,.

Comentario 1: A interpretacao geral da norma H, é a norma L, do sinal de saida para

uma resposta ao impulso deste sistema, ou ||G(s)||2 = [|g(t)]]2-

Comentario 2: A interpretacao geral da norma H.,, é o ganho induzido L3, o que ga-
rante que ||G(s)||l > [ly(t)||2/||u(t)|]2 , ¥ u(t) € Lo. Esta interpretagao é relevante pois

caracteriza o pior/melhor caso do sistema para uma definida entrada.

Comentario 3: Neste trabalho as defini¢oes (3.8) e (3.9) sao apresentadas em uma forma
simples utilizando a definicao da funcao de transferéncia. Seu calculo, entretanto, leva em
conta a representagao em espago de estados do sistema e os Grammianos de observabilidade
e controlabilidade. No caso da norma H.,, o problema do calculo da norma pode ser solu-
cionado utilizando a matriz Hamiltoniana do sistema e um algoritmo iterativo de bissecao

(Glover, 1984; Doyle et al., 1989a; Zhou et al., 1996).

Comentéario 4: Considerando os comentérios 1 e 2, observa-se que a norma H., de forma
genérica caracteriza o melhor/pior caso (maior amplificagdo possivel entre dois sinais esco-
lhidos), enquanto que a norma H, caracteriza o caso médio (todas as frequéncias do espectro
sao consideradas na sua composicao). Desta forma é crescente o desejo em aplicagbes com
otimizagdo mista Hy/H.,, onde ambas as caracteristicas sejam avaliadas para os sinais de

interesse.

Além da anélise de ganho induzido sob perspectiva de sinais, é geralmente til avaliar os
ganhos induzidos nas normas de sistemas para sinais estocasticos. Para isto, seja o sinal f
um processo estocastico estacionario no sentido amplo. A autocorrelacao deste sinal é dada

por Rep(1) = E[f(t)f(t + 7)], onde E é a esperanca matematica (ou média). A densidade
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de poténcia Sys(jw) é dada por

Stp(jw) = / Rys(m)e dr

o0

Sendo P definido o espago dos sinais aleatorios de poténcia finita (sinais que Ry < 0o, V7),
e S, 0 espago dos sinais de densidade espectral de poténcia finita (sinais que [Sys(jw)| <

00, Yw), os seguintes resultados sdo obtidos (Zhou et al., 1996):

Lemma 1: A norma induzida de ||G(s)||« para sinais estocésticos ¢ ||G||s,.s,, 0 que implica

u(t) € S, = y(t) €S,

Lemma 2: A norma induzida de ||G(s)||2 para sinais estocésticos é ||G||s, », 0 que implica

u(t) € S, — y(t) € P.

Comentéario 5: O Lemma 2 apresenta uma interpretacao mais interessante do que aquela
do comentério 1, pois corresponde ao ganho do sistema na amplificacdo de ruidos com dis-

tribuicao gaussiana, que é bastante utilizado na caracterizagao de sinais fisicos.

3.2 Analise do Controle Robusto Adaptativo por Modelo
de Referéncia

Seja um sistema de uma entrada e uma saida (SISO), com n estados, o processo incerto e
sujeito a perturbacoes a ser controlado, dado por
p(t) = Apzy(t) + bpu(t)
Yp(t) = hpap(t) + vp(t)

em que {A,, b, h,} é observavel e controlavel e v,(t) é o disturbio de saida do processo

(3.10)

(vp(t) € Loo). Tal sistema pode ser representado como
Yi(s) = Wp(s)U(s) + V() = {Win(s)(1 + Am(s)) + Dals)}U(s) + Vi (s) (3.11)

onde A,,(s) é a perturbagdo multiplicativa, A,(s) é a perturbacio aditiva e W,,(s) é um

modelo de referéncia dado por

Zm(5)
P(s)
que pode ser representado em espago de estados tal como (3.10) usando {A,,, B,,, h,}. Ainda,

Win(s) = K, (3.12)

{A,,b,, h,} permite a representacao da dinamica da planta incerta por

W,(s) = K, 12328 (3.13)
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Sobre o sistema anterior, consideram-se as seguintes proposi¢oes

Suposigao 1: Z,(s) e Z,(s) sao polinomios moénicos de ordem m, Z,,(s) ¢ Hurwitz e os

coeficientes de Z,(s) sao desconhecidos.

Suposigao 2: P,(s) e P,,(s) sdo polinomios ménicos de ordem n (n > m), P, (s) é Hurwitz

e os coeficientes de P,(s) sdo desconhecidos.

Suposicao 3: é conhecido o sinal de K, e a ordem de n e m.
Suposicao 4: A,(s) é estritamente proprio.

Suposicao 5: A,,(s) é estavel.

Comentario 6: O sistema W,,(s) a direita em (3.11) é comumente abordado na literatura
por W, (s), que seria o modelo nominal, onde W, (s) # W,,(s). Entretanto, este trabalho
emprega o presente esquema de adaptacao como a extensao de uma planta ja controlada, o
que é apresentado ao final deste capitulo. Sendo assim, o sistema W, (s) em (3.10) ja contém
as caracteristicas de desempenho desejadas para as condigoes de projeto da realimentacao
linear, e sua versao nominal (modelo nominal com o controle linear em malha fechada) pode
ser utilizada como o proprio modelo de referéncia. Neste contexto, o objetivo do controle
adaptativo é recuperar o desempenho 6timo obtido pela versao nominal controlada, perdido

pelas incertezas da planta, tal que W,(s) — W,,(s) quanto ¢t — oc.

Comentario 7: As suposi¢oes 1 a 5 sao comuns na descricao de modelos incertos para
controle adaptativo, e o sistema a esquerda em (3.11) é amplamente utilizado em sistemas

descritos por perturbagoes singulares (Ioannou e Tsakalis, 1986).

Comentario 8: As suposicoes 1 e 2 implicam que os sistemas reais e de referéncia sao
estritamente préprios e o ultimo é de fase minima. A suposicdo de fase minima para o
modelo de referéncia é necessaria mesmo para sistemas nao adaptativos (Ioannou e Tsakalis,

1986).

Comentario 9: A suposicao 3 implica que o grau relativo é conhecido. Apesar de existirem
regras que nao requerem conhecer o grau relativo da planta incerta, como em (Ioannou e
Tsakalis, 1986), neste trabalho, dinamicas adicionais sdo modeladas por v,(t), sendo o tnico
requisito que este seja limitado, o que é coerente com sistemas reais onde v,(t) corresponde

a sinais fisicos.
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Sem perda de generalidade ¢ considerado que K, > 0 e K,, > 0. Para este sistema, a lei

de controle é definida por

u(t) = 0T (t)w(t) + 0o(t)y,(t) + k(t)r(t) = 0 (t)w(t) (3.14)

=T

onde [07(t) o (t) k(t))] = 6 (1), [w"(t) yp(t) r(D)] = @' (1), e

= [ W]ews [i 1] ], T 0= 315

hg“@@) + vp(t)

onde k,0, € RY, Ay € Rm>xmi A, € R™>*™2 [, ¢ R™ e [, € R™ s3o arbitrariamente
projetados tal que, {A1,l1} e {As, 1o} sejam pares controlaveis, e exista uma unica soluc¢ao
de § € Rm+m2) com w € Rimtma) 5 ¢ Rmtmat2) o g ¢ ROmAm242) - que satisfaca
W (s) = Y(s)/R(s), onde R(s) é o sinal de referéncia (r(t) € L.,) (para condigoes de
existéncia de 6 consultar Narendra e Annaswamy (2012)). Ainda, ¢ adotado que a norma
H,, do sistema (3.15) exista e seja finita. A partir de (3.10) e (3.15) o sistema geral é entao

dado por
ip(t) = Ay, (1) + b, {0 (1)2(1)}

Yp(t) = hpp(t) + vy(1)

(3.16)

O sistema (3.16) pode ser representado de forma aumentada considerando w(t) estados
adicionados pelo controlador. De forma geral, o par {A;,l;} é empregado para a alocagao
de zeros no sistema, onde seus polos cancelam os zeros da planta. Esta razao é suficiente
para exigir que o sistema seja de fase minima, pois caso contrario, os polos do compensador
seriam instaveis. A realizacao é obtida a partir da realimentacao da acao de controle com um
sistema estritamente proprio a fim de evitar malhas algébricas, uma vez que o ganho de alta
frequéncia é sintonizado por k(). O par {Ag, s} e 6, geralmente realizam a alocagao de polos
a partir da realimentacao da saida, e é realizado através de um sistema proprio. Os pares
{A1, 11} e {As, 15} sdo projetados visando a magnitude de w, o condicionamento numérico e
em casos mais elaborados, como apresentado neste trabalho, o modelo do disttirbio (neste

caso, quase ressonante).

3.2.1 Modelo do Erro e Regras de Adaptagao

O objetivo do controle adaptativo é determinar uma acao de controle limitada para que

limy o0 |Yp(t) — ym(t)| = 0, onde y,,(t) é o sinal de saida do modelo de referéncia. O erro
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entre os estados do modelo de referéncia e a planta é dado por

e(t) = z,(t) — zm(t) (3.17)
e o erro de saida
ex1(t) = yp(t) — ym(t) (3.18)
e 0 erro entre os parametros
o(t) = 0(t) — 6* (3.19)

onde 6* é o vetor de parametros de controle que, para a planta modelada, obtém-se W,,(s) =
R(s)/Y (s), e x,,(t) sdo os vetores de estado e a saida do modelo de referéncia descrito em

3.12.
Considera-se a entrada do modelo de referéncia dada por
un(t) =r(t) + yo(t) (3.20)
onde 7,(t) é a saida de um observador de m, estados, dado por
To(t) = Aoxo(t) + boer (1)

Yolt) = hg wo(t) + goer (t)

onde A, € R™*™ (m, € N), b, € R™, h, € R™ e g, € R. O sistema em questdo é

(3.21)

o compensador de realimentacao para o modelo de referéncia, e pode ser representado por
Yo(s)/Ei(s) = W,(s). A notagdo "observador"é mantida, pois os resultados (capacidade
de projetar a dinamica do erro) sdo semelhantes aqueles da soluggo RMRAC Observer-Like
apresentado em Lavretsky e Wise (2013) e demais trabalhos citados na revisao bibliografica.
Esta realimentacao é a principal diferenca para com os modelos de erro originalmente apre-
sentados em Narendra e Annaswamy (2012), Kreisselmeier e Narendra (1982), e Narendra
e Annaswamy (1986). A dinamica do erro para o modelo de referéncia em malha fechada

obedece entao a seguinte relacao

) = s e )+ e s 2

e a saida
—_ [T e(t)
er(t) = [hl 0] LCO( t)} + e (t) (3.23)
A partir de (3.22), é verificado que a dindmica do erro pode ser projetada pelo sistema des-

crito por {A,, by, ho, go}- Se apenas o modelo de referéncia existe, o projeto de {A,,, By, by}
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é geralmente realizado considerando o comportamento desejado do processo controlado em
malha fechada. Sendo assim, a dinamica se torna apenas dependente de A,,. Neste caso,
com a realimentacao no modelo de referéncia, é possivel projetar os autovalores na funcao
dinamica do erro, permitindo alcan¢ar menor tempo de convergéncia nos algoritmos adapta-
tivos. Além de possibilitar projeto dos polos, a realimentacao permite moldar a resposta em
frequéncia de v.(t) (que é fungao do disturbio de saida do sistema) para atenuar/amplificar
componentes de interesse na aplicacao. Esta caracteristica nao é originalmente explorada
em Lavretsky (2012), pois o modelo de descri¢ao adotado considera apenas incertezas para-

métricas. Em termos da transformada de Laplace, a dinamica do erro é dada por

ex(t) = }I((—ZWmo(S)@T(t)w(t)) +ve(t) (3.24)

e o erro de distirbios v, () tem a fungao de transferéncia dada por

= (Wp(s)W,(s) +1)7! (3.25)

onde v, (t) é o distirbio de saida do processo controlado. Para a prova de estabilidade conside-
rada posteriormente, W, (s) deve ser projetados de tal forma que ||G||; = fot |L7HG(s)}Hdt <

00).

Comentario 10: Na malha de controle e modelo de erro sao definidas v,(t) o distarbio de
saida da planta apresentado em (3.10), o distirbio de saida do processo controlado v,(t) e o
disttrbio de saida do modelo de erro v.(t), apresentados anteriormente. O distiirbio v,(t) é
o sinal independente das equagoes do sistema, enquanto que v,(t) é o sinal equivalente para
o sistema controlado. O sinal v,(t) é obtido considerando que a agao de controle descrito em
(3.15) e (3.16) atua como um filtro. Novamente, v.(t) é obtido, considerando as malhas do
modelo de erro, que devido a acao de realimentacao no modelo de referéncia, filtram o sinal
vy (t). A sinal v.(t) é o disturbio de saida do modelo de erro que geralmente é empregado na
analise de convergéncia das leis adaptativas. Em termos de projeto, geralmente hé interesse
em minimizar v,(t), que é o distiirbio residual na saida controlada. A relacdo entre v,(t) e

ve(t) é linear, dada em (3.25) o que simplifica o projeto.

A fim de projetar leis adaptativas estaveis, é definido o erro aumentado €(t) como

€(t) = e1(t) + Oea(t)e2(?) (3.26)
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onde

ex(t) = G(t)"E(t) — Wino(0(1) @ (1)) = 0(t)" E(t) — Wino(0() W(1)) + dea(t) (3.27)

feo(t) € um parametro variante no tempo (6%, = K,/K,,), e d.2(t) ¢ um termo que decai

exponencialmente, e

§(t) = Wino(s)w(t) (3.28)

Para o sistema proposto as seguintes leis de adaptacao sao estaveis:

i(t) = —rfggzg) _TLE() (3.29)
B  eat)et)
Oe2(t) = —Ye2—— 0 (3.30)
onde
m(t) = \/ o + € (DE() (3.31)

Comentéario 11: O parametro 6.,(t) é variante no tempo e precisa ser adaptado somente
(&
quando K, é incerto. Quando o ganho é conhecido, ou possui pouca incerteza, o erro esten-

dido pode ser simplificado como €(t) = ey (t) + ea(t), e a lei adaptativa (3.30) ¢ desprezada.

Comentario 12: A lei adaptativa em (3.29) emprega basicamente o gradiente do erro nor-
malizada por m(t), este tltimo tendo fungio de estabilizagdo dos sinas (i.e. para grande
sinais, m(t) é grande, garantindo que ndo haja um aumento significativo na dinamica dos
parametros quando o sinal de excitacdo é grande). O produto pelo vetor &(t) permite pon-
derar a variacao dos parametros como funcao das agoes de controle, de forma a maximizar

aquelas que diminuem €(?).

3.2.2 Andlise de Estabilidade

Geralmente a prova de estabilidade global em sistemas adaptativos nao é trivial, sendo um
dos principais desafios em seu desenvolvimento. Como pratica comum, este trabalho nao
prova que ¢ € Lo, mas apenas que é limitado, e que os estados z,(t),w(t) € L. Como
o sistema nao é necessariamente de grau relativo 1, leis evocando propriedades de sistema
estritamente positivos reais (SPR) nao podem ser utilizadas. Para analise da estabilidade do

algoritmo proposto é empregado em um primeiro momento o segundo método de Lyapunov
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a fim de determinar o limite dos vetores de parametros. A partir de (3.26), desprezando as

componentes de decaimento exponencial, é obtido que

K,—1, -
€(t) = er(t) + bea(t)ealt) = 70 (DE() + Pea(t)ea(t) + ve(t) (3.32)
onde ¢ea(t) = Oea(t) — K,/ K. A seguinte funcao candidata de Lyapunov é considerada

K 0 (000 qaon’(t) (3.33)

t
V() K,, 2 2

usando as leis adaptativas em (3.29) e (3.30) e a derivada de (3.33), obtém-se

. 1 —T —x%
V() < == (i |2 H 18]l = Oma || HOO |7 e~ el @) (339
onde
K _
Omaz = MAX (Kmfﬁ F71F0> (3.35)
[§
. K
Omin = Min (Km22 r'r, > (3.36)
onde Opax, Omax € R sao constantes. Logo,
. — —% Ve —%
vy <o v Bl > [+ el e e 4ot 337)

o que implica que ¢(t) e ¢ez(t) sdo limitados. A funcio candidata de Lyapunov pode ser

definida em dois pontos como

/tz V()dt = V(t1) — V(ts) = — /tQ edt /tz e(tve(t)dt [ %ET(t)F;lraa(t)dt

131 ) mz(t) mz(t) "
(3.38)
Considerando que
Ve€ <ol (12l + el + [Beallc (18l + 1ol [[]].0)) < e (3.39)
obtém-se
2 e2(t)dt 2]
/tl m?(t) S C1+ co /t\l W (340)
e
HaH <ol (3.41)

m(t)

onde ¢y 4 € R, sao constantes.
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Comentario 13: Dado o limite dos vetores de parametros e suas derivadas, resultado
obtido pela andlise da func¢ao candidata de Lyapunov, e as condicoes (3.40) e (3.41), todas
as solugoes do sistema adaptativo sao limitadas. Esta prova é apresentada genericamente

para diversas leis robustas adaptativas em Narendra e Annaswamy (2012).

Para a prova de limite dos estados do sistema, considera-se a representacao nao-minima
geral

E(t) = AE(t) + Be( (£)@(t) + (1)) + ve(t) (3.42)

onde & contém os sinais dos controladores e da planta, ve(t) € Ly, € o disttirbio e r(t) € Ly,

¢ a referéncia. Como ¢(t) é limitado, a partir do resultado da analise de Lyapunov anterior,

o sistema geral pode crescer, no pior caso, exponencialmente. Dada a funcao candidata de

Lyapunov W (t) = —ETF ¢, onde P e Q sdo matrizes positiva definidas tal que Xg?%—ﬁ Zg =

—@Q. Obtém-se entdo que

W < - el (AQ on [l (@](g()gl(m L o)l +H|gft(>tﬁ|/ ||Bs!\>> (3.4
) R
oo, 0l _
le@]
3. )z Pellr®l + el

[be]| 2
Para o caso em que as condi¢oes C'1 a C'3 sao satisfeitas,

Jes €RL W () < —csW(1) (3.44)
Se as condicoes C'1 & C'3 nao forem satisfeitas, devido ao limite dos vetores de parametros,

no pior caso,

Jeg e Ry - W(t) < W (t) (3.45)

Ainda, para o sistema instavel, ou & ¢ L., existe uma sequéncia, a; € R, i € N, tal que

€t =a; | €E@) > a; Yt € [t t; + ai] (3.46)
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Seja definido o intervalo [¢;,t; + a;] por dois subintervalos

Ty = {m(t) >cg, tE[titi+ l]} (3.47)
Ty = {m(t) <cg, te€ [tl,tz + 1]} (348)

e as respectivas medidas de Lebesgue (Narendra e Annaswamy, 1986)

wTn) < - (3.49)
8
C
w(Tiz) < a; — C—é (3.50)

onde ¢; € R, tal que em (3.40), obtém-se

to 2 t dt
/ et _ (3.51)
t1

m?2(t)

Considerando que [|m(t)]| > ||(t)|| ., e €(t)/m(t) < cs, e se

[Pe2lle [10lloe = 1Wonolly [|0lloc] + [ve(8)] < c (3.52)

onde cg,cog € Ry, obtém-se que

6" () (t)]
€@l

< C10C8, C10 € R+ (353)

Escolhendo cigcg =€ e

: { csW(t) teTy (3.54)

<
WO = \Zew@) tet,
obtém-se, para o fim do intervalo ¢; + a;, que
cr(cs + ¢
W(t; +a;) <exp (— (C5ai - M)) W(t;) (3.55)
3
o que implica que, para a; suficientemente grande, W (t; + a;) < W(t;), o que contradiz

(3.46). Logo, £(t) é limitado.

Se £(t), d(t) e dea(t) sdo limitados, o restante dos sinais também o sdo. A partir de
(3.28), ||€]loe ~ ||@]loo, € €a(t), dado por (3.27), é limitado uma vez que seus termos sio
limitados. Finalmente, como &£(t), ve(t), @(t), dea(t) e W(t) sio limitados, o erro de saida

e1(t) e o erro aumentado €(t) sdo limitados uma vez que seu termos sao limitados.
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3.2.3 Analise de Convergéncia

A analise de convergéncia é empregada para a analise e sintonia dos parametros do controle
adaptativo. O método aqui desenvolvido é especialmente relevante para compensacao de
distturbios de saida do sistema, usando compensadores que incluem o modelo do distirbio
(i.e. empregam o principio do modelo interno). Assumem-se as mesmas premissas adotadas

na secao 3.1 sobre o sistema, e considera-se o distirbio de saida incerto, mas limitado.

A fungao candidata de Lyapunov em (3.33), apesar de limitada, ndo necessariamente
converge quando t — co. A convergéncia ou nao para uma valor fixo depende geralmente
dos sinais de excitacao do sistema (referéncia r(t) e disttrbio v,(¢)). Sendo o sinal genérico
da descri¢do em espago de estados (3.16) x,(t) o elemento n de z,(t), se a energia do sinal

do parametro é tal que
B Clim tlim (1) /2 = Clim, Cim €R (3.56)
—00
e ¢n(t) € Loo. Observando que r(t),v,(t) € Ly, para classe de sinais periodicos pode ser
definido
1 t 2 Qb 2
3¢ :lim (—/ gzﬁn(t)dt) /2==_ ¢ €R (3.57)
o B \ 1, 2 On

onde qbn ¢ interpretado como o sinal da média.

Entao, ¢,(t) pode ser decomposto em trés componentes

1 2 3
~ =~ ~ =~ ~ =~

an(t) = ¢n (t) + on (t) + o (3-58)

onde ¢, (t) — 0 quando t — oo, ¢, (t) é periddico com média nula, e ¢, = ¢, c € R.
Este argumento é relevante em sistemas com componentes alternadas em regime, pois nao é

esperado que ¢,(t) convirja para uma constante, mas sua média.

Considerando a lei adaptativa de (3.29), esta pode ser reescrita como

—Tn E(t)gn <t>

bult) = s+ o, m2(t)

(3.59)

ou ainda, usando o conceito da média

— (e(t)@(t)) 0

m?(t)

se g, — 0,

- (3.61)
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o que, se ¢,(t) for limitado, implica em ¢,(t) — 0 quando ¢ — oco. O sistema o,, = 0 para
todo n é o controle ndo robusto convencional. Neste controle, €(t) — 0 quando ¢t — oo.
Entretanto, o sistema pode nao convergir na presenca de perturbagoes. Quando K,/K,, é
conhecido, ou, oes é pequeno tal que se possa assumir que ¢z = 0, tem-se que

=T

e(t) =& (H)E(t) +ve(t) (3.62)
que, a partir de (3.60), resulta em

" ((ET(t)Z(t)Jrve(t))fn(t)) (3.63)

m?2(t)

Quando o disturbio for grande, ou ET(t)E nao contém componentes harmonicas de &, (), a

seguinte aproximacao é valida

— —n Ve()6n(t)
b~ s+o, ( m2(t) ) (3:64)

A equagao (3.64) é fundamental para o projeto do controle adaptativo de disttarbios de
saida (representado por v.(t) nesta equacao). Geralmente, através da analise das compo-
nentes ortogonais, e considerando que &,(t) é fun¢ao de v.(t), é possivel definir a média do
produto dos sinais de v, ()&, (t). Enquanto v, e o, podem ser empregados para o projeto da
variagdo média do parametro 6, em fun¢ao da amplitude de v.(t), a dinAmica do processo

de adaptacao pode ser projetada por o,.

Comentario 14: Observa-se que v.(t) em (3.25) e &,(t) em (3.28) sao dependentes da
malha de realimentacao do modelo de referéncia. Sendo assim, esta pode ser projetada em
funcdo da sua dindmica, e assim atenuar/amplificar distirbios de interesse. O projeto do
esquema adaptativo resume-se entao a definir Wo(s) com efeito em todas as n componentes,

e posterior ajuste dos coeficientes 7, e o, individualmente a cada parametro adaptado.

3.3 Controle Hy/H,, com Extensao RMRAC

O controle o6timo Hs/H,, é empregado como base para a extensaio RMRAC. A solugao dos
coeficientes é obtida a partir da solucao do problema de otimizacao convexa descrito em

termos de LMIs. Seja o sistema aumentado de (3.16) realizado como

Tpa(t) = Aapa(t) + Bayu(t) + Bgyvy(t)

Ypa(t) = Hoxpa(t)

(3.65)
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onde z,, € R™Fmtn - gl (1) = [a](t) w"(t)]", vp4(t) € o distiirbio v,(t) referenciado a
entrada. Para o projeto de controle 6timo Hs/H., é definido um vetor de ganhos K. €
R™1Fm2tn g9l que se o vetor de ganhos adaptativos for zero (I, = 0), K. = [K,_p 677,
onde K, s é a realimentagao de estados do sistema. Para esta configuragao, o modelo de
referéncia é dado por Wy, (s) = hn(sI — (An + b, Kr— 1)) by ({An, bn, by} define a planta
nominal nao controlada), permitindo obter também W,(s) tal como em (3.11) (as incertezas

A (s) e Ay(s) sao derivadas considerando que {A,,, by, h, } sdo incertos, e consequentemente,

{4,,b,,h,} em (3.10)).

Na aplica¢ao da extensao RMRAC com os ganhos projetados, a lei adaptativa em (3.29)

é entao reescrita como

0, (1) = —%%)5;) — 0,A0,(t) (3.66)

onde AB,(t) = 0, —0.,. O ganho de realimentacao do sistema aumentado adaptativo é entao
K. = [Ky_p+ hotly 077 (ver (3.14)), com K,_ g, implicito em W,(s) (na prética, o termo
de realimentacdo (K,_ s, + hnbp)xpq(t) pode ser implementado como Kp_ 1,2 (t) + 00Yp.a(t),
porque em (3.65), HI = [hL 0>tm+m2)]T sendo que geralmente é a saida y,, que estd
disponivel). No problema de otimizac¢ao o sistema (3.65) é apresentado como
Tpa(t) = Agpa(t) + Bauu(t) + Bawvp(t)
Yp.oo(t) = HaooTpalt) + Boou(t) (3.67)

Yp2(t) = Hapwpa(t) + Bauft)
onde os pares { H, o, Boo } € {Ha2, B2} sao usados para especificar as funcoes de desempenho
em termos das normas Hs e H., nas relacoes entrada-saida das acoes de controle e distiirbios,

as quais podem ser obtidas pelas fun¢oes de transferéncia

| Toolloo = H(Ha,oo + Boo K.)(sI — (Aq + Ba,uKC))_lBa,vHoo (3.68)

HT2H2 = H(Ha,2 + B2KC)(3[ - (Aa + Ba,uKC))ilBa,v‘b (3-69)

As incertezas paramétricas em (3.65) podem ser representadas por um politopo no espago
de estados (Boyd et al., 1994), definido por Zfil PiAai, Zfil PiBaui € Zf\il DiBaw,i onde
pi € Ry, 2, N € N é o nimero de vértices do politopo e Zi]ilpi = 1. A solucao do problema
de otimizagdo de (3.68) e (3.69), considerando o conjunto de vértices do politopo, garante

que as solugoes internas a regiao tenham um desempenho igual ou melhor que aqueles.
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Comentéario 15: O projeto Hs/H,, aqui utilizado emprega a realimentagao de estados
usando K,_ . Entretanto, o uso das regras adaptativas propostas na se¢ao anterior considera
apenas a entrada e saida do sistema. Para sistemas com ordem maior que um, onde somente
entrada e saida estdo disponiveis, é possivel utilizar K,_p, junto a planta em (3.65) e um
observador de estados. A planta resultante equivalente a (3.65) contém, em z,, ,(¢), os estados
de W, (s), do controle w(t) em (3.15), e do observador/controlador linear, considerando que
Win(8)/(Wi(s)(1 = Win(s))) = Kppp(s] — (Ap + bn Kp—pp + Kp—ehn))ile—ev onde K¢ €0
vetor de ganhos do observador. A sintese de projeto baseado nas normas Hs/H,, proposto
nesta secao realiza apenas o projeto de K,_y;, sendo aplicavel somente nos casos onde nao
h& observador, ou este é relativamente mais rapido que a planta (determinado pelos polos
na planta, det(sl — (A, + B,Ks_y)) e no observador, det(sl — (A, + Ky_.h,))). Para casos
onde tais consideragoes nao se aplicam, a sintese com loop shaping, apresentado na segunda

parte desta tese, pode ser empregada. Entretanto, tal solu¢ao nao é aqui explorada.

O projeto da matriz de ganhos K. é realizado a partir da solugao do seguinte problema

de otimizacao (Chilali e Gahinet, 1996; Boyd et al., 1994):

_ . 2 2
K. = arg min (o[ Too o + B|T2]l) (3.70)
sujeito a
Aa,iQ + QAEJ + Ba,u,iW + WTBZ:UJ Ba,v,i Qchjoo,i + WTBZO
BT, —I 0 <0 (3.71)
Ha,oo,iQ + WBOO 0 _’72]
P HaﬁiQ + By W
QHT, + WTBI 0 >0 (3.72)
Nij + 1135 (AaiQ + BawiW) + 15i(QAL, + WTBL, Mi<ij<m <0 (3.73)

para cada i vértice dentro do espago de incertezas, onde |Th||>. = 7%, || T2ll3 = trace(P),
e os m polos em malha fechada sdo definidos por z = eig(s] — (As; + BawiK.)), onde
zeCétal que L+ Mz+ MTz <0 (z € o conjugado de z), onde L = LT = {\;;}1<ij<m €
M = {)\;j }1<ij<m- A partir da solugdo os ganhos sdo obtidos por K, = WQ™'. Sendo assim,
a partir do projeto da regiao dos polos do sistema em malha fechada é definido o par {M, L},

e a relagdo a/f permite determinar o peso relativo a cada norma. Em termos absolutos é

possivel garantir que ||Th||eo < v e ||T2]]2 < \/trace(P).
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A extensao adaptativa modifica o ganho K. que satisfaz (3.71), (3.72) e (3.73), o que
pode implicar em perda das garantias de estabilidade. Entretanto, alguns resultados adi-
cionais podem ser derivados com suporte da literatura, a fim de justificar a utilizacao da
presente metodologia. O primeiro resultado aqui considerado, é que o controle que satisfaz
(3.70) garante uma Otima rejei¢do de distirbios. Dependendo de como vy, ¢ formulado
(projeto de {Hy 00, Boo}), 0 sistema é estavel para incertezas limitadas em norma (Skogestad
e Postlethwaite, 2005). Para um espago II de conjunto de plantas que inclui a realizagao no-

minal W), ,,(jw) de W,(jw) (caracteriza o espaco permissivel de plantas dada as incertezas),

é obtido
o W) = W)

3.74
~ Wyell Wy n(jw) VW ( )

onde [|[W,(s)||lec = 1/7 : v € RT. A partir do teorema do pequeno ganho ¢ obtido que, para
uma regiao de incertezas II tal que v = 1, o sistema é estavel. Sendo assim, para pequenas
perturbagoes em W,(jw) (tal que (3.74) ¢é satisfeita), o sistema é estavel. Este resultado
nao é aplicado apenas na incerteza da planta nominal W, (s), mas varia¢oes em K, realizada
pelos algoritmos adaptativos, que forma a planta resultante. Ainda, devido & solugao 6tima,
¢ esperado que W,(s) seja proximo a W,,(s) para qualquer W, € II. Logo, ¢ desejado que
o controlador adaptativo nao altere K, significativamente (A6 deve permanecer pequeno).
Convenientemente, isto pode ser assegurado pelo projeto de I', (quanto maior os elementos

0, menor a variagao de K.).

Uma maior discussao desta metodologia de projeto é realizada na segunda parte da tese,
onde o controle é realizado por loop shaping, considerando incertezas limitadas em norma.

Um segundo resultado relevante, é que o sistema (3.65) controlado pode ser escrito como
Tpa(t) = (Aa + Baule)Tpa(t) + Bawvpi(l)

Yp(t) = Hopa(?)

Enquanto que o teorema do pequeno ganho aborda uma discussao para as incertezas nao

(3.75)

modeladas na planta W,(s), a partir de (3.75) é possivel inferir que varia¢oes em K., sob
perspectiva do projeto do controle 6timo Hy/H,, podem ser tratadas como incertezas em A,.
Neste caso, dado K, = Ko+ AK,, onde Ko = [K,_s, 01]" € constate, e AK,. = [h,0p AGT]T
é a parcela variante da extensao adaptativa, é possivel reescrever (3.75) como

j:p,a(t> = (Aa,AKC + Ba,cho)xp,a<t) + Ba,vvp,i(t)

Yp(t) = Hap,a(?)

(3.76)
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onde Ay, = Ag + By AK.. Sendo assim, é possivel incluir as variagoes do controle
adaptativo considerando a estrutura do modelo. Segundo os resultados anteriores, o controle
adaptativo tenta fazer A, ax, + BauwKw = Aan, onde A, ,, é a realizagdo nominal (a partir do
modelo de referéncia W,,(s)). Portanto, o controle adaptativo permite a redugiao do grau de
incerteza a ser adotado no projeto, adaptando o sistema em direcao aos limites pré-definidos
mesmo no caso onde a incerteza ¢ maior do que aquela estimada no desenvolvimento dos

ganhos fixos.

Finalmente, a alocacao de polos garantida por (3.73) implica em ©-Estabilidade (Chilali
et al., 1999). Nesta definigao © é definida como a regiao dos autovalores de (3.76). Se a regiao
for tal que o sub-conjunto ® pertence ao semi-plano definido por Real{s} < —e:e € RT, e
a restricdo (3.73) é satisfeita, existe um conjunto A, ax, para a qual o sistema é estavel. A
medida que o grau de incerteza aumenta, é possivel definir Real{s} < —e3 : €3 € R" € > €.
Sendo assim, existe uma margem de variagoes em A, ax, que, mesmo nao cumprindo (3.71),
(3.72) e (3.73), permanece estavel. Enquanto que este trabalho nao analisa a sensibilidade
com que os polos migram em funcao das variagoes em A, ax,, a medida que se garante um
€ maior, se aumenta sobre esta medida a robustez frente as variagoes de A, ax.. Ainda,
como o controle adaptativo converge para A, ax, + BauKco = Aan, isto implica que os polos

tendem a ficar dentro da regiao ®, onde esta definido o modelo de referéncia.

A adigdo da robustificagdo na extensao adaptativa (obtida por ', # 0), faz com que os
polos da planta realimentada nao convirjam para os modelo de referéncia dentro da regiao ®.
O ponto de equilibrio é definido entre I', = 0, que faz com que a dindmica em malha fechada
convirja ao modelo de referéncia, e I'; = oo, que faz com que o projeto de ganhos fixos
H,/H, seja mantido, ambos dentro da regiao ©. Isto sugere que para qualquer I',, os polos
permanecem em %. O projeto com incertezas estruturadas por LMI garante uma regiao
para variacoes de A, Ak, para a qual a variacao dos autovalores permanecam na regiao
definida. Sendo assim, a presente formulacao por LMI permite melhorar a estabilidade do
sistema considerando as extensoes adaptativas sob perspectiva dos multiplos critérios aqui

apresentados.
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3.4 Conclusoes

Neste capitulo foi proposta uma extensao adaptativa por modelo de referéncia para um
controle robusto utilizando a teoria de controle Hy/H,,. A unido das propostas permite uma
operacao satisfatoria na presenca de incertezas paramétricas e nao-paramétricas. O estudo de
convergéncia possibilitou uma analise simplificada dos efeitos da extensao adaptativa sobre
a solucao de controle 6timo original. Tal solucao pode ser aplicada em controladores com
diversas estruturas particulares. Utilizando o principio do modelo interno, é possivel garantir
uma atenuacao efetiva dos disturbios de saida, adaptando os parametros dos modelos inclusos

na malha de controle. Este ajuste é realizado empregando apenas o erro medido.

O controle adaptativo apresentado é aplicado ao filtro ativo paralelo apresentado nos
capitulos 4 e 5, onde maiores detalhes de metodologia de projeto sao discutidas. A solugao
Hy/H,, com extensao RMRAC permite especificar e projetar filtros ativos de poténcia para
cenarios mais genéricos (do ponto de vista de dimensionamento de carga, impedancias e
conversor). Com a robustificacdo da soluc¢do, além de melhor desempenho, esté presente a
facilidade da aplicagao do filtro ativo em cenérios industriais (uma vez que a necessidade de

reprojeto é atenuada), redugao de custos, e menor necessidade de manutencao.



Controle Sensorless com Fluxo Virtual
para Filtros Ativos Paralelos

Este capitulo esta dividido em quatro secoes. A primeira detalha a modelagem do filtro
ativo paralelo, e a segunda, o esquema de sincronizacao sensorless. A terceira secao detalha
o esquema de controle de corrente, apresentando uma anélise de discretizacao dos compen-
sadores quase-ressonantes. A quarta secao apresenta o controlador de fluxo de energia, e

propoe uma estratégia de controle que opera sem sensores de tensao no barramento CC.

4.1 Modelagem do Filtros Ativo de Poténcia

Nonlinear Load

g3
+ee
91 952 g3’ —l_ 2
€g1 Vg1 * n

Figura 4.1: Circuito do filtro ativo trifasico a trés fios.

A figura 4.1 apresenta o filtro ativo de poténcia trifasico a trés fios, com um indutor

de filtro CA e um capacitor no barramento CC. O modelo da rede é composto por fontes

52
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de tensdo ey, (onde x = 1,2, 3) e uma impedancia z, (indutor equivalente L, e resistor R,
2y = pLy+ R,, onde p é o operador diferencial), com as correntes i4,. A impedancia do filtro
do VSC é z; (indutor equivalente Ly e resistor Ry, zy = pLy + Ry), e as tensoes de polo sao
dadas por

Uee
Vgzo = (2¢ — 1)7 (x=1,2,3) (4.1)

onde v, é a tensao de barramento CC e g, é o estado da chave (¢, = 1 — para chave fechada

e ¢ = 0 — para chave aberta). Em um sistema simétrico, o seguinte conjunto de equagoes

é obtido:
Cgr = Ugz + 2glgs + 2fips (v =1,2,3) (4.2)
3
D g =0 (4.3)
r=1
13
Vg0 = § ; Vgz0 (44)
onde
Vgz0 = Vg + Vg0 ([L’ = 17 27 3) (45)

e vgo ¢ conhecida como tensao homopolar. A tensao homopolar ¢ um grau de liberdade
no processo de modulacao, e pode ser determinada considerando critérios nao relacionados
as leis de controle, como eficiéncia (da Silva et al., 2011; Jacobina et al., 2001c; Ketzer e
Jacobina, 2015a). O modelo médio da dinamica do conversor é dado por (Ketzer e Jacobina,

2015a; Ketzer e Jacobina, 2013d)

-/

. 3
digy Rys 1 1 gz 7
dt Loy Ly \ 707 342" i L, T % Lgs (46)

onde
Z;z = Zglx + Lf/Lgf(igx - Z'fsc)
diy,

Ry =Ry + Ry, Ly = Ly + Ly, 295 = 24+ 2y, U], € a corrente ficticea, e i), é a corrente de

L

= _Rgfi;;: + (Rf - Lngf/Lgf)(igr - ifm)

perturbacao equivalente na saida.

Os sinais médios e instantaneos empregam a mesma forma simbolica. Portanto, deste
ponto em diante, estes serao considerados sinais médios a menos que especificado o contrario.

A corrente ficticia de carga i), e a tensdo da rede ey, sdo os distirbios no modelo (4.6).
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Através da transformada de Park (123 — dg) um modelo simplificado pode ser obtido
(Ketzer e Jacobina, 2013d), o qual é dado por

Egn - van
:—+[/ n:ds,s 47
gn Lng + Rgf In [ q ] ( )
onde d° e ¢° sao componentes da transformada dq em um sistema de coordenadas estacionério
(esta transformagiao de Park também é conhecida como transformagio de Clarke). Neste

trabalho, todas as variaveis com o indice s estao em um sistema de coordenadas estacionéario.

Enquanto sistemas reais de compensacao harmonica geralmente apresentam dinamica
nao-linear e multivariavel (Ketzer e Jacobina, 2013d), uma topologia em cascata é atraente !,
pois permite simplificar as malhas de controle devido aos requisitos diferentes de regulacao
dos sinais. Para o filtro ativo em questao, a aproximacao em cascata permite empregar (4.7)
para projeto dos controladores de corrente, e um controle externo a este para controle de
fluxo de energia. Esta malha externa regula o sinal de tensdao no barramento CC gerando
as referéncias para rastreamento da malha interna. Na forma final, o controle do filtro ativo
deve ser capaz de controlar os estados 44, e v.. com as entradas v,, a fim de tornar o sistema

estavel.

4.2 Fluxo Virtual para Controle Orientado em Tensao

O algoritmo de estimacao do fluxo virtual ¢ empregado para a estimacao dos angulos das
tensoes da rede através de sua integracao, e pode ser aplicado em uma solug¢ao com reducgao
do nimero de sensores. O fluxo virtual foi originalmente definido para retificadores PWM,

(Malinowski, 2001) (figura 4.1 sem a carga nao linear e z¢), e é dado por

Pgn = /egndt (4.8)

onde n = [d*, ¢°], ou

B = / (0 + Ryign)dt + Lyign (4.9)

'Como no controle de conversores geralmente ndo existe o mesmo nimero de entradas e saidas, e como
existe acoplamentos entre as variaveis, com requisitos de rastreamento significativamente diferentes, a solu¢ao
em cascata é preferivel & um controle centralizado. Na solucao em cascata, pode-se estabelecer uma malha
interna para rastreamento dos sinais com requisitos de resposta mais rapida (geralmente sinais AC). As
malhas externas podem ser empregadas para defini¢do das referéncias da malha interna, realizando controle
indireto de variaveis com resposta mais lenta, tal como aqueles associados ao controle de fluxo (geralmente
tensdo nos barramentos de armazenamento de energia, tal como o barramento com capacitor, no VSI, ou
com indutor, no CSI).
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que desprezando as resisténcias torna-se
Pgn = / Vgndt + Lygign (4.10)

Uma vez que vy, é a tensao disponivel empregada para determinagao das larguras de
pulso na modulagao do conversor, e 7,4, ¢ medido para fins de controle na malha de corrente,
o fluxo virtual pode ser estimado através de um observador estavel projetado utilizando o
modelo (4.10). Tal aproximacao ja foi aplicada com sucesso no controle de filtros ativos
paralelos sem sensores de tensdo na rede (Ketzer e Jacobina, 2013d). Entretanto, ndo foram
apresentadas analises do impacto causado pelas diferencas entre os modelos do retificador e

do filtro ativo, quando operando com a definicao do fluxo virtual anterior.

Se o filtro ativo é empregado para mitigacao de harmonicos, a componente harmonica
fundamental é pequena na corrente do filtro is,. Portanto, a queda de tensao em Ly pode
ser desprezada para fins de sincronizacao. Entretanto, se o filtro ativo é empregado para
compensacao de energia reativa de deslocamento (causada pelas componentes harmonicas
fundamentais), a queda de tensdo em L; nao é nula. Para analise da sensibilidade da
compensacao reativa sobre L, sao considerados os fasores do circuito utilizando a tensao da

rede como referéncias angular, desprezando as perdas. A equacao de malha é dada por
Egn = (Ignéﬁl)ngLg + (Ifnleg)ng[/f + ‘/gnleg (411)

onde wy é a frequéncia da rede, ¢, ¢ o angulo da corrente de rede, 6, é o angulo da corrente do
filtro ativo, e 03 é o angulo da tensao modulada pelo filtro ativo. A tensao de rede estimada
é dada por

E;néél = (Lgn£01)jwy Ly + Vg, £05 (4.12)

onde E, & a tensao de rede estimada. Nesta andlise considera-se que o rastreamento da
malha de corrente opera com erro nulo em relacio ao angulo de rede estimado. O erro

estimado no sistema de sincronizacao ¢ dado por
Egn — E;néé’l = (IanHQ)ngLf (413)

Para que o erro de fase estimada seja pequeno, é necessario que 6; =~ 0. Se o filtro tem
poténcia ativa pequena (perdas despreziveis), 05 tende a 7/2, e 0; tende a zero. Portanto,
existe uma baixa sensibilidade no circuito de sincronizagao em relagao aos reativos da carga,

e uma corre¢ao para [, geralmente nao serd necesséria.
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Uma andlise grafica da variagdo do fator de poténcia da rede (PF) como fungao da
poténcia da carga (VA) e seu fator de poténcia é apresentada na figura 4.2. A superficie
sao as solugoes do regime estacionario do circuito por unidades (PU) para o sistema de
sincronizacao proposto com um controle em malha fechada com erro nulo. Para aplicacoes
tipicas, o sistema tem erro desprezivel, o qual aumenta com a carga e quando o fator de
poténcia se aproxima de 0.5. Deve ser notado que as impedancias de 25% sao altas para

maior parte das aplicacoes, e nao obstante, o fator de poténcia é alto.

1.002
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Figura 4.2: Fator de poténcia da rede com o sistema de sincronizacao proposto
(para este caso, X, = X; = 25%).

Se a resisténcia de rede nao pode ser desprezada, um estimador pode ser sintetizado

empregando (4.9). A tensao estimada (4.12) é entao dada por
E;néﬁl = (Ignéﬁl)(ngLg + Rg) + ‘/gnéeg (414)

e, adicionando o termo [y, 261 R, a (4.11), resulta no mesmo erro de estimacao (4.13). Se a
resisténcia do filtro nao pode ser desprezada, utilizando o mesmo procedimento, é obtido o

erro do estimador por
Egn — E;néel = (Ifnéeg)(nglzf + Rf) (415)

Uma vez que Iy, é somente relevante na presenca de compensacao de fator de deslocamento,
onde 6, tende & 7/2, o termo indutivo adiciona erro de amplitude (o qual ndo é relevante
para proposticos de sincronizagdo), e o termo resistivo, erro de fase. Entretanto, a queda

de tensao em Ry é somente relevante quando é comparavel a F,,. Neste caso especifico, o
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angulo pode ser compensado empregando um termo indutivo adicional Lgy, e entao a tensao

estimada é dada por
E;néel = (Iyn261)(jwg(Lg + Lry) + Ry) + Vyn £05 (4.16)
e o erro do estimador pode ser reescrito como
Egn — E;nlel = ([fnZQQ)(ngLf + Rf) — ([gnlel)ngLRf (417)

entao, a compensacao em cenarios onde o fator de deslocamento ¢ baixo e R ¢ alto é obtida
usando Iy, wyLps = Ryls,. Uma vez que a relacdo entre Iy, /I, é constante nestes cendrios,

um valor fixo para Lrs pode ser obtido. O estimador de fluxo virtual resultante é dado por

Bom = / (vgn + Ryign)dt + (Ly + Lits)ign (4.18)

Antes destas solugoes, o estimador apresentado em (4.9) deve ser considerado. O estimador

simplificado apresentara desempenho satisfatério para maior parte dos casos.

O modelo (4.10) apresenta desempenho ruim se usado diretamente como estimador, uma
vez que a integracao em malha aberta é sensivel as componentes DC e condigoes iniciais.
Por esse motivo, a proposta original do fluxo virtual apresentada em (Malinowski, 2001) ja
introduziu uma alternativa na sua realiza¢do com base em um filtro passa baixa (outra versao
é apresentada em Kulka (2009)). Entretanto, a realiza¢ao com filtros passa baixa apresentam
distorcoes de fase e magnitude dependentes da frequéncia. Em Gonzalez Norniella et al.
(2014) é apresentada uma estratégia para reconstrugao destes sinais tendo como custo uma

maior complexidade computacional.

O problema de sincroniza¢ao em esquemas convencionais (com sensores) ja foi largamente
revisitado, e algumas destas solucoes podem ser transferidas para o caso sensorless. Em
(Rodriguez et al., 2012b) sdo apresentadas variagbes da realizagdo de filtros adaptativos
baseados no integrador generalizado de segunda ordem (SOGI) aplicado na sincronizagao
das tensoes da rede. No contexto de fluxo virtual, a extensao SOGI-QSG ¢é apresentada em
Suul et al. (2012a) e Suul et al. (2012b), onde sdo estimadas duas sequéncias (positiva e
negativa), a fim de tornar possivel o tratamento de sistemas desequilibrados. As fungoes de

transferéncia do SOGI-QSG sao dadas por:

Ydr kwy.s
Jar 4.19
u, 8%+ kwgs + wi? (4.19)
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Yar _ ki

= 4.20
u, 82+ kwips + wy? ( )

onde Y4 € Y, sa0 as saidas direta e em quadratura (atraso de /2 radianos) a partir da
entrada u,, wy é a frequéncia de sintonia (neste caso a da rede) e k é sintonizado em fungao
da seletividade? e resposta transitoria. Por inspecao de (4.19), pode ser visto que as com-
ponentes CC tem um ganho nao-nulo. Uma vez que (Suul et al., 2012a; Suul et al., 2012b)
emprega uma combinac¢ao em malha aberta das fungoes (4.20) e (4.19) (apenas o parametro
wy, esta em malha fechada), as componentes CC dos sensores estdo presentes nas referéncias
sincronas, as quais sao empregadas na geracao das correntes de referéncia da rede. Ainda, o
proposto frequency locked loop (FLL, malha de realimentacao de wy) é tdao complexo quanto
o PLL, com esse tltimo apresentando melhor rejeicao de distiirbios, assim como uma maior
quantidade de estudos sobre seu comportamento. Por essas razoes este trabalho propoe um
esquema misto AF-PLL para estimacao do fluxo virtual, onde o esquema de sincronizacao

resultante integra as func¢oes em cascata do SOGI-QSG e PLL.

As equacoes (4.20) e (4.19) podem ser colocadas na forma de um sistema de equagoes
diferencias de 2* ordem que simplifica a realizacao numeérica. Uma vez que a realizacao em
(Rodriguez et al., 2012b) apresenta um escalonamento dos sinais (Antoniou, 2006), aqui é

proposta uma versao alternativa dada por

Yor| | O W Yqr 0
= + - 4.21
|:ydr:| [_Wk _kwlj |:ydr:| [kwk:| “ (421)

onde ambos os sinais de estado sao sinais senoidais com a mesma amplitude em regime

estacionario.

Considerando a equacao do fluxo virtual (4.10) e as tensoes de rede senoidais,

t ka
RO k
/Ug() /0 {32+kwks+wk2}

Portanto, o fluxo virtual pode ser estimado empregando (4.21) com u, = vy, Wy = w, €

Vgn(t — T)dT (4.22)

t—T1

(bgn =—+ Lgign (423)

2A seletividade aproximada dos filtros quase-ressoanntes é similar aquele obtida na derivaciao do fator
de qualidade em modelos de segunda ordem, frequentemente abordado em livros de circuitos eletronicos,
tal como em Sedra e Smith (2004). A relacdo entre o fator de qualidade @ e o parametro k é tal que
Q = 1/k. A banda passante aproximada, pode ser obtida por BW = kwy, sendo a faixa passante dada por
wy — BW/2 < w < w, — BW/2.
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O esquema de sincronizagao sensorless proposto é apresentado na figura 4.3, onde Gy(s)
¢ a fungao de transferéncia obtida a partir de (4.21) com a saida definida em (4.23). O PLL
(Kaura e Blasko, 1997; Santos Filho et al., 2008; Golestan et al., 2014; Golestan et al., 2014)
rastreia as saidas de fluxo ¢, com a compensacao de fase de /2, travando na frequéncias
de rede estimada w, e fase 6,. O PLL apresenta uma dinamica nao linear cujo projeto nao é
trivial para grandes variacoes de sinais. Portanto, um modelo de pequenos sinais é adotado.
A funcao de transferéncia linearizada é obtida simplificando os termos trigonométricos da
transformacao de Park com os primeiros elementos da expansdo na série de Taylor (i.e.
sin(0) = 6 e cos(f) ~ 1). O modelo resultante, derivado em (Kaura e Blasko, 1997), é dado

por
AIgd 1+ STpil

= =5
AQ; P SZTpll

(4.24)

onde ky; € R e 7, € R sdo ganhos positivos. Da equacdo linearizada (4.24), a largura de
faixa w,; a margem de fase PM,; do PLL pode ser projetada visando a faixa de frequéncias
de rastreamento desejada e critérios de resposta transitéria. Usando essa aproximacao, T
é obtido por

Touwpn = tan(PMyy) (4.25)

Os ganhos do PLL sao entao obtidos por

827' 1
kpu = ‘—p (4.26)
1+ STyl s=jwpir
O transitorio do filtro (4.20) para uma entrada senoidal é dada por
Yar = A(t)eTF/2Dt 1 B(t) (4.27)

onde A(t) e B(t) sao fungoes periodicas com frequéncias (wiv4 — k?)/2 e wy, respectiva-
mente, e A(0) = B(0) (y, tem dinamica similar). O tempo de convergéncias t, do filtro

(4.21) é estimado por
10

tsr ==
kwk

(4.28)

A dinamica do esquema de sincronizagdo é a composicao série do filtro (4.21) e do
PLL. Para um PLL subamortecido, a constante de tempo é aproximadamente definida
pelo subsistema mais lento (polo dominante). A rejeicdo méaxima obtida pelo SOGI-QSG

¢ 20dB/década. Com a inclusdo do PLL, o esquema de sincroniza¢do permite obter um
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maximo de aproximadamente 40dB/década. Portanto, a rejeigao de distirbios é melhorada
significativamente com a estratégia proposta.

»
>

g
Pgq ’_'kp” 1Jsr:;;z7” > % > 0g
Vin v Pgn
—»Gd)(s, We )y dg*—dq 4_(%47
Ign A
— L, /2

Figura 4.3: Esquema de sincronizacao por fluxo virtual proposto.

4.3 Malha de Controle de Corrente

Varias malhas de controle de corrente podem ser aplicadas com o esquema de sincroni-
zacao proposto para uma abordagem sensorless do filtro ativo paralelo. Controladores
Proporcionais-Integrais-Derivativos (PID) e variantes podem ser aplicados para uma com-
pensacao em uma banda ampla de frequéncias, sendo limitado pelos requisitos de estabilidade
do sistema. Entretanto, a compensacao de multiplos ressonantes tem apresentado melhores
resultados experimentais na mitigagdo de harmonicos (Asiminoaei et al., 2006b; Ketzer e
Jacobina, 2015a; Ketzer e Jacobina, 2014b; Yepes et al., 2010; Yepes et al., 2011a), sendo
provado que estes esquemas sao equivalentes a miltiplos PIDs em maultiplas referéncias sin-
cronas (Jacobina et al., 2001a; Asiminoaei et al., 2006b; Yepes et al., 2010; Yepes et al.,
2011a).

Neste trabalho propoe-se a utilizagao do filtro (4.21) apresentado na malha de sincro-
nizac¢do, a qual foi investigada com a realizacao SOGI-QSG em (Rodriguez et al., 2012b)
somente no problema de sincronizacao. A funcao de transferéncia do SOGI-QSG é equi-
valente aos compensadores quase-ressonantes apresentados em Ketzer e Jacobina (2015a),
Ketzer e Jacobina (2014b) e Ketzer e Jacobina (2013d), e as mesma solugdes de sintonia
podem ser aplicada. Entretanto, uma analise de discretizacao ainda nao foi apresentada
(tal como aquela apresentada para compensadores ressonantes em Yepes et al. (2010)). Os
esquemas ressonantes e quase-ressonantes apresentam alta variagao de ganho nas frequéncias

vizinhas a sintonizada, e distorcoes nas realizagoes discretas nao podem ser desprezadas.

As técnicas de discretizacao consideradas na anélise sao apresentadas na tabela 4.1.
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Tabela 4.1: Técnicas de discretizagao aplicadas (frequéncias de amostragem Fy =

10kH?2).

G1 Forward Euler s = Ti 1;;1

G2 Backward Euler 5 = Ti 1_1571

G3  Tustin (Trapezoidal) s = Tl ;2:

G4 Tustin com Prewarping 5 = we __1-z

tan(wpTs/2) 1421

G5 Zero-order Hold X(z)=(1-2zHZ {&}

s

G6 Impulse X(z)=T:Z{X(s)}

G7 Zero-pole Match z; = eTs

As superficies numéricas em (Fig. 4.4 a 4.10) sao realizadas considerando uma frequéncia
de amostragem F; = 10kHz. O mapeamento no processo de discretizagao empregando
(4.21) resulta em diferentes expressoes. Cada método apresenta uma distorgao singular, a
qual afeta a estabilidade da malha fechada na frequéncia de ressonancia, e a qualidade da
compensacao harmonica. Dada a caracteristica de resposta em frequéncia e o fato de que
estes compensadores sao implementados paralelamente a um ganho, os aspectos relevantes
para estes compensadores sao as distor¢coes de magnitude e fase na frequéncia ressonante.
Erros de amplitude e fase geram erros da compensagao harmonica, geralmente deslocando
a faixa seletiva e amplificando componentes inter-harmoénicas na acao de controle. Estas
caracteristicas sao também criticas para o algoritmo de sincronizacao, onde distorcoes da
transformacao resultam em erro na estimagao do fluxo virtual. Na realizagao (4.21), para
$ = jwy o ganho é unitario, e a fase é de 0 e m/2. Deve ser notado que a técnica zero-
pole matching apresenta um grau de liberdade para sintonia do ganho em uma frequéncias
especifica (Charles e Phillips, 1995), onde neste é projetado tal que o ganho da fungao seja

unitario na frequéncia de sintonia.

A figura 4.4 apresenta o ganho CC na saida em quadratura. Uma vez que a realizacao
continua tem um ganho de k, uma superficie rampa é esperada. Apesar das menores distor-

¢oes, esta analise é relevante porque um alto ganho implica em alta sensibilidade ao offset
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DC Gain

Frequency wy Parameter k

Figura 4.4: Ganho CC para variagoes de k e wy, (equacao (4.19), w = 0).

Resonance Gain

Frequency wy

Figura 4.5: Ganho ressonante para variacoes de k e wy (equacao (4.19), w = wy).
Uma vez que G1 tem alto desvio no dominio selecionado, este nao esta
na figura.

de sensores. O ganho e fase ressonante das realizagoes discretas é apresentado na figura 4.5
e 4.6, respectivamente. O conjunto [G2,G3| apresenta significativas distor¢oes de ganho, e
|G1,G3|, de fase, para alto wy e baixo k. Ainda, existe uma distor¢ao de fase moderada em
[G2,G5,G7| para alto wy. A figura 4.7 e 4.8 apresenta as mesmas superficies para a saida
direta. Neste caso, |G2,G3,G6| tem uma distor¢ao significativa de ganho, e [G1,G3,G5,G7|,

distorcao de fase, para k baixo e wy alto.
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Figura 4.7: Ganho ressonan

’

A resposta em frequéncia dos filtros discretizados para a saida em quadratura é apresen-

ta na figura 4.10. Além das distor¢oes na frequéncia

saida dire

tada na figura 4.9, e para a

ao altera a magnitude e fase nos graficos de bode. A partir da figura

ressonante, a discretizag

A

éncias, a

G5,G7| apresentam um atraso de fase em altas frequ

b

4.9 e 4.10, as discretizagoes [G1

qual pode impactar a margem de fase na malha fechada se o ganho do compensador for alto.

Na saida direta, G6 apresenta alta distorcao de fase & medida que se distancia da frequéncia
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equagao (4.19).

ressonante, e distor¢cao de ganho quando w é pequeno. A partir da presente andlise, G4 é

o método de discretizacao com menor distorcao. Esta técnica apresenta frequency warping

similar aquela de G3, mas que neste caso é corrigido na frequéncia ressonante para obter

a mesma resposta de GC, resultando em um erro nulo de fase e ganho nesta. Na faixa de

frequéncias de interesse, a resposta em frequéncia segue a funcao continua com erro despre-

zivel (as distor¢oes em alta frequéncia no grafico de bode sao notéaveis apenas proximo da
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Figura 4.10: Resposta em frequéncia dos modelos ressonantes discretizados (GC é
a equacao (4.20).

frequéncia de Nyquist, o que pode ser melhorado aumentando a frequéncia de amostragem).

Os resultados apresentados sugerem um método de discretizacao efetivo para ser aplicado
na realizacao digital do filtro derivado do SOGI. Uma vez que a frequéncia de rede nao
é estatica e incerta, as frequéncias de sintonia wj necessitam de uma estrutura adicional
para adaptacao. Este requisito é relevante na escolha do método de discretizagao, uma vez
que alguns destes envolvem calculos em tempo real complexos. Para isto, é considerada a

realizagao G4 dada por (4.29), onde
Dy = G} + kGwy, + W}

e Gy é o ganho de mapeamento de Tustin (G; = 2/T; para G3), dado por

Wi

Ge = tan(wiTs/2)

Para adaptar wy através de (4.29), a qual é variante no tempo, um ntimero alto de
multiplicag¢Ges é necessario (até mesmo quando D, e Gy s precisam ser calculados uma vez
por iteragao). Uma vez que esta é uma solugao geralmente nao plausivel, este trabalho propée
uma lineariza¢ao no ponto de operagao (frequéncia nominal) usando o primeiro elemento de

uma série de Taylor (neste caso wy é constante e igual aos valores nominais de projeto).

Considerando a notacao X, x[n + 1] = A X, x[n] + B:U,[n] e Y, k[n] = E X, k[n] + FiU,[n|
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ZTqr [n + 1] 1—2wp Dy  2Gywi Dy Tqr [n] QGtk’UJth
= + ur[n]
ZTar[n + 1] 2Giwi Dy 2G?Dy — 1| | 2g.[n] 2G2kwy, Dy
- - (4.29)
Ygr 1] (Gt + kwi)Dy - wi Dy | | zgr[n] kw? D,
= + uyp[n]
Yar[n] wi Dy GiDy¢| |zar[n] Gikwy
para (4.29), a aproximacao é dada por
Xogln+ 1] = (A + AnAwi) X, k[n] + (B: + BuAwg) Uy [n] : )
4.30

Yorn] = (B + EnAwy) Xek[n] + (Fr + FrAwy) U [n]

onde

dAt 2Gth(2Gt + kwk)Dg 2Gt(G§ - wt2)Dt2
Ap =250 = (4.31)

2G(G? —w?)D}  2G7(2wy, + Gik) D7}

2 2
dB 2G; kwy(2Gt + kwy) D
By=22 |7 ' (4.32)

dw
© | 26kGE - WD}
dFE, —wi(2Gy + kwy) D} (Giwi) D}
Ep ="t = (4.33)
dwy,
(wp — G})D} —G4(2wi + Gik) D}

F Gtkwk(QGt + kwk)D2
P = U ' (4.34)

Gih(G} = wi) D}
onde Awy = wf — wy, é variante no tempo (i.e. a diferenca entre a frequéncia projetada wy

e a estimada wf, pelo sistema de sincronizacao).

Uma vez que G, é geralmente alto, e k, baixo, E}; e Fj; sao despreziveis. Ainda, se o
sistema nao é sobre-amostrado, o que deve ser evitado uma vez que resulta em um condici-
onamento numeérico ruim (implica que G; ndo é maior que wy), a dire¢do de B; + By Awy, é
aproximadamente constante, e B;; apresenta baixo impacto no ganho geral. Portanto, para

simplificagao da realizacao digital, uma aproximacao aceitavel de (4.30) é dada por

Xr,k[n + 1] = (At + AtlAwk)Xnk[n] + BtUr[n] ( )
4.35
Youln] = B Xoiln] + BUL[n)
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As figura 4.11 e 4.12 apresentam os resultados de ganho e fase para a realizacao discreta
proposta (4.35) com f; = 10kHz (na figura 4.11, y,, e y,, geram superficies similares e
proximas). Para uma frequéncia suficientemente alta de discretiza¢ao, ha baixa distorgao
na fase e no ganho do SOGI adaptado (é considerado que o desvio de frequéncia nao ira
geralmente exceder 5%). A figura 4.13 apresenta a resposta em frequéncia para variagoes
discretas da frequéncia de sintonia obtida pelo método de adaptagao proposto (uma vez que

os resultados numéricos sao similares para y,, € y,4, somente uma das saidas é apresentada).

Resonance Gain
o
[e¢]

Frequency Deviation -005 4 Frequency wy,

Figura 4.11: Ganho ressonante para o desvio de frequéncia Awy,/wy, usando a apro-
ximagao adaptativa (4.35).

A malha de multiplos quase-ressonantes é obtida por combinacoes paralelas da realizacao
digital proposta sintonizadas em cada frequéncia harmonica desejada wy. Para um conjunto

de m compensadores harmonicos, a malha é dada por

RO(s) =K, + > K.Y (4.36)

k=1,2,3...

onde K, € R2*!1 & um vetor de ganhos, e K, € R ¢ um ganho proporcional, e cada par
K, 1Y, emprega a realizacao digital quase-ressonante (4.21) (na equacao (4.36) Y, ¢ a saida
de (4.21), que emprega a realizacao (4.35) em tempo discreto). Para o caso onde se deseja
compensar somente a 5° e 7° harmonica (0 que é comum para a presente topologia a trés
fios), m = 2, com wy = 5wy € wy = Twy, resultando em RC(s) = K, + K, 1Y, 1+ K, 2Y; 2, que

usa a realizacao (4.30) ou (4.35) com o respectivo wy.
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Figura 4.12: Fase ressonante para o desvio de frequéncia Awy/wy, usando a apro-
ximacao adaptativa(4.35).
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Figura 4.13: Resposta em frequéncia do ganho para a aproximacao adaptativa pro-
posta.

A figura 4.14 apresenta o controle de corrente completo, onde dg® é o sistema de coor-
denadas dq estacionario, e K..(s) é um controlador PI na malha de regulagao de tensao do
barramento CC. O controle de fluxo de energia emprega um compensador ressonante onde

Wk = Wy, portanto

RCy(s) = K, ;Y4 (4.37)
onde wy = wy.

A realizagdo (4.21) apresenta uma solugdo onde o avango de fase pode ser obtido em-
pregando combinacgoes das saidas diretas e em quadratura. Para um avanco de fase ¢, o

compensador quase-ressonante ¢ dado por K, ;T'Y,, onde T € R2*? ¢ a matriz de trans-



Controle Sensorless com Fluxo Virtual para Filtros Ativos Paralelos 69

K..(s) <—®

& Vee
*
Yia(65) Vo Ve
+ Pm?ecrt i;‘Iielter *

RCS(s) ™ pwm @

Virtual-Flux gn :
Synchronization 123— dg® Nonlinear
- - Load

I, *

Figura 4.14: Topologia do controle sensorless proposta para filtros ativos paralelos.

formacao dada por

- cos(¢') —sin(¢) (4.3

sin(¢))  cos(¢)

Embora o atraso na componente fundamental seja desprezivel na maioria dos casos,
a matriz de transformacgao 7"(¢’) pode ser aplicada a RCy(s), resultando em RCy(s) =
K, oT"(¢')Y,0. A realizacdo resultante permanece apresentando simplicidade comparavel com
a estrutura de duplo integrador apresentado em (Yepes et al., 2011b), mas com capacidade
intrinseca de compensacao dos atrasos. Procedimentos similares de sintonia aos apresentados
em Ketzer e Jacobina (2015a) e Yepes et al. (2011a) podem ser aplicados no compensador
quase-ressonante miltiplo empregando o modelo linear (4.7). O sinal de modula¢iao das
correntes de referéncia da rede é obtido através do esquema de sincronizacao na Fig. 4.3, e
é dado por
[cos(65); sin(05)]" = Yy, (65) (4.39)

onde cos(f;) é a componente em quadratura, e sin(f), a direta. A fungdo RCS(s) é um
sistema de duas entradas e duas saidas aplicado no sistema de referéncias estacionarias, dado
por

v RCy(s) + RC(s) 0 Uy
o I "I = RCS(s)U, (4.40)

Vgd 0 RC()<S) + RC(S) Urd

onde U,, = an(eg)lgd + Ign, € I, € a saida do controlador do barramento CC K.(s). A
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fungdo RCS(s) é obtida usando as definigoes (4.36) e (4.37), que usa (4.30) (ou (4.35)), que

para a discretizacao de Tustin com a realiza¢do proposta, emprega (4.29).

4.4 Controle do Barramento CC

O modelo dinamico do fluxo de energia pode ser obtido empregando a aproximagao apre-
sentada em (Ketzer e Jacobina, 2015a; Ketzer e Jacobina, 2014b), considerando a repre-
sentagdo do sistema trifasico usando a transformacdo 123 — dq (Jacobina et al., 2001a).
Usando um sistemas de coordenadas dq sincronas a frequéncias da rede, um modelo nao
linear do balanco de poténcia é obtido, o qual pode ser linearizado para um ponto de opera-
¢ao. As correntes da rede sao dadas por ig(t) = i (¢)e ™7 ©o'"9) = i 4 (t) + jig,(t), e as tensdes,
eg(t) = e5(t)e 1@t = ¢ y(t), onde ¢ e § sdo os angulos das correntes e tensdes da rede.
O indice s indica que a variavel estd em um sistema de coordenadas estacionérias. Para
uma operacao estacionaria senoidal e em equilibrio, ig(t) e eg(t) serdo sinais constantes (i.e.,
ig(t) e eg(t) sdo as magnitudes dos vetores de sequéncia positiva sincronos a wy). A poténcia

instantanea em um sistema sincrono a tensao de rede (6 = 0) é dada por

3

(1) = S(E30)30) + €3, (1) (1) = 2 (eqult)iga(r) (441)

A equacao de poténcia instantanea considerando a Fig. 4.1, e um fator de poténcia
unitario (¢ = 0), é dada por (4.42), onde v..(t) é a tensao de barramento CC, p.(t) é
a poténcia da carga CA, e R; é uma resisténcia equivalente paralela no barramento CC.
Esta resisténcia, além de existir fisicamente por razoes de protecao, aqui agrega as perdas
do conversor. Se a proposicao de fator de poténcia nao é considerada, iy (t) gera energia

reativa, assim como perdas adicionas nas impedancias do circuito.

-5 (Rf(lfd(lt)2 +ifq(t)?) +% (Lf(ifd(t) 2+ ia(t)) (4.42)
d (Cug(t)? Vee(t)?
palt) = 7 (5 ) + 2

O modelo de pequenos sinais é obtido através da perturbagdo das varidveis igq(t) =

Toao + Nigg(t) € vee(t) = Veeo + Avee(t), onde as varidveis maitsculas com subindice 0 sao
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constantes, e os sinais com A sdo as perturbagdes no ponto de operagao (Ketzer e Jacobina,

2015a). Uma vez que ig(t) = i¢(t) + i1 (?),
ir(t) = (Lgao — Liao + Aiga(t)) + 1 q0 (4.43)

onde Iy, = —Ip0. Substituindo as variaveis perturbadas em (4.42), com ey (t) = Eyq €

Pea(t) = Py constantes, o modelo linearizado é dado por

3Ll
_ 29 f1g9do0
AV,.(s) _ 1 TBea—3Rys Iyt %Egd — 3Ryl 440 (4.44)
Algyy(s) S—Réc +1 —2‘]%;0

O sistema linearizado (4.44) é de fase nao-minima com um zero no semi-plano complexo
direito. Entretanto, os polos apresentam comportamento dominante uma vez que a dinamica
RC' do barramento CC é mais lenta que a dinamica RL da rede CA. Logo, um modelo

simplificado é dado por

A‘/:?C(S) kdc
— 4.45
Alg(s)  sBC 41 (445)
onde
3E. — 3R, 1
ke = 20010 (4.46)
Ry

é o ganho da planta e t;,. = RC/2 é a constante de tempo do barramento CC. Diversas

técnicas de controle PI podem ser empregadas usando (4.46) no projeto.

Além da eliminacao dos sensores de tensao CA, esse trabalho propoe um método para
controle do barramento CC sem sensores de tensao, resultando em uma estratégia de controle
completa sem qualquer sensor de tensdo. A equagio (4.6) pode ser reescrita no sistema de

coordenadas sincronas proposto, resultando na equacao de tensao dada por
ig(t)(Lgp + Ry) + jwyLgig(t) +ig(t)(Lyp + Ry) + jwgLyie(t) + m(t)vec(t) = ega(t) (4.47)

onde m(t) = my(t) + jmy(t) é o sinal de modulacdo. Os acoplamentos w,L, e wsL¢ sdo
geralmente pequenos e podem ser desprezados. O sistema (4.47) pode ser filtrado pelo

SOGI-QSG filtro, eliminando componentes harmonicas. Para isto, é considerada a funcao

SOGI-QSG
¢ kw,s
_ ~1 g
5Q(s(t)) = /0 £ {52 + kwgs + wy? }

onde s(t) é um sinal arbitrario. O sinal filtrado pode ser aproximado como

s(t —7)dr (4.48)

t—=T1

SQ(s(t)) ~ s,(t)e?wottbs) (4.49)
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onde s,(t) € um ganho quase-estatico (o sinal original s(t) é filtrado pela dinamica do (4.27),
cuja constante de tempo é dado por 7, = kwy/2), 05 é a dngulo de saida, e o subindice o

indica a variavel filtrada. De forma equivalente, para sinais complexos,

wo~(f {75

O modelo simplificado de (4.47), com os sinais filtrados, é dado por

SQig(t))(Lgp + Rg) + SQi7(1)) (Lp + Ry)+
SQM()vee(t)) = SQey(t))

s°(t — T)dT) eI (wat+0s) (4.50)

t—T1

(4.51)

Se a eficiéncia do filtro ativo é razoavel (aplicagoes tipicas onde a ordem de grandeza
da componente fundamental é tal que ig(t) << i(¢)), SQ(if(¢)) pode ser desprezado (con-
tém somente componentes harmonicas). Considerando que v..(f) tem uma dinamica lenta,
SQ(M*(t)ve.(t)) ~ SQ(m*(t))ve.(t). Para uma tensao nominal e,(t), SQ(e,(t)) ~ E qe’*,
em que Ey4 é a tensao nominal de pico. Ainda, se o acoplamento em (4.47) nao puder ser

desprezado por sua magnitude, o alto fator de poténcia garante ig4,, ~ 0.

Dois estimadores sao obtidos no sistema de coordenadas sincronas para os sinais restantes
utilizando as equacoes de tensao de eixo direto e quadratura. Para o eixo direto, o estimador

resultante é dado por
Ega — Z'901,0@)}%9 ~ Ega
md,c)(t) md70<t)

onde Ey4 é a tensdo nominal da rede, e v, (t) é a tensdao CC estimada (deve substituir

ve(t) =

cc

(4.52)

a medi¢ao de v, na figura 4.14). Uma equagao similar pode ser obtida para o eixo em
quadratura, mas como E,, = 0, isto resulta em um estimador ruim (alta sensibilidade as

impedancias do circuito).

A equacao em eixo direto de tensao também é sensivel aos valores de impedancia da
rede, mas uma vez que a incerteza de E,q é geralmente maior que a queda de tensao, esta
impedancia geralmente nao apresenta um alto impacto no erro de estimagao. Entretanto, se
for o caso, a soluc¢ao intermediaria em (4.52) pode ser usada, ou (4.51), para a derivacao dos
termos adicionais desprezados no estimador. Aqui é notado que se o acoplamento em (4.47)
nao pode ser desprezado por sua magnitude, a operacao com alto fator de poténcia faz 74,
proxima a zero, logo o estimador derivado usando a equacao de eixo direto em (4.52) é ainda

aceitavel.
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A malha de controle CC sensorless é apresentada na figura 4.15. A fungao SQ agrega
uma dindmica na malha de realimentacao, a qual pode ser aproximada como 1/(s/7,.+1). Se
7, € projetado tal que 7. >> 2/(R,C), a planta controlada pode ser aproximada por (4.45).
A implementacao de SQ emprega o filtro adaptativo proposto (4.30) ou (4.35), onde wy é
obtido através do esquema de sincronizacao na figura Fig. 4.2. A estratégia completa com
um ponto de medicao é apresentado na Fig. 4.16.

Eyq

M0
—»{ SQ(s) > 123— dg —E)»63) Ve

‘/CCO

Figura 4.15: Estimador de tensao do barramento CC.
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Virtual-Flux gn s -
Synchronization 123— d(] Nolxll)l: ; "
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Figura 4.16: Topologia do controlador proposto para filtros ativos de poténcia pa-
ralelos com um ponto de medicao (correntes de rede).

O estimador (4.52) é obtido considerando que SQ(if(¢)) pode ser desprezado. O erro
deste estimador ¢ maior quando o filtro compensa energia reativa, e as impedancias de filtro
de rede sao altas. Se as impedancias sao baixas, (4.52) apresenta boa precisao mesmo com
cargas de baixo fator de poténcia. A figura 4.17 apresenta o erro de estimacao do estimador
de tensao CC (desvio de tensao da referéncia) usando o estimador proposto (lado direito
de (4.52)). Uma vez que a superficie pode ser compensada para um ponto especifico de

operacao, o estimador (4.52) é reescrito como
Egq
Mao(1)

onde V2 é um offset constante. Uma estimagdo de V.2 pode ser obtida empregando a equagao

ve(t) =

cc

+ Veeo (4.53)

de circuito (4.2) em um sistema de coordenadas sincronas, o angulo de estimacao em (4.12),
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e as equacgoes de poténcia de carga ativa e reativa como funcao das tensoes. Portanto, para
uma dada poténcia de carga e tensao de rede, podem ser definidas as tensoes do filtro, assim
como as correntes de carga e rede. Uma possivel estimagao considera o sistema de equacoes

dado por
— L cad + Egd]ld + 27TL9(Inglq + ]ngld) =0

—Peag + Egalig — 27 Lg(Igalia + Igglig) = 0
—Ega+ Vga — (2m(Ly + Lg)lgq — 2mLy11g) = 0 (4.54)

O + ‘/;]q + (27T(Lf —|— Lg)lgd — 27TLfIld) = 0

\ 2 Lg(15;+ Igg) — 19qVod + 1gaVgq = 0

onde, para uma dada poténcia de carga, as equacoes 1 e 2 sao empregadas para determinar
a corrente de carga a partir das poténcias (P ¢ P.,, s30 as poténcias ativas e reativas da
carga, respectivamente), as equagoes 3 e 4 solucionam os estados do circuito, e a equagao
5 soluciona o algoritmo de sincronizagao proposto. Para uma carga nominal, a tensao de

barramento CC real V,, é dada por V,q/My,. A constante de offset pode ser entao calculada

como

Egq — Vya

g
‘/CCO - ‘/::c

4.55
- (4.55)

A figura 4.18 apresenta o erro de estimagao para variagoes de carga nas vizinhangas da
carga nominal (neste caso, a carga nominal tem poténcia de 0.75V A e um fator de poténcia
de 0.8). A incerteza de tensao no barramento CC abaixo de 5% é aceitavel para aplicagoes

tipicas do filtro ativo.

4.5 Resultados Experimentais

Os resultados experimentais sao obtidos com um prototipo de 1kVA desenvolvido em labora-
torio, com os parametros apresentados na tabela 4.2. Detalhes do prototipo sao apresentados
no anexo I. A frequéncia de chaveamento, amostragem e controle é 10kHz. A carga nao linear

é um retificador trifasico a diodos, de seis pulsos, com carga RL no barramento CC.

O retificador de 6 pulsos apresenta um perfil harmonico bem conhecido (Ketzer e Jaco-
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Figura 4.17: Erro de estimacao do barramento CC para variagoes de carga
(2mwy Ly = 5% e 2nwy,Ly = 10%).
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Figura 4.18: Erro de estimagao para variagoes de carga com compensagao do ponto
de operagao (2rwyL, = 5% e 2nw,L; = 10%).

bina, 2015a), o qual segue a série

3—(=1)n

5 (4.56)

Lharm [n] =3n—

com ordem decrescente de magnitude. Com esta visao, compensadores quase-ressonantes

sao sintonizados nas harmonicas de 52, 7%, 11* e 13* ordem, com k = 0.006.

A figura 4.19 apresenta a resposta em frequéncia do compensador sintonizado na 5°
harmonica. Este tem abaixo de 20% de variacdo do ganho para um desvio de frequéncia de
0.15Hz, e para desvios maiores que 0.6Hz, o ganho é significativamente reduzido. Esta analise

sugere que o erro na malha de sincronizacao deve ser na ordem de 0.1Hz para nao alterar o
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Tabela 4.2: Parametros do circuito de poténcia do filtro ativo trifasico.

Poténcia de Carga 0.7kW

Poténcia de Segunda Carga(Transitorios) 0.35kW

Tensdo de Linha 127V RM S

Tensao do Barramento CC 350V RM S

Corrente de Linha (compensada) 3.2A RMS

Indutor de Linha(L,) ImH (1.5%)

Indutor de Filtro(Ly) 6mH (9%)
Capacitor de Barramento CC (C) 2.2 mF

ganho projetado. Estes requisitos podem ser relaxados em custo de seletividade. A figura
4.20 apresenta a atenuacao nas harmonicas vizinhas. Para uma melhor atenuacgao, k precisa
ser grande. Portanto, existe um compromisso entre seletividade e o perfil de atenuacao. Esta
¢ uma vantagem dos compensadores quase-ressonantes, uma vez que os ressonantes classicos

requerem k = 0, e nenhuma sintonia pode ser realizada neste sentido.

A Fig. 4.21 apresenta os resultados estimados da distor¢ao harmonica total como funcao
do desvio de frequéncia (em relagdo ao valor nominal). Como esperado de (4.35), a solugao
adaptativa apresenta um THD constante para uma faixa aceitavel de desvio de frequéncia,
enquanto que a solucao nao adaptativa perde singificativamente sua capacidade de compen-

sacao a medida que a frequéncia diverge da nominal.

0.8
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02 : ‘ ‘
A -05 0 05 1
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Figura 4.19: Ganho do compensador quase-ressonante sintonizado na 5* harmonica.

As correntes trifasicas da carga nao-linear sao apresentadas na figura 4.22, e a figura
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Figura 4.20: Atenuacdo do compensador quase-ressonante sintonizacdo na 5%
harmonica. Vermelho yg,, azul y,,.
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Figura 4.21: Variagdo de THD normalizada (dado por THD/THD,,), onde THD,,
é a distor¢ao harmonica total nominal para o sistema especificado na
tabela 4.2. Vermelho emprega o esquema quase-ressonante adaptativo
em frequéncia proposto, azul é a solucao sem a adaptacao.

4.23 apresenta as correntes na rede com a operacao sensorless do filtro ativo, empregando
o sensor de tensao CC. O THD da corrente de carga é 33%, e as correntes compensadas,
9.8%. As tensoes e correntes por fase sao apresentadas na figura 4.24. As figuras 4.25 e
4.26 apresentam a anélise harmonica das tensoes de rede e corrente na carga, e a figura
4.27 apresenta a andlise harmonica das correntes da rede. Os resultados mostram que a 5*

harmonica é reduzida de 27% para quase 1%, e as restantes sao reduzidas para menos que

1%.

A figura 4.28 apresenta os resultados experimentais para o esquema sensorless completo
dentro do mesmo cenario (com a auséncia dos sensores de tensao no barramento CC). Re-
sultados harmonicos similares foram obtidos com e sem o sensor, concluindo que a estratégia

de controle sensorless do barramento CC apresenta pouco impacto na malha de corrente

interna.

Os resultados de transitorios para as estratégias com e sem os sensores de tensao no

barramento CC sao apresentados na figura 4.29 e 4.30, respectivamente. Nestes cendarios, a
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Figura 4.22: Correntes trifasica do retificador a seis pulsos, carga nao-linear a
ser compensada. Verde/Amarelo/Roxo sdo as correntes na rede i,
(bA /Divisao). Vermelho ¢ a tensdo da rede (200V /Divisao).

’Z’ Agilent Technologies
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Figura 4.23: Correntes da rede com o filtro ativo prototipo com o controle sensorless
proposto, incluindo os sensores de tensao CC. Verde/Amarelo/Roxo
sao as correntes de rede i, (5A /Divisao). Vermelho ¢ a tensdo da rede

(200V /Divisdo).

"Z" Agilent Technologies
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Figura 4.24: Tensoes e corrente de uma fase do circuito com o controle sensorless
proposto incluindo sensores de tensao no barramento CC. Verde é a
corrente de rede 7, (10A/Divisdo). Amarelo é a corrente de carga i
(10A/Divisao). Roxo e a corrente do filtro if (5A/Divisao). Vermelho
¢ a tensao da rede (100V/Divisao).
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Figura 4.25: Andlise harmonica de corrente da carga nao-linear. O THD ¢ 33%.
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Figura 4.26: Andlise harmonica das tensoes da rede. O THD ¢ 3%.
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Figura 4.27: Anélise harmonica das correntes da rede. O THD ¢ 9.8%.

variagao de carga é proxima a 50%. Em ambos os esquemas, a variagdo méaxima de tensao é
proxima a 3%. O erro estatico (que foi analiticamente apresentado na Fig. 4.18) é da ordem

de 0.5%.

4.6 Conclusao

Neste capitulo foi apresentada uma estratégia de controle sensorless para filtros ativos de

poténcia, com auséncia de sensores de tensao. O esquema de sincronizacao foi desenvolvido
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Figura 4.28: Tensoes e correntes de uma fase do circuito com o controle sensorless
completo. Verde é a corrente de rede i, (10A/Divisdo). Amarelo é a
corrente de carga ¢; (10A/Divisdo). Roxo é a corrente do filtro ativo
iy (5A/Divisao). Vermelho é a tensdo de rede (100V/Divisao).
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Figura 4.29: Anélise transitoria para o controle sensorless proposto incluindo
os sensores de barramento CC. Verde é a corrente de rede ig4
(bA /Divisao). Amarelo é a corrente de carga ¢; (5A /Divisao). Roxo é
a tensao do barramento CC v, (20V/Divisao). Vermelho é a tensao
da rede (200V/Divisao).

empregando o conceito de fluxo virtual através da realizacao de um AF-PLL. A malha de

controle de corrente permite mitigacao seletiva usando compensadores quase-ressonantes.

Uma andlise de discretizacao foi realizada, resultando em uma proposta para uma realizacao

computacionalmente eficiente empregando a discretizacao de Tustin com prewarping em uma

forma de espago de estados.

Uma estratégia de adaptacao em frequéncia baseada em uma aproximacao da série de

Taylor permite alcancar equagoes simplificadas, que empregam informacao do PLL na ma-

lha de sincronizagao. Os esquemas de multiplos compensadores quase-ressonantes apresenta

capacidade de rastreamento de uma frequéncia de rede desconhecida, reduzindo sua sensi-
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Figura 4.30: Anélise transitoria para o controle sensorless sem sensores do barra-
mento CC. Verde é a corrente de rede i, (5A/Divisdo). Amarelo é a
corrente de carga i; (5A/Divisao). Roxo é a tensao do barramento CC
Vee (20V/Divisao). Vermelho é a tensdo da rede (200V /Divisao).

|

bilidade a esta variavel. Também foi proposto um controle do barramento CC sem sensores
de tensao, resultando em um esquema de controle total sem nenhum sensor de tensao. Para
a estratégia proposta, foram realizadas andlises de sensibilidade paramétrica em relacao a

carga, demonstrando a viabilidade desta na aplicacao presente.

Resultados experimentais foram apresentados através de um prototipo de 1kVA. Foram
realizadas anéalises em regime estacionario e transitério usando um retificador de 6 pulsos
como carga nao linear. Nos experimentos, as quatro maiores harmonicas de disttiirbio de
carga foram seletivamente compensadas. Foi verificada uma operacao estavel e satisfatéria

do filtro ativo para os cenarios com e sem sensores de tensao no barramento CC.



Controle de Filtros Ativos Paralelos com
Extensao Robusta Adaptativa

Neste capitulo é apresentada uma estratégia de controle empregando a solu¢ao desenvolvida
no capitulo 3 para o filtro ativo sensorless apresentado no capitulo 4. Em um primeiro mo-
mento sao definidas as fungoes do esquema adaptativo a partir dos modelos obtidos através
das equacoes de circuito da topologia de filtro paralelo estudada no capitulo 4. Posterior-
mente, é realizado um estudo de sintonia baseado nas dimensoes do protétipo empregado
anteriormente, e os resultados da analise numérica e experimentais sao apresentados ao final

do capitulo.

5.1 Controle Hy,/H,, com Extensao RMRAC para o Filtro
Ativo Paralelo

A solucao de controle robusto emprega a utilizacdo de N compensadores quase-ressonantes
para compensacao seletiva de harmonicos. A representacao do sistema aumentado adotado
neste trabalho considera o modelo dindmico em (4.7), a estrutura dos compensadores em
(4.21), e a malha de controle para filtros ativos paralelos apresentada de forma geral na
Fig. 4.14. A figura 5.1 apresenta o diagrama de cada componente ortogonal para o sistema

aumentado empregado no projeto de controle, a qual é dada por

Xa<t) = Aa(Lgf’ Rgf)Xa(t> + Bu(Lgf)U(t) + Br(Lgf)T(t) + Bv(ta Rgfv Lgf) (5-1)

82
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Ya(t) = CuXot) (52)
U(s) T Ign(s)
R(s) &) > RCo(s) | [Frq0 Frao] 0 %_’ Lgps+Ryy —’@?—"
A

> RCl(S) > [qu,l k'l“d,l] & Egn<s) Il/n(s)

P > ++

> RCN(S) > [qu,N krd,N] > l‘[

S

Figura 5.1: Planta do processo e estrutura de controle ressonante.

onde
ign —Tgf O1x2 O1x2 ... O1x2
XT,O _BT,O AT,O 02><2 02><2
Xa(t> = an AG(L9f7R9 ) = _Br,l 02><2 Ar,l 02><2
XT,N _BT,N 02><2 02><2 AT,N
_L_if —k1/Lgy [ i
i (8 + Tgp) + €ga/ Lyg
0 BT,O
0
Bu<Lgf) = 0 Br(Lgf) = Br,l Bv(thgfa Lgf) =
0
0 BT,N B B

U(t): kl k’rqp krd,[) k’rq71 krd,l qu,N krd7N Xa<t>:KCXa<t):‘/gn(t)

1




Controle de Filtros Ativos Paralelos com Extensao Robusta Adaptativa 84

onde n = [d*, ¢°], 7y = Rys/Lys, U(t) é o sinal de atuacdo do controle, e r(t) é o sinal de
referéncia para i,,, B,(t) é o sinal de disturbio, Xr,k(t) = A, 1 X, ,(t) sdo os multiplos sistemas
ressonantes sintonizados em wy (kK € N: 0 < k < N), onde N é o namero de harmonicas
sintonizadas na estratégia de controle. Para o processo em questao, as incertezas sao as
impedancias do circuito R,y e Lyyr. Considerando a descri¢ao anterior, o modelo incerto

pode ser representado por um politopo com 4 vértices:

(
= L AL ) BuL), Bl L), Bult, L R

7 =2: Aa(Linf, RSUp), Bu(Linf), BT(Linf), Bv(t, me, Rsup)

Aa,ia Ba’w‘? Bv,u,i g9f " rgf af af af " "gf (5.3)
i =31 ALy, Ri), Bu(LyP), Bo(Ly), Bu(t, Ly, Rixf)

gf 2" gf

\i =4: A (L R, Bu(Lzl}p), BT(LZ‘}p), B,(t, L;‘}p, R;l}p)
onde o indice sup é o valor superior do parametro, e inf, o inferior.

As relagoes entrada-saida para as normas Hs e H,, consideram a entrada de distirbio
B,(t) e as saidas dadas por Yoo (t) = HuooXa(t) + BaocU(t) € Ya(t) = Ha2X,(t) + Ba2U(2).
Para determinar os pares {H, o, Booo} € {Ha2, Ba2}, este trabalho emprega os seguintes
critérios: minimizagao da agdo do distirbio B,(t) na saida I ,, e atenuacdo da resposta ao

impulso de distirbios na acao quase-ressonante, o que resulta nas seguintes especificacoes

Hyoo=Hyoo =[100...0] Byo =0 (5.4)

)

Ha,Q - [O h2q,0 h2d,0 h2q,1 h2d,1 h2q,N h2d,N] Ba,2 - ba,2 (55)

onde hog i, hoar, ba2 € R4 sao constantes que determinam o peso relativo para cada com-
pensador e o peso da agao de controle. Para o caso geral, ho,; = hoqr = 1 pode ser utilizado.
Considerando estas defini¢oes, geralmente grandes valores de {hagk, hoqr} € pequenos valores
da norma H, implicam em maiores ganhos para os compensadores ressonantes, enquanto que
pequenos valores de H,, implicam em um grande k;. Por outro lado, grandes valores de b, o
e pequenos valores da norma H, implicam em pequenos ganhos gerais e menor amplitude
da acao de controle. Outra interpretacao relevante para os pesos considerados emprega os
Lemmas 1 e 2 do capitulo 3, onde pequenos valores das normas induzidas Hs e H, signifi-
cam boa atenuacao de sinais estocasticos nos estados dos controladores ressonantes e saida
controlada. Isto implica, que para o caso de pequenos valores da norma H,; com um grande

by2, 0 sistema apresenta boa imunidade ao ruido de medicao.
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No projeto dos coeficientes nas fungoes de sintese do controle, existe um compromisso em
atenuar os efeitos de ruidos de medi¢ao na malha de controle, obter uma répida convergéncia,
e atenuar disturbios de saida mantendo boa seletividade através de um baixo ki, o que é
ajustado no problema de otimizacao pelas defini¢oes relativas {H, 2, B,2} € a relagao o/
em (3.70). A redundancia de especificagoes simplifica a escolha dos valores. A magnitude
absoluta do par {H,2, Ba,2} em casos releva questoes da computagdo numérica, ja que a

norma Hs final é ponderada pela relagao «/f.

O projeto dos polos considera a regiao especificada por LMIs, que neste trabalho con-
sidera a interse¢ao de um semiplano a esquerda, delimitado por (z) > « e um elipsoide,
delimitado por (R(z)/en)? + (3(2)/e,)? < 1. Sendo assim o par {M, L} para a restrigao

(3.73) no problema de otimizac¢ao é dado por

1 0 0 %, 0 0
M= 10 0 (1en,—1/e)/2| L=10 =1 0 (5.6)
0 (1/en+1/e,)/2 0 0 0 -1

Considerando que a saida do processo é I, (s), tem-se da secdo 3.2.1 que e(t) =
ign(t) — Ym(t). Para a extensao RMRAC, o projeto do modelo de referéncia considera um
sistema com uma entrada livre de disturbios, tal que as saidas possam ser utilizadas para
compensacao destes. Como as referéncias I;n(s) sao senoidais, isto implica que a saida do mo-
delo de referéncia deve ser senoidal (neste momento desprezando o efeito da realimentagao),
ajustando os compensadores quase-ressonantes para cancelar as componentes harmonicas
de i4,. Neste trabalho, por definicao, ¢ mantido o controlador de fluxo de energia com
ganhos fixos, dando preferéncia ao projeto robusto para as variacdes do modelo da planta.
Sendo assim, a dinamica dominante da planta é dada pelo polo alocado em (5.1), dado por
2z = — (145 + k1ky,). O modelo da planta adotado no modelo RMRAC é
K

W,(s) = 5.7
() s+ Ty + kikp, (57)
onde k,,, = 1/Lg¢, e 0 modelo de referéncia é dado por
W) = 2 6.9
T s T+ kik, '

onde 7, é o valor nominal da dindmica. A lei de controle em (5.1) pode ser escrita como

u(t) = 0T (t)w(t), onde O(t) = 0,(t) + K. e w(t) = X,(t).
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O projeto da realimentacdo do modelo de referéncia em (3.21) considera um ganho
proporcional, que permite alocar o polo de W,,,(s) que tem impacto na banda passante de
ve(t), e um filtro seletivo para atenuacao da componente fundamental, que é dependente do
fluxo de energia. O observador é dado entdao por W,(s) = RC,(s) + go (RC,(s) determina
{A,,b,} em (3.21) tal como em (4.21), e h, tal como em (4.38)), e a funcdo V.(s)/V,(s)
desprezando a dinamica de RC,(s), torna-se

‘/6(8) - 8+k1km+7-m
Vy(s) B s+ ko + klkm + Tm

(5.9)

onde k, = gok,,. Sendo assim, é possivel definir a banda de amplificacao de interesse pelo
ganho relativo das baixas frequéncias V. (jw)/V,(jw) = (k1km + 7m)/ (ko + k1km + ) € altas
V.(jw)/Vy(jw) = 1, onde o incremento de 20db/dec inicia no zero —(kik,, +7,) € termina no
polo —(ko+k1ky+7,). Quanto maior o valor do polo, maior a atenuagao para w < kyky,+7p,.
A dindmica de W,,,(s) desprezando RC,(s) é dada por

Em,
s+ ko + kiky, + T

Wino(s) (5.10)

O sinal de entrada no modelo de referéncia nao esta disponivel (proporcional a E,, —V,,
em (4.7), onde E,, nao é medido). Empregar apenas V,,, sem o compensador RCy(s) em
Wo(s), resulta em uma componente de erro e;(t) com uma alta componente harmonica
fundamental, com comportamento dominante na malha de adaptacao em relacao aos outros
sinais. Como e(t) apresenta também a componente fundamental, e é desejado que o termo
£(t)e(t) em (3.29) seja pouco sensivel & componente fundamental, é estimada uma entrada
em fungao de RC,(s)ea(t) tal que a componente fundamental de e;(t) + e2(t) seja pequena.
Sendo assim, este trabalho propde que o sinal de entrada u,,(t) em (3.20) seja dado por
Un(s) = koe1(t) + RCy(s)e(t). A realimentagdo de RC,(s)e(t) garante que a saida de e;(t)
cancele a de es(t), diminuindo o acoplamento das leis adaptativas com o controle de fluxo

de energia.

As leis de adaptagao na extensaio RMRAC empregam a solugdo do controle robusto
como ponto de equilibrio, tal como apresentado em (3.66). A medida que as componentes
harmonicas em iy, (t) aumentam, €(t) cresce. Seguindo a analise apresentada no capitulo
3, se g, é grande, ha pouco desvio de K, obtido na solu¢ao do problema H,/H,,. Para a
analise de convergéncia na presenca de perturbagoes harménicas na corrente i, (t), sendo a

k harmonica (compensada por RCj(s)), ignk, considera-se (3.64) para sintonia de o, 5 € Yy .
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A relagao fasorial entre os distirbios em (5.9) é dada por enk/ ynk = KonkZOun k. onde o
indice p significa a amplitude de pico da componente. A resposta fasorial da k componente
em v, (t) considera RCy(s)Wno(9)|s—juwr = KenkLOen ks onde Oegs )y = Oegs )y + 7/2. Obtém-se

a convergéncia do parametro 0, , em

—Tn,k Ko Ken 108 (Oun ke — Oen ) (4 Zn k;)2 - 2
Han ~ ) = —kcn p 511
i o (g, 1) (5.11)

se fg;kfnk < «, onde kg, € uma constante positiva. Para o caso onde ggkfnk > «, obtém-se

que
—In Kvn evn _Qen
Gun e o it Kom €05 Oonte = ene) (5.12)
On,k,1 Ken,k

Sendo assim, os ganhos convergem para valores fixos para altos distirbios. Como regra, «
deve ser projetado maior que os esperados valores de ﬁikfn,k, de tal forma que o sistema
opere normalmente considerando (5.11). A partir de (5.11), é possivel obter o pico da agio

de controle para a componente k, dado por

ufn,k ~ (an 1( gn k) + kcn 1( gn k)g) (513)

A partir de (5.13), é verificada que a a¢ao de controle da componente k apresenta uma
relacdo exponencial ciibica com o distirbio. Desta forma, é obtida maior rejeicao de dis-
tiurbios em relagao aos controladores lineares que obedecem uma relagdo proporcional. A
partir das equacoes, se o distturbio for pequeno, a parcela ctibica tem pouca significancia, e o
controle tem o mesmo desempenho que esquemas lineares. Altos ganhos dos compensadores
ressonantes serao obtidos quando ha necessidade de uma acao de controle de alta magnitude
para a compensac¢ao. Um exemplo deste caso é um aumento de impedancia do circuito. Neste
cendrio, se a saida nao for eficiente com um controlador linear, a parcela cibica em (5.13)
permite melhorar a mitigacao, gerando uma maior tensao de agao de controle. Considerando
uma andlise do ponto de equilibrio com a relagao cubica da agao de controle, isto implica

em uma variacao de distirbio de saida menor quando comparado a aproximacao linear.

Por outro lado, a relagao (5.11) ndo implica que o controlador tera necessariamente altos
ganhos quando comparado a uma estratégia linear. Quando o erro for pequeno, 0(t) ~ K..
Logo, K. pode ter ganhos pequenos, considerando o conservadorismo da regiao de incertezas
geradas pelas LMIs do controle Hy/H,. Se caso o desempenho for perdido, e i’gjn’k é grande, o

esquema adaptativo faz com que a agdo de controle v}, , aumente em um primeiro momento
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linearmente, e em um segundo momento, de forma cubica, até o efeito de saturacao em

(5.13), onde o controlador passa novamente a uma faixa linear de operagao.

5.2 Resultados para um Protoétipo de 1kVA

Esta se¢ao apresenta a analise numérica do controle Hs/H,, com extensao RMRAC para
o prototipo empregado na secao 4.5, usando os resultados para um filtro ativo paralelo

empregando as solugoes com reducao do niimero de sensores apresentadas no capitulo 4.

5.2.1 Parametros e Analise Numérica

Para verificacao do controle uma simulacgdo computacional foi desenvolvida utilizando as
especificagoes da tabela 5.2. As frequéncias de amostragem e chaveamento, e detalhes do
circuito sao os mesmos daquele apresentado no capitulo 4. Os detalhes de controle também
sao similares, sendo implementado controladores ressonantes para a componente fundamen-
tal, 5%, 7% 11* e 13* harmonicas. O projeto do controle Hy/H,, com extensao RMRAC foi
realizado considerando os parametros especificados na tabela 5.1. Devido ao emprego da
compensacao seletiva na 5%, 7%, 11* e 13* harmonicas, este trabalho, além do coeficiente de
THD, emprega o THD p, que é a distor¢ao harmonica considerando apenas o conjunto das

componentes compensadas (5%, 7%, 11* e 13?).

Na selecao da regiao de alocacao de polos na tabela 5.1 considera-se que foi projetada
a regido da elipse para incorporar s = j13w,, e s = 3000 (aproximadamente uma década
inferior a frequéncia de Nyquist a fim de evitar distor¢oes causadas pela discretizagao do
controle). O limite inferior s = —2 foi definido tal que a convergéncia de todos os estados do
sistema seja de no minimo 80% para o intervalo de um segundo, considerando a resposta ao
degrau. O ganho proporcional do observador k, foi projetado para obter aproximadamente
20dB nas frequéncias proximas a s = jw,, a fim de atenuar distirbios de malha do controle
de fluxo de energia. A malha de adaptacao foi projetada para uma dinamica de adaptagao

com convergéncia proxima a 5 segundos.

No projeto do controlador, a saida y, foi projetada para obter maiores ganhos em RC)

(maior magnitude do par {hag0, hoao}), responsavel pelo controle do fluxo de energia, que nao
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Tabela 5.1: Parametros do projeto de controle Ho/H,, com extensao RMRAC.

R =050 RYP =0.80 L =6mH Ly =8mH a/B =0.5 eq =2

(& =-3000 €y =5000 h2d70 = hgq,o =10 h2d,1..N = h2d,1..N =1 ba’g =0.01 ba,oo =0.0

Tm = Tgf  ko=1.2 103 am =1 Opg =1 n = 10% Yok = 108

¢ adaptado no projeto (ou 7, o = 0). Dessa forma, os ganhos gerados pelos compensadores
ressonantes para compensacao harmonica sao mais conservativos, esperando o desempenho
ser recuperado pela extensao RMRAC. A figura 5.2 mostra a resposta em frequéncia do
sistema de controle para a entrada de distirbio. Na figura observa-se que os compensadores
ressonantes sintonizados geram 5 pontos de rejei¢ao no circuito, sendo o maior na frequén-
cia da rede. Nota-se ainda que o sistema tem uma caracteristica passa-baixas porque a

indutancia da rede atua como filtro.

Bode Diagram

L
)

T T

Magnitude (dB)
Lod o
o o o

|
(o))
o

|
(o2}
o

©
o

o
1

_90 -

Phase (deg)

_180 L 1 1
10’ 10° 10° 10* 10°
Freauency (rad/s)

Figura 5.2: Resposta em frequéncia para entrada do distirbio considerando siste-
mas no espaco de incertezas.

A figura 5.3 apresenta a alocacao de polos para os varios sistemas dentro do espaco de
incertezas. A partir da anéalise de polos é verificado que os estados de RC tem resposta mais
rapida, segundo pelos compensadores de 5%, 7* e os mais lentos, 11% e 13?. O polo gerado pela
realimentacao proporcional é proximo a -500, o que gera um tempo de resposta ao degrau
de aproximadamente 10ms. As figuras 5.4 e 5.5 apresentam interpretacoes importantes para

o algoritmo de extensao RMRAC, que consideram as equagoes (5.11) e (5.13). Na primeira
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figura esta o gréafico da fungao de variagao em 6,,, ; para as entradas de distirbio na corrente
de rede. Isso significa que para uma 5* harmonica de 0.1A de amplitude, tem-se uma variacao

de (=800, 350) no ganho do compensador ressonante sintonizado na 5* harmonica.
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Figura 5.3: Localizagao dos polos em malha fechada considerando sistemas no es-
paco de incertezas.

A figura 5.5 mostra a variagdo da ac¢ao de controle descrita na equagao (5.13) normalizada
pela indutancia de rede. Para pequenas amplitudes de ign’l, a acao de controle é linear. Para
grandes amplitudes, a acao assume uma fungao ciibica, o que garante melhor rejeicao do que
0 caso linear, sem exigir altos ganhos quando a perturbacao é pequena. Sabendo-se que
ganhos altos com sinais de baixa magnitude resultam em uma seletividade ruim, além de
sensibilidade ao ruido, a presente técnica demonstra o avanco realizado em relacao a solugao
linear apresentada no capitulo 4. Desta forma o SNR para pequenos distirbios é limitado
pelo caso linear, e o ganho que amplifica o ruido s6 aumenta com o aumento do SNR do sinal

harménico para o compensador em questao (por ruido aqui pode ser considerando qualquer

sinal exogeno fora da banda de interesse).

A figura 5.6 apresenta os resultados de simulagdo numérica utilizando as dimensoes do
prototipo descrito na tabela 5.2. Na figura sao apresentadas as formas de tensao e corrente
com a solugdo Hy/H,, sem a extensao RMRAC, e apos a sua ativagdo. A analise harmonica
do caso nominal mostra que existe capacidade de compensacao seletiva na solucao obtida
pela otimizagdo Hs/H,, mas esta é ainda melhor quando a extensio RMRAC ¢é ativada. Na

simulagao, o THD da solucao com ganhos fixos é 7.95%, e a solucaio RMRAC é 5.78%. A
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Figura 5.4: Relagdo entre a amplitude da corrente de disttrbio 7}, , (5% harmonica)

e os parametros de 6,,1. Azul ganho de y4-. Vermelho ganho de y,,.
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Figura 5.5: Relagao entre a amplitude da corrente de disttrbio 7, , (5* harmonica)

e a amplitude da agao de controle normalizada pela impedancia da rede.
Azul é a componente de yg.. Vermelho é a componente de y,.. Traco
para Ly = 12. Continuo para L,y = 6. Ponto para L,y = 3.

diferenca é maior quando considerado o THD p, uma vez que o RMRAC atua na adaptacao
dos ganhos dos compensadores quase ressonantes. O THD p da estratégia de ganhos fixos
¢ 5.8%, enquanto que a estratégia RMRAC, 2.2%. A estratégia RMRAC reduz o contetudo
harménico das componentes selecionadas para perto de 1%, o que implica em harmonicas
com magnitude proximas a 30mA. A figura 5.7 apresenta os resultados do sinal —6(t), onde a
extensao RMRAC é ativada no instante de 5s. Como esperado, existe um aumento do ganho
de cada compensador ressonante apds a ativacao, sendo a faixa de valores e desempenho

esperados conforme o projeto.

A fim de verificar o desempenho do controlador, é criado outro cenario de simulacao
numérica, apresentado em 5.8. Neste caso o filtro indutivo da carga é reduzido a 10% e o
capacitivo aumentado em 12 vezes. Ainda, a indutancia de filtro é aumentada em 100%.

Este cenério geralmente exigiria uma nova sintonia da solu¢do Hy/H, pois os contetidos
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Figura 5.6: Resultados dos sinais de tensdao e corrente para a simulacao do filtro
ativo sensorless com o controlador Hy/H., sem (esquerda) e com (di-
reita) a extensio RMRAC. Circuito nominal. Superior: azul tensao da
rede, verde corrente da rede ¢,. Inferior: azul corrente de carga 7;, verde
corrente do filtro ;.

harménicos sao maiores (THD de carga de 48%), e a agao de controle é reduzida pelo aumento
da impedancia na rede. Nos resultados da figura 5.8, o mesmo controlador empregado na
primeira simulacao e utilizado. Na solugao de ganhos fixos, é obtido um THD de 13,5%,
e um THDp de 12,8%. O controle possui capacidade de atenuacao destes disturbios, mas
especialmente a 5% continua alta. Apods a ativacao da extensao RMRAC, o THD é reduzido
para 5%, e o THDp para 2.8%. Sendo assim, mesmo neste cenario, o RMRAC mantém
um desempenho de corrente de rede semelhante ao caso anterior. A figura 5.9 apresenta
os resultados do sinal —0(¢). Como esperado, os valores de convergéncia dos ganhos sao

relativamente maiores que no caso anterior.

5.2.2 Resultados do Filtro Ativo Paralelo

Resultados experimentais sao obtidos através de um prototipo 1kVA desenvolvido em labora-
torio, com os parametros apresentados na tabela 5.2. Detalhes do prototipo sao apresentados

no anexo I. A frequéncia de chaveamento, amostragem e controle é 10kHz. A carga nao li-
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Figura 5.7: Resultados de simulagao do filtro ativo sensorless com o controlador
Hy/Hy com a extensio RMRAC. Circuito nominal. (a) Ganho de
realimentacdo (). (b) Ganhos de RC) : wy = bw,: azul 04(t), verde
5(t). (b) Ganhos de RCy : wy = Tw,: azul Og(t), verde 67(¢). (c)
Ganhos de RCj : w3 = 1lw,: azul 0s(t), verde 6y(t). (d) Ganhos de
RCy : wy = 1lwy: azul O10(t), verde 611(t). (e) Ganhos de RCj5 : w5 =
13w, azul 619(t), verde 613(t).

Tabela 5.2: Parametros do circuito de poténcia do filtro ativo trifasico.

Poténcia de Carga 0.7kW

Poténcia da Segunda Carga(Transitorios) 0.35kW

Tensao de Linha 127V RM S
Tensao do Barramento CC 300V RM S
Corrente de Linha (compensada) 3.2A RMS
Indutor de Linha(Lg) ImH (1.5%)
Indutor de Filtro(Ly) 6mH (9%)
Capacitor de Barramento CC (C) 22mF

near ¢ um retificador trifisico a diodos, de seis pulsos, com carga RL no barramento CC. O

circuito de poténcia é similar aquele empregado no capitulo 4, sendo a equagao da sequéncia
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Figura 5.8: Resultados de simulagao do filtro ativo sensorless com o controlador
Hy/H sem (esquerda) e com (direita) a extensio RMRAC. Carga com
maior distor¢ao harmonica e indutancia de 12mH. Superior: azul tensao
da rede, verde corrente da rede 7,. Inferior: azul corrente de carga 7,
verde corrente do filtro iy.

harménica da carga (4.56) equivalente. Nesta se¢ao sao apresentados resultados obtidos pelo
controlador de ganho fixos, sintonizado pela metodologia Hy/H,, anterior, e o controle com
extensao RMRAC, ambos empregando as solugoes com e sem sensor no barramento CC,

apresentadas no capitulo 4.

As figuras 5.10 a 5.13 apresentam os resultados de tensao e corrente por fase para os
quatro casos: Hy/H, com sensor de tensao CC, Hy/H,-RMRAC com sensor de tensao CC,
H,/H,, sem sensor de tensao CC e Hy/H,.-RMRAC sem sensor de tensao CC. As correntes
de filtro no caso Hy/H.-RMRAC sao visualmente pouco maiores em magnitude do que o
caso com ganhos fixos. Também, a forma de corrente de entrada apresenta menor distorcao.
A corrente de carga possui um fator de deslocamento de 0.98, enquanto que a corrente de
rede compensada para todos os casos apresenta um fator de deslocamento préoximo a 0.995
(estes valores sao obtidos a partir da componente fundamental da anélise harmonica). Nota-
se que como os ganhos do controle de fluxo de energia sao fixos, existe pouca diferenca em

termos de desequilibrio e fator de deslocamento para os casos de ganhos fixos e adaptativos.
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Figura 5.9: Resultados dos sinais de tensao e corrente para a simulacao do filtro
ativo sensorless com o controlador Hs/H., com extensao RMRAC.
Carga com maior distor¢ao harmonica e indutancia de 12mH. (a) Ganho
de realimentagao 6,(¢). (b) Ganhos de RCy : w; = bw,: azul 04(t),
verde 05(t). (b) Ganhos de RC5 : wy = Twy: azul 64(t), verde 67(t). (c)
Ganhos de RCj : w3 = 1lw,: azul 0s(t), verde 6y(t). (d) Ganhos de
RCy : wy = 11w, azul 610(t), verde 614(t). (e) Ganhos de RC5 : ws =

13w, azul 615(t), verde 615(t).
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Figura 5.10: Tensoes de corrente de uma fase do circuito com o controle sensorless
com ganhos fixos incluindo sensores de tensao no barramento CC.
Verde ¢ a corrente de rede i, (10A/Divisdo). Amarelo é a corrente de
carga 7; (10A/Divisdo). Roxo e a corrente do filtro iy (5A/Divisao).

Vermelho é a tensdo da rede (100V /Divisdo).

A figura 5.14 apresenta a analise harmonica da tensao da rede, que apresenta um THD

de 3.5% e THD p de 3%. Na tensao da rede a maior componente é a 5* harmonica. Portanto,
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Figura 5.11: Tensoes de corrente de uma fase do circuito com o controle sensorless
com ganhos adaptativos incluindo sensores de tensao no barramento
CC. Verde ¢ a corrente de rede i, (10A/Divisdo). Amarelo ¢ a corrente
de carga 7; (10A /Divisao). Roxo e a corrente do filtro iy (5A/Divisao).
Vermelho é a tensao da rede (100V /Divisao).
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Figura 5.12: Tensoes de corrente de uma fase do circuito com o controle sensorless
com ganhos fixos sem sensores de tensao no barramento CC. Verde é
a corrente de rede i, (10A/Divisao). Amarelo é a corrente de carga i
(10A/Divisao). Roxo e a corrente do filtro i¢ (5A/Divisao). Vermelho
é a tensao da rede (100V/Divisdo).

além de estar presente na carga, o controle deve rejeitar este distirbio de tensao. A figura
5.15 apresenta a andlise da carga nao-linear empregada para compensacao, que apresenta
um THD de 36% e THDp de 33%. A 5* componente harmonica da carga é proxima a 30%,
e as 4 componentes compensadas sdo maior que 5%. O alto THD p sugere que é necessario

um alto esforco de controle para compensacao.

A figura 5.16 apresenta os resultados harmoénicos para o caso do controlador com ganhos
fixos, e a figura 5.17, para o caso RMRAC. Similar aos estudos apresentados no capitulo 4, a

auséncia do sensor de barramento CC nao afeta o perfil harmoénico no lado CA, sendo assim,
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Figura 5.13: Tensoes de corrente de uma fase do circuito com o controle sensorless
com ganhos adaptativos sem sensores de tensao no barramento CC.
Verde ¢ a corrente de rede i, (10A/Divisdo). Amarelo é a corrente de
carga 7; (10A/Divisdo). Roxo e a corrente do filtro iy (5A/Divisdo).
Vermelho é a tensao da rede (100V /Divisao).
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Figura 5.14: Analise harmonica das tensoes de rede. O THD ¢ 3.5%. THD p é 3%.
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Figura 5.15: Anélise harmonica das correntes da carga nao linear i; a ser compen-
sada. O THD ¢ 36%. THDp ¢ 33%.

as analises valem para os casos com e sem a solu¢cao CC sensorless. Para o caso dos ganhos
fixos, a THD é reduzida de 36% para 12.7%, com o THD p resultante em 9.8%. A solucéo

adaptativa melhora o desempenho da solucao robusta, reduzindo o THD para 8.7%, com o
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THDp alcancando 2.4%.
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Figura 5.16: Anéalise harmonica das correntes da rede i, com o controlador com
ganhos fixos. O THD ¢ 12.7%. THDp ¢ 9.8%.
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Figura 5.17: Analise harmonica das correntes da rede ¢, com o controlador com
ganhos adaptativos. O THD ¢é 8.7%. THD p é 2.4%.

A partir da analise harmonica é verificado que as harmoénicas reduzidas em questao pe-
las leis adaptativas sao as harmonicas selecionadas para compensacao, sendo a 5% harmonica
em questao reduzida de 7% para 1.5%, e as outras harmonicas abaixo de 1.5%. A solu-
cao adaptativa restaura os resultados harmoénicos de rede para a faixa desejada, ajustando

o desempenho conservador da estratégia de ganhos fixos e reduzindo consideravelmente o

THDp.

As figuras 5.18 a 5.21 apresentam as correntes trifasicas de rede para cada caso anterior.
Considerando que a carga tem um desequilibrio de 7.2%, e a tensao de rede tem desequilibrio
de 0.8%, as estratégias propostas apresentam um desequilibrio de 1.6%. Sendo assim, além da
compensacao harmonicas, os controladores de fluxo realizam a compensacgao de desequilibrio
da rede. Confirmando os resultados anteriores, nestas figuras torna-se mais visivel a diferenca

nas distorcoes nas correntes de entrada para os casos com ganhos fixos e ganhos adaptativos.
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Figura 5.18: Correntes trifasicas de rede para o circuito com o controle sensor-
less com ganhos fixos, incluindo sensores de tensdao no barramento

CC. Verde/Amarelo/Roxo sao as correntes na rede i, (5A/Divisdo).
Vermelho é a tensao da rede (200V /Divisao).
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Figura 5.19: Correntes trifasicas de rede para o circuito com o controle sensorless
com ganhos adaptativos, incluindo sensores de tensao no barramento
CC. Verde/Amarelo/Roxo sao as correntes na rede i, (5A/Divisao).

Vermelho é a tensdo da rede (200V /Divisdo).
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Figura 5.20: Correntes trifasicas de rede para o circuito com o controle sensor-
less com ganhos fixos, sem sensores de tensao no barramento CC.

Verde/Amarelo/Roxo sao as correntes na rede i, (5A/Divisao). Ver-
melho é a tensdao da rede (200V/Divisao).

As figuras 5.22 a 5.25 apresentam os resultados de variacao de carga para os quatro casos.

Para todos os casos, incluindo os sem sensor de barramento CC, a variacao do barramento
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Figura 5.21: Correntes trifasicas de rede para o circuito com o controle sensor-
less com ganhos adaptativos, sem sensores de tensao no barramento
CC. Verde/Amarelo/Roxo sao as correntes na rede i, (5A/Divisdo).
Vermelho é a tensao da rede (200V /Divisao).

CC méaxima é em torno de 3.5%, sendo a convergéncia normalmente proximo a 160ms. Nos
casos sem sensor de barramento CC é observado o erro estacionario discutido no capitulo
4. Dado que o erro estacionario é pequeno, e quando somado aos transitorios, nao altera
a faixa dos 3.5% de variagao, a utilizagdo da estratégia proposta é aceitavel para a solucao
com e sem sensor no barramento CC.

’Z’ Agilent Technologies

1] 2] B 2

_,._,_/\_.__\/-M_..

Nu“uﬂmwWW‘ VERHITEIERFETRLREREFRRLLFERHR ”}W‘P uﬂ Uﬂuf\uf\uf\u/\ Jl NWWWWW\ J\ v\\ VW Uﬂ Vﬂ U

4

Figura 5.22: Analise transitoria do circuito com controle sensorless com ganhos
fixos, incluindo sensores do barramento CC. Verde é a corrente de
rede (10A/Divisao). Amarelo é a corrente de carga i; (10A/Divisao).
Roxo é a corrente do filtro iy (5A/Divisdo). Vermelho é a tensdo do
barramento CC (20V /Divisao).
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Figura 5.23: Analise transitoria do circuito com controle sensorless com ganhos
adaptativos, incluindo sensores do barramento CC. Verde é a cor-
rente de rede (10A/Divisao). Amarelo ¢ a corrente de carga i
(10A /Divisao). Roxo é a corrente do filtro iy (5A /Divisao). Vermelho
é a tensao do barramento CC (20V /Divisao).
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Figura 5.24: Analise transitoria do circuito com controle sensorless com ganhos
fixos, sem sensores do barramento CC. Verde ¢ a corrente de rede
(10A/Divisdo). Amarelo é a corrente de carga i; (10A /Divisdo). Roxo
é a corrente do filtro iy (5A/Divisdo). Vermelho é a tensdo do barra-
mento CC (20V /Divisao).

4

5.3 Conclusoes

Neste capitulo foi proposta uma extensao adaptativa para um controle robusto aplicado a
filtros ativos sensorless. O controle é baseado na implementacgao digital do fluxo virtual, a
partir do qual é realizada a sincronizagao com os sinais de tensao da rede. A solucao geral
permite a operacao sem o sensor de tensao no barramento CC, tanto no filtro ativo paralelo

como no filtro ativo sensorless. Com as atuais propostas, o controle é realizado com apenas
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Figura 5.25: Analise transitéria do circuito com controle sensorless com ganhos
adaptativos, sem sensores do barramento CC. Verde é a corrente de
rede (10A/Divisao). Amarelo é a corrente de carga i; (10A/Divisao).
Roxo é a corrente do filtro iy (5A/Divisdo). Vermelho é a tensdo do
barramento CC (20V /Divisao).

2 sensores de corrente na topologia filtro ativo paralelo trifasico.

A unido das propostas Hy/H,, com a extensio RMRAC permite uma operagao satisfa-
toria na presenca de incertezas paramétricas e nao-paramétricas. O estudo de convergéncia
possibilitou uma anélise concisa dos efeitos da extensao adaptativa sobre a solucao de con-
trole 6tima original. A partir dos resultados de simulacao foi observado um grande potencial
na aplicagao pratica do método. A solugdo Hs/H,, com extensaio RMRAC permite especifi-
car e projetar filtros mais genéricos, com malhas de controle mais independentes das cargas
a serem compensadas, ou das caracteristicas da rede. Com a robustificacao da solucao, esta
presente a facilidade da aplicacao, reducao de custos, e menor necessidade de manutencao.
Ainda, com a alta capacidade de rejeicao ha melhora do desempenho da compensagao e

operacao geral do filtro.

Os resultados experimentais demonstram que os objetivos esperados no desenvolvimento
teorico foram alcancados, onde o sistema foi testado em regime estacionario e transitorio
em uma rede real de distribuicao em laboratério, empregando um protétipo de 1kVA. A
melhoria de desempenho em T'H D, foi significativa para a técnica adaptativa em relagao ao
controlador de ganhos fixos, compensando também desequilibrio e apresentando variacao de

tensao no barramento CC aceitavel para a aplicacao.
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Este capitulo apresenta a aplicacao dos controladores robustos Hs/H,, discutidos no capi-
tulo 4 para o filtro ativo universal. Diferente da aplicacao nos filtros paralelos do capitulo
(5), o problema de controle nos filtros universais apresenta maior acoplamento no modelo
multivaridvel, sendo que solugoes baseadas completamente em compensacao em cascata, as
quais foram aplicadas no capitulo anterior, geralmente niao apresentam bom desempenho!.
A alternativa neste caso é geralmente desprezar o acoplamento, tentando iterativamente

sintonizar controladores que alcancem o desempenho desejado.

A proposta deste capitulo considera a malha em cascata que é implementada para o
controle de fluxo de energia, mas nao despreza o acoplamento das malhas de rastreamento
harmonico de tensao e corrente, empregando uma estratégia centralizada de regulacao das
componentes. Posteriormente, sao apresentadas as solugoes para a eliminacao do sensor de
tensao da rede e sensor de tensao no barramento CC. Sendo assim, comparado as técnicas
classicas que empregam trés sensores de corrente no circuito CA, dois sensores de tensao no
circuito CA, mais um sensor de tensao no barramento CC, a estratégia proposta opera com
apenas os dois sensores, os quais sao referentes as saidas do processo: corrente da rede e

de tensao na carga. O projeto numérico e resultados experimentais para um prototipo de

Hsto é devido a requisitos semelhante no desempenho de rastreamento de duas saidas do processo, neste
caso, a corrente de rede e a tensdo na carga. A formulacdo em cascata geralmente depende do requisito de
que uma das varidveis em controle apresente uma dindmica mais lenta, o que no caso do filtro paralelo, é o
controle de tensao no barramento CC

103
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laboratorio sao apresentadas ao final do capitulo.

6.1 Modelagem do Filtro Ativo Universal

Na composicao do filtro universal, varias configuracoes de filtros paralelos e série sao possi-
veis. Uma maior revisao destas topologias é apresentado em (Khadkikar, 2012). A topologia
do filtro ativo universal monofasico adotada neste trabalho é apresentado na figura 6.1. O
circuito consiste em um compensador série e outro paralelo, cada um em ponte completa,
com um barramento CC comum, e transformador no ponto de acoplamento do filtro série.
Considerando uma modulagao de largura de pulso (PWM) e desprezando a dinamica passiva
no circuito de acoplamento do filtro série (transformador e filtro LC), as tensoes Viqs € Vg

podem ser determinadas pelo estados das chaves tal como

T T T
/L@m:/(mﬁmmm—/<mfmmﬁ (6.1)
0 0 0

T T T

| Vit = [ o= Vadt — [ 20 - Ve (62)

onde ¢, (x = 1,2, 3,4)0 é o estado doa chave (¢ = 1 — ;ara chave fechada e ¢, = 0 — para

chave aberta). A partir da média dos sinais de modulagao (Vy,s e Vy,, constantes durante o
periodo), é obtido que

Vias/Vee = 2750 — 1) — (270 — 1) (6.3)

Viap/Vee = (274 — 1) — (2743 — 1) (6.4)

onde 7y, (0 < 74 < 1) é o intervalo normalizado tal que g, = 1. O periodo de chaveamento

para cada chave pode entao ser determinada por

o ‘/fas,fap/Z‘/cc +1

Tq274 = 9 (65)
_V as, fa; 2‘/00 + 1
Tq173 = fas.f p2/ (66)

que resulta em uma modulacao de tensao no circuito em trés niveis (maiores detalhes em

(Jacobina et al., 2001c)).

O circuito equivalente para o filtro ativo universal é apresentado na figura 6.2. Deste
ponto em diante no texto, Vy.s e Vyqp sao considerados os modelos médios obtidos no perfodo

de modulacao do conversor. O modelo dinamico do sistema é obtido na forma

Y = GU + DW (6.7)
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Figura 6.1: Filtro ativo universal com barramento CC comum.

Rg Lg ‘/fas

Figura 6.2: Circuito equivalente do filtro universal com barramento CC comum.

Considerando a figura 6.2 e a representagio (6.7) o modelo é dado por

Zy Zg Zf ZgZs
Vi . Zg¥Z;  ZgtZy Vias i Zg+Zy Zg+Zs E, (6 8)
1 1 1 Zf
Iy Zg+Zs Zy+Zs Viap ZgtZ;  Zgt+Zs I

O modelo obtido é claramente multivaridvel. Para avaliar a interatividade entre os
sistemas, assim como determinar os pares de entrada e saida para controle, é utilizado o

relative gain array (RGA). A definicao do RGA é dada por
RGA(G) =G x (G™HT (6.9)

onde x é o produto de Schur. O RGA de (6.8) é

Zf Zyg
RGA = |27 212 (6.10)
Zy Zs

Zi+Zy Zi+Z4

A partir de (6.10), é verificada que a dominancia diagonal depende da magnitude de Z,

e Zg, os quais também sao dependentes da frequéncia. Usualmente em sistemas industriais
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a poténcia de curto circuito € muito maior do que a carga, implicando em Z; >> Z,. Desta
forma os pares de controle sao: Iy e Vig,, €, Vi e V. Como héd necessidade de controlar V.
a partir das duas entradas e saidas de controle, e ainda considerando que a dinamica de V.

¢ geralmente mais lenta, uma topologia de controle em cascata é adotada.

6.2 Controle Robusto

O circuito LC' e o transformador de acoplamento no filtro série atuam como um filtro passa
baixas. Desta forma, um modelo simplificado é desenvolvido para a relacao da tensao do
conversor Vy,s e de acoplamento V]ﬁas, dado por

vjﬁas o 1
Vias Cosa+1

(6.11)

onde « & a constante do circuito, sendo que usualmente av << 1. Uma vez que Z, ¢ de dificil

determinacao, e pode representar mal o barramento, é apenas considerado o modelo a partir

!/

do ponto de acoplamento modificado Vieer Obtendo-se o seguinte modelo

1
Vas: !
+1/

pce

1
Vim By = 1y(Zr+ 7)) = ——Vias = Voo = Ly Zr = —

1
— ——— Vs (6.12
sa+1 sa+1 / ( )

onde Zr é a impedancia série equivalente do transformador. A partir de (6.8), (6.11) e (6.12)

¢ obtida uma representacao em espaco de estados da seguinte forma:

Xp(t) - Ap(Lfv Rf7 O‘)Xp(t) + Bp,uUp@) + Bp,vvp@) (6-13)
Y,(t) = H,X, (1) (6.14)
onde
o —1/a 0
Xp(t) =Y,(t) = Ap(Ly, Ry, ) =
ig 1/Ly —Ry/Ly
—1/a 0 10
By, = B, =
0 —1/Lf 0 1
1 0 Vfas ’U],)CC(p + 1/@)
H, = Up(t) = Vp(t) =

0 1 Vfap a(p+ Ry/Ly)
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e p=d/dt, V,(t) é o vetor de distirbios na planta e U,(t) sao as entradas de controle. As

varidveis do vetor V,(¢) ndo sdo medidas e sua rejeicao deve ser obtida pela realimentagao.

O modelo multivariavel em (6.13) e (6.14) pode ser empregado para projeto do controle
utilizando diversos métodos propostos na literatura. Entretanto, o acoplamento inerente
entre as malhas de controle de tensao e corrente devem ser relevados, tal como visto em
(6.10)%. Neste projeto, definidas as saidas a serem reguladas em Y,,(¢), a a¢ao de controle pode
ser definida através do erro Y, (t) =Y, (t), onde Y’ () é a referéncia da saida. Enquanto que no
projeto SISO é geralmente necessario determinar os pares de controle para regulacao através
do RGA, no projeto multivariavel, os erros de v; e i, pode ser conjuntamente utilizados para
determinar as agoes de controle v, € v¢qp. No caso da compensagao seletiva, isto implica

que o erro composto deve ser compensado com alto ganho nas frequéncias sintonizadas.

Diferente da abordagem no capitulo 4 para filtros paralelos, a sintese do controle Hy/H,
resultard numa estrutura de compensacao multivariavel centralizada. A forma do sistema

aumentado é semelhante aquele apresentado em (5.1), e é dado por

Xo(t) = Aa(Ly, Ry, a) Xo(t) + Bu(Ly, 0)Ua(t) + ByUn(t) + By Va(t) (6.15)
Va(t) = HoX,(2) (6.16)
onde
Xp(t) A(Rf, Lf, Oé) 02332 02332 02332
Xr,l(t) _Br,al Ar,l 04962 04902
Xa(t) = | X,0(t) | ALy Bps) = | —B,H, Ouo Ay .. Ogao
X’F,N (t) _BT,NHp 04902 04132 AT,N

2Esta afirmagao é valida para o modelo descrito por (6.13) e (6.14), que é multivariavel. Outras formu-
lagoes geralmente realizam simplificagoes para transformar o sistema em dois modelos SISO.
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Bu(Lf= a) -
Vo(t)
0
Va(t) = 0
0
U(t) ki k3 Kloa
G
ki k3 vy
Ky = Up(t) =
KR 0
xéf
fas
X
X’r,k (t) - ot A'r,k -
x({;ﬁf
K _

By Up(t)
0 0
By=1o0 |Ut)=1| 0
0 0
BP»UKP Hp
B, 0
B, = | B, H,= |0
B, N 0
Koo Kix Ko king Eino
Xa(t)
kfog kfm k’f1,2 ka,l Kin o
0
Ud(t) = KXo (t) + Kqr(t)  Y.(t) =Y,(t)
Lg*
0 W, 0 0 0 0
—wp —kw, 0 0 kw, 0
Br,k —
0 0 0 Wi 0 0
0 0 —Wk —kwk 0 kwk

onde o par {A,, B,;} estd associado a compensacio quase-ressonante (modelo X, (t) =

A, X, ;(t)), garantindo o rastreamento do erro nas tensdes da carga v;(t) e corrente da

rede iy(t). As referéncias sdo definidas em U.,.(t), que contém v} e 4}, que sdo os sinais de
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referéncia de tensao na carga e corrente na rede, respectivamente. A figura 6.3 apresenta um
diagrama do controle baseado na planta descrita por (6.13) e (6.13), e sua malha de controle

aumentada em (6.15) e (6.15).

U, (s) Uy(s) y(s)
—P@ > <SI — AT‘,()>_1BT,U > —>++ Gp(S) >
A *
1 s
™ (S[ - A’I‘,l) BT71 B Kc S VED(S)
> > X
> (s] — AnN)_lBr,N > >
A
> Kp

Figura 6.3: Planta do processo multivariavel centralizado quase-ressonante.

Diferente do caso anterior com os filtros ativos paralelos, neste caso sao considerados os
3 parametros incertos, dados por {Ls, Ry, a}, o que gera 8 vértices no sistema politopico,

dados por

4

i=1: ALY, R}, aimf), By(LYY)
i=2: ALY R aoP), B (L)
i=3:AJLY R, ainf), Bu(LYY)

i=4: ALY R o), B, (L)

Aa,ia Ba,u,i (617)

i =51 ALy, R o), By(LP)
i=6: A(Ly", RY asP), B, (L3P

i=T7: ALY, R, ™), B, (L))

s . sup sup sup
1=8: Aa(Lf , R ,aS“p),Bu(Lgf )
\
onde o indice sup é o valor superior do parametro, e inf, o inferior.

Seguindo a metodologia apresentada no capitulo 5, para o projeto do controle Hy/H,, as
relagoes de saida sao dadas por Yoo (t) = Hy oo Xa(t)+BaooU(t) € Yao(t) = Hyo X (t)+Ba2U(1).
Os pares {Hg 00, Baco} € {Ha2, Ba2} s@o obtidos considerando a minimizacao do disttrbio

V,(t) na saida I, e V), e atenuacdo da resposta ao impulso de distirbios na agao quase-



Controle Sensorless com Fluxo Virtual para Filtros Ativos Universais 110

ressonante, resultando nas seguintes especificacoes

hias00 .0
Hyoo = Hy oo = Baoo =0 (6.18)

hf®10..0

Haz = 00 high hygy oty Bagt hhan Bag hagh W% .. hia's hig'y highy hagly] 6.19)
Baa = [B% /% 00 .. 0] '

onde hgg’sk, hggi, hggi, hggi, bﬁj’;, Z;an € R, sdo constantes que determinam o peso nas
saidas usadas na avaliagao das funcoes de custo no projeto do controlador. Genericamente
pode ser adotado hggjc = hg;sk = hggf,’c = hg;f; = 1. Diferente daquela soluc¢ao para o filtro
paralelo, ha duas saidas reguladas no processo, o que aumenta a ordem das respectivas
matrizes (dobra-se o nimero de parametros para uma mesma quantidade de compensadores
sintonizados). Desta forma, também é importante considerar o peso relativo entre elas.
Para isto, deve ser observado que, em termos de magnitude, é preferivel um menor erro na

corrente (ji que as grandezas sdo usualmente menores), o que resulta em hf:“p > h{;as, e

similar observagao para os ganhos em {H, 2, B,2} com os respectivos indices.

: s fas g fas 3 fap  fap
Considerando as definicoes, grandes valores de {th,k’ Pog 1 Tog 1o h2d’k} e pequenos valores

da norma H, implicam em uma compensagao mais seletiva, enquanto que grande H, . e
pequeno valor de H,, implicam em altos ganhos proporcionais, melhorando a rejeicao em
toda banda. Grandes valores de {bﬁ:l;, b(’:gp } e pequenos valores de Hy implicam em menores
ganhos gerais, atenuacao da agao de controle, e boa imunidade ao ruido de medi¢ao. O
problema de otimizagao é entao formulado considerando critérios de atenuagao de ruidos de
medi¢ao na malha de controle, assim como tempo de convergéncia, atenuagao de distirbios

e seletividade, o que é obtido pela sintonia das saidas em (6.18) e (6.19), a relacdo «/f em

(3.70), e a regido de alocacao de polos.

A redundéancia nas especificacoes simplifica o projeto, e na maior parte dos casos é re-
levante apenas considerar as magnitudes relativas entre os coeficientes. Geralmente pode-se
fixar h/% = 1 e determinar hJ° iterativamente, observando os valores obtidos nas normas
e as relacoes entrada-saida através de resposta em frequéncia e localizacao dos polos. Atri-
buindo um valor inicial & Y (¢), aumenta-se o custo de H, > (ou ) até obter-se seletividade.
Entao aumenta-se B, o para atenuar os ganhos proporcionais e melhorar a resposta ao ruido,

geralmente trazendo a posi¢ao dos polos em malha fechada mais proximos a origem. Os
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pesos relativos de {hggsk, hggic, hgg’,’g, hgj’;} podem ser sintonizados para melhor seletividade

em componentes especificas. Geralmente é desejado que a acao ressonante da componente

fundamental tenha maior ganho (e, consequentemente, menor erro).

O projeto dos polos considera uma regiao descrita pelo par {M, L} (ver (3.73)), o qual

neste trabalho e dado por

1 0 0 %, 0 0
M= 1 0 (1)en—1/e)/2| L=10 =1 0 (6.20)
0 (1/en+1/e,)/2 0 0 0 -1

que consiste no semiplano a esquerda, delimitado por R(z) > a e um elipsoide, delimitado

por (R(2)/en)? + (S(2)/e,)? < 1.

6.3 Malha de Sincronizacao

Seguindo a solugao apresentada no capitulo 4, a estimagao do fluxo virtual pode ser em-
pregada para a estimacao do angulo de sincronizacao com a rede. Os argumentos para sua
utilizacao sao similares aqueles derivados para filtros paralelos: a integracao resultante do
célculo de fluxo apresenta maior robustez ao ruido que o calculo da queda de tensao, a qual
depende da derivada de corrente em um indutor. Os estimadores apresentados nesta secao
consideram as realizacoes continuas e discretas propostas no capitulo 4, cujo estudo resultou

em uma formulacao otimizada para a implementacao do algoritmo.

O algoritmo de sincronizacao para o esquema sensorless considera a tensao V, para
compor o somatorio das quedas de tensao até a rede. As impedancias do transformador

podem ser agregadas com L, resultando em um fluxo virtual determinado por

bon = / Ot + Vhaondt + (Ly + Lr)ign (6.21)

onde Ly é a indutancia equivalente em série com o transformador.

Para a estratégia de controle de tensao e corrente proposta, as agoes de controle sao v

€ Vsqp. Considerando que o filtro SOGI-QSG (vide (4.48) e (4.49)), se a < 2760,

¢ 2

kw

n+ sndt ~ £_1 i
/vl v /0 {32 +k:wks+wk2}

{vin(t = 7) +vpen(t — )} dT (6.22)

t—T1
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A defini¢ao de fluxo virtual em (6.21) pode ser aplicada em sistemas monofésicos. Nestes,
a componente em quadratura esta ausente, sendo geralmente as opgoes de controle ignora-la,
ou realizar alguma forma de simulagao a fim de obter um sistema sincrono (Jacobina et al.,
2001b). Considerando uma corrente ficticia em quadratura, é possivel desenvolver o circuito

equivalente ortogonal, assim como os conceitos de fluxo virtual em (4.8).

As estratégias que ignoram a componente em quadratura recorrem as transformacoes de
equivaléncia dos controladores sincronos para os estacionarios. Entretanto, estas aproxima-
¢oes tém implicacoes relevantes no esquema de sincronizacao. Para o PLL, considerando a
estrutura da figura 4.3, o sinal em regime é dado por ¢, o sin(w,t + 64)* (4 ¢ o angulo do
fluxo virtual), o que implica em uma componente maxima (do ponto da classe de sinais com
apenas desequilibrio) de 2w,, consequentemente afetando o desempenho dos sinais de geracao
de referéncias. A fim de rejeitar estas componentes, a banda passante wy; em (4.25) deve
ser pequena de tal modo que os sinais de referéncias apresentem um contetido harménico
significativamente menor que aquele desejado nos sinais compensados. Entretanto, a reducao
da banda passante torna o sistema de sincronizacao mais lento, e consequentemente, resulta
em um pior rastreamento da frequéncia e angulo de rede. A fim de resolver o problema, este
trabalho propde a utilizagao da realizacao (4.21) para a estimagao do fluxo virtual em (6.21),
possibilitando a geracao da componente em quadratura, e resolucao do problema de geragao
de duas componentes ortogonais no algoritmo de sincronizacao. Para o caso trifasico, de
(4.49) ¢é obtido que

SQ(i5 (1)) ~ igo(t)e/“+? (6.23)

g

Para o caso monofésico basta considerar ao invés de S@Q, SQ4,, dado por

SQuli(0) = $QUe) = |1 j] [ e aFGw)| ae-nir G2

0 t—T1
onde 1
0 Wy 0
AF(s,w,) =L sI — (6.25)
—wg  —kwy kw,g

A estimagao do fluxo virtual para filtros universais monoféasicos considerando (6.21) e
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(6.22) pode ser realizada utilizando SQq,, € é dada por

10 t
Pad — / LTHAF(s,wy)} | (v +vpas)(t — T)dT+
gbgq 0 1 0 t—T
7 (6.26)
0 1

¢
/ £t {AF(s,wy)} (Lg+ Lr)ig(t — 7)dr e Iwat
_1 O 0 t—T1

Dado que (6.25) pode ser realizado por (4.21), e as derivadas realizagoes digitais apre-
sentadas na secao 4.3, e a malha proposta incorpora um phase-locked-loop, este método de
sincronizacao é denominado AF-PLL para filtros universais. O esquema de estimagao de
fluxo virtual para circuitos monofasicos é apresentado na figura 6.4. A solucao proposta, se-
guindo aquela apresentada na figura 4.3, emprega um PLL cuja frequéncia de rastreamento
é empregada como realimentacao dos filtros AF(s,w.) (we é 0 w, estimado), os quais sao
obtidos a partir de (6.25) considerando a realizacao em (4.30) ou (4.35). A dinamica da
malha de sincronizacao pode ser derivada de forma similar ao AF-PLL para filtros paralelos.
Considerando a linearizacao obtida por pequenas perturbacoes, o modelo é dado por

Algd(s) 1 + 8T 1l
N g — 6.27
Afe(s) pil S2 Ty ( )

onde k,; € R e 7, € RN sao ganhos positivos. O projeto de banda passante w,; e margem

de fase PM,; podem ser especificados, com os coeficientes resultantes dados por

TpllWpll = tCLTL(PMp”) (628)
e
kou = ‘ ST (6.29)
pil 1 + STpll s=jwpiy '

As caracteristicas de rejeicao de 40db/dec do AF-PLL para filtros paralelos sao mantidos para
o esquema de sincronizacao proposto para filtros universais, sendo este um aprimoramento

em relagao as técnicas classicas dependentes apenas de PLL.

6.4 Controle do Barramento CC

O modelo dindmico do fluxo de energia pode ser obtido empregando a mesma aproxi-

macao apresentada na secao 4.4. Para isto ¢ empregada a representacao complexa das
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T g
Pgq ’—’kp”ljfsp:?” =% > 0
‘/l +Vfas y d)gn
—> AF(S,(,U@) () dq®*—dq 4_(4%)47
I, Y
> Ly +L > jAF(s,w,) /2

Figura 6.4: Esquema AF-PLL para sincronizacao por fluxo virtual em filtros ativos
universais.
correntes em um eixo de referéncias sincronas, onde as correntes da rede sao dadas por
: __:s —j(wgt+o) _ . - ~ __ S —J(wgt+0) __
ig(t) = ig(t)e 1@at0) = §_y(t) + Jigy(t), € as tensdes, eg(t) = eg(t)e 1@gt+0) = ¢ _4(t), onde ¢
e 6 sao os angulos das correntes e tensdes da rede. Considerando um alto fator de poténcia
na rede, a equacao do balango de poténcia instantanea para o filtro universal monofasico é

dada por

L (egd@)igd(t) - (B + Br)inaf = 5 <(Lg - Lg)igd(ty) )

2
= (Rf<z'fd<t>2 Figglt)) + o (Lf@'fd(t) i) >>)
N d Cvcc(t)z Ucc(t)2 (6.30)
_pca( ) - % ( 9 > + Rl

Vpasd(t — T)dt + Vapa(t)ifa(t) + Vsapg(t)ife(t)

t—T1

= iqalt) /Ot £ {sa1+ 1}

onde o ltimo termo da igualdade pode ser aproximado por vyasa(t)iga(t) + Vsapa(t)isa(t) +

Vfapq(t)ifq(t) se a << wp_cc, onde wy_.. € a banda passante do controlador do barramento cc.
O modelo nao-linear obtido pode ser linearizado em um ponto de operacao. Para a anélise
de perturbacao e linearizacao, as seguintes variaveis de controle sao determinadas: iyq(t) =

Lyao+ Aiga(t) € vee(t) = Vieo + Avee(t). Considerando que ig(t) = (Lya0 — Liao +Aiga(t)) + 51 g0

e I¢q0 = — 1140, 0 modelo linearizado é dado por
LLgrsT
o 5Lgrslgdo
AVee(s) _ ! %Egd—RngfngS %Egd — Ryrplgao (6.31)
AlL(s) | sEC11 T

onde Rypp = Ry + Ry + Ry e Lyry = Ly + Ly + Ly. Se o zero z,_. de (6.31) é tal que

Zp—ce K Wh—ce, (6.31) pode ser aproximado por
AV::C(S) kdc

= 6.32
Alu(s) — sBC 11 (6.32)
onde
LB, — Ryprsl,
hae = 2 T (6.33)

Ry
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A planta obtida é similar a (4.45), e a mesma proposta de compensagao linear proporcional-

integrativa pode ser empregada.

Para o controle sem os sensores de tensao CC, considere a equacao do circuito em um

sistema de referéncias sincronas a w, dada por
ig(t)(Lyp+ Ry) + jwyLsig(t) + Mpap () vee(t) = v14(t) (6.34)

onde mg,p(t), similar a m(¢) em (4.47), representa o sinal de modulagao da acao de controle
do filtro paralelo. De forma similar a abordagem da segao 4.4, é possivel considerar a funcao

SQ(s(t)) em (4.48) para obter o modelo
it o(t)(Lyp + Ry) + jwyLfir.o(t) + Mtap o () vee(t) = via(t) (6.35)

Sendo assim, consideracoes similares sobre as harmonicas sao observadas. Ainda, é possivel

escolher 7, = L/ Ry, resultando que

1f(t> /t . Trp—i‘ 1 ifo(t)
_— = . t—71)d = = 6.36
Lf}?‘i‘Rf 0 g <T>lf( T) TLfP‘FRf Rf ( )

g:(r) = £~ {rrslqt 1}

Com o mesmo raciocinio é possivel obter de (6.34), um modelo dado por

onde

t—T1

Rfif(t) + j(JJgLfif,o(t) = Uld,o<t) — mfapﬁo(t)vcc(t) (637)

Em resumo, os filtros ressonantes no esquema de estimacao sao ajustados de tal forma
que a filtragem por g.(7) tenha a mesma dinamica que a da impedancia do filtro, permi-
tindo simplificar a equagao na forma anterior. A equagdo (6.37) pode ser empregada para
desenvolver as equacoes de tensao de eixo direto e quadratura, e posteriormente o desenvol-
vimento do estimador de barramento CC. Se a resisténcia do filtro Ry for pequena (o que
geralmente e desejado nos projetos), o estimador pode ser projetado considerando apenas os

sinais obtidos pelos sinais filtrados pela fun¢ao SQ(s(t)) (estimagao de ig(¢) ndo necesséria).

Diferente do caso do filtro paralelo (em (4.42)), no filtro universal o barramento CC ¢é
acoplado em (6.30) entre o filtro paralelo e série. Isto dificulta o projeto do estimador usando

(6.37) no caso sensorless pois ig(t) ndo é medido. Este trabalho propoe sua estimacdo a
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partir do balanco de poténcia entre os filtros. Para isto, seja considerada a poténcia estatica

normalizada ativa do filtro ativo série dada por

D P as t . .

Proa(t) = 225 — 0 t) + (1) (6.39
e a reativa

= Prasq(t) :

Prasq(t) = 5 (qt) = igg(t)Mgasa(t) — ga(t)msase(t) (6.39)
De forma similar, para o filtro ativo paralelo é obtido

D Pfapd(t) . .

Prapa(t) = Tolt) ia(E)mpapa(t) + tgq(£)mapq(t) (6.40)
e

5 Prapg(t) . .

PfaPQ(t) = %&) = ZfQ(t)mfapd(t> - ng(t)mfam‘((t) (6'41)

Considerando a operagao sob poténcia nula (a poténcia em R; sob a perspectiva do
modelo (6.30) é constante e pode ser rejeitada facilmente com uma acao integral), em que
Prasa + Prapa = Prasq + Prapg = 0, é possivel obter uma solugdo para i¢(t) independente de

Vee(t), dada por B B
o Pfasd(t)mfapd<t> + Pfasq(t)mfapr(t>

igalt) = men (1) (6.42)
ifq(t) = Pfasd(t)mfapTr(:l)fa;(SJ;sq(t)mfapd(t) (6.43)

Importante notar que as condigoes de poténcia nula nao sao atendidas se a carga apre-
senta uma poténcia reativa, e se, simultaneamente, é desejado manter um fator de poténcia
unitdrio na rede (¢ = 6). De fato, supondo que e§(t) oc v§(t) (mesma fase), e uma carga com
90° em avango ou atraso, Prapd ~ Pfasa € Prapg = Ploadq(t)/Vec(t), onde Poaqq(t) é a poténcia
reativa da carga relativa a componente fundamental (ndo é considerada, mas existe a com-
pensacao da energia reativa das impedancias, que implica geralmente em Pfasq #* Pfapq #0).
Entretanto, considerando que Pyuqq(t) é quase-estatico para fins de controle, este pode
ser encarado como disturbio constante, com possivel corre¢do (neste caso, substituir-se-ia
Pfasq = Ploadq(t)/vec(t) em (6.42) e (6.43)). Para o célculo de Pfasd(t) e Pfasq(t), pode-se
obter ig(t) e mg,(t) filtrados por SQ(s(t)), resultando em igo(t) € Measo(t). Consequente-
mente, P o(t) & Pras(t)/(7.45 + 1). Sendo assim, no cilculo de (6.42) e (6.43), obtém-se

aproximadamente i (%).
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O estimador para o caso proposto, onde eg(t) oc vi(t) por defini¢do, consiste em empre-
gar (6.37) utilizando as correntes estimadas por (6.42) e (6.43). Considerando um sistema
sincrono a v(t) e e,4(t) e desprezando Ry, obtém-se a equagao de tensao para o eixo direto

dada por
Ve (t) _ Uld,o(t) + ngLfifq70(t>
M fapd,o(t)

cc
onde v¢,(t) é a tensao estimada. A figura 6.5 apresenta o método de estimacao de barramento

(6.44)

CC proposto para filtros universais. Neste caso, a funcao S@) ¢é adicionada o argumento w,
uma vez que a filtragem é adaptada a frequéncia estimada de rede (similar para o calculo da
impedancia de Ly). Nota-se também que, uma transformagao para o sistema de coordenadas
sincronas é realizada, o angulo . é empregado em cada caso. Os blocos para célculo de Pfap

e ir, sdo equagoes nao lineares dadas por (6.38), (6.39), (6.42) e (6.42).

A malha de controle sensorless geral para os filtros ativos monofasicos é apresentada na
figura 6.6. A partir da tensao estimada v¢,(t) é possivel realizar a regulagio a partir de uma
tensao de referéncia v’,(t) com um compensador linear K..(s). Controladores PI com ganho
proporcional limitado em banda apresentam um desempenho compativel com maior parte
das aplicacoes, e é utilizado neste trabalho. As referéncias podem ser determinadas a partir
de uc(t) e o angulo de tensdao da rede .. Neste trabalho adota-se i} (t) = uc.(t)sin(f.) e

v (t) = v psin(6.), onde v; o € uma constante arbitraria que define o nivel de tensdo nominal

na carga a ser regulado.

m;as - mfa570
—> SQ(s,wy)e ¥ - ) ifo
Pfas,o(mfas,mlg,o)—>if,o(Pfas,oamfap,o>—

.5 .
lg 150

— SQ(s,wy)e I
mS

fap - m

— SQ(S,wg)eﬂwg fap,o

I_> ve
\% ' Vio ce
— SQ(s,wy)e 7

>y jweLf <

\

Figura 6.5: Estimador de tensao do barramento CC para filtros universais empre-
gando filtragem quase-ressonante.
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Figura 6.6: Topologia do controlador proposto para filtros ativos de poténcia uni-
versais monofasicos com dois ponto de medigao (correntes de rede e
tensao na carga). MQRC é o multivariable quasi-resonant control, que
¢ a malha de compensacao centralizada apresentada na figura 6.3.

6.5 Projeto Numérico

Para verificacao do controle, resultados experimentais foram obtidos considerando um pro-
totipo de 1kVA desenvolvido em laboratorio, ja empregado nas se¢oes anteriores. A tabela
(6.2) apresenta os parametros do prototipo empregados nos ensaios, os quais sao também
empregados no desenvolvimento do controle. Nestes resultados é considerado como carga
nao-linear um retificador a diodos monofésico, o qual apresenta um perfil harmonico bem
conhecido que segue a série de componentes harmonicas impares com ordem decrescente de
magnitude. Os compensadores quase-ressonantes sao sintonizados nas harmonicas de 32, 52,
7* ordem (indices k = 1,2,3), com k = 0.006. O projeto do controle Hy/H,, foi realizado

considerando os parametros especificados na tabela 6.1.

Na definicao da regiao de alocacao de polos, a elipse considera a faixa definida por
—Twy < Im(s) < Tw, e —1000 < Re(s) < —5, garantindo que a resposta dinamica esteja
dentro da faixa de discretizagao (inferior a frequéncia de Nyquist). O polo inferior dentro
da regiao permitida garante uma convergéncia no intervalo de um segundo de no minimo
No projeto das

99%., considerando todos os estados para o sistema em malha fechada.

saidas para a sintese Hy/H.,, y2 foi projetado para obter maiores ganhos em RCj (o que é
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Tabela 6.1: Parametros do projeto de controle Hy/H,, para o filtro universal (z =
d? q, n = 1:273)

R =040 Ry =060 LY =smH L% =SmH o/ =200 e, =5

en =1000  RLY =i =1 R{IETP =50 RSP =1 blY =01 bl =001

2x,n

obtido pelas maiores magnitudes de h;‘;fdf“p), que sao empregados no controle da componente

fundamental, responsavel pela regulacao do fluxo de energia. Diferente da solucao para filtros
paralelos apresentados no capitulo 5, este projeto busca resultados menos conservativos em
termos de desempenho, uma vez que os ganhos sao fixos. Tal resultado é obtido pela grande
relagdo a/ 3, a fim de garantir ganhos elevados, assim como maior ganho nas agoes referentes

aos compensadores ressonantes, a fim de nao perder seletividade na compensacao.

A figura 6.7 apresenta a resposta em frequéncia considerando a entrada de disttrbio de
tensao da rede e a saida de tensao na carga, considerando as varias plantas definidas dentro do
espago de incertezas. Classicamente (considerando os filtros desacoplados), este desempenho
seria somente definido pelo controle do filtro série. Nesta proposta, entretanto, é resultante
da acao dos dois filtros. Na figura pode-se verificar a presenca dos quatro controladores
ressonantes sintonizados, onde uma maior rejeicao é garantida no controlador da frequéncia
fundamental. A figura 6.8 apresenta o resultado das locac¢oes de polos. Verifica-se que o
polo resultante do ganho proporcional fica no limite inferior do plano complexo, proximo
a s = —500, seguido pelos polos de RCO, proximo a s = —150. Tais valores garantem
um desempenho satisfatorio no rastreamento das componentes fundamentais, proximo de
dezenas de milissegundos, garantindo o rastreamento de fluxo de energia dada as constantes

de tempo do protoétipo.

A figura 6.9 e 6.10 apresentam resultados semelhantes aos anteriores, mas considerando
a regulacao da corrente de rede em funcao dos distiirbios de carga. Nesta malha pode-se ve-
rificar que em termos absolutos ha maior rejeicao, o que é desejado uma vez que as correntes
geralmente sao em termos de magnitude menores que as tensoes. Para a componente funda-
mental é garantido uma rejeicao de aproximadamente 40db abaixo do sistema realimentado
com o ganho 6timo H,,, o que implica que a adicao de RCjy na malha de controle permite

uma reducao significativa na componente sintonizada.
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Figura 6.7: Resposta em frequéncia para a entrada do distiirbio de tensao na rede e
saida de tensao na carga considerando sistemas no espaco de incertezas.

Pole-Zero Map

3000 ——— e
0.22 046 011
034
2000
N R
” o
2 100006
(&)
m .
2 (1] X XX GRR - (R ERER - @
> L
I o
£
£ -1000f06
1_;Se+_03
209014 34 ' 26+03
. 022 016 011 0075 0.05 0
-800 -700 -600 -500 -400 -300 -200 -100 O

Real Axis (seconds™")

Figura 6.8: Localizacdo dos polos em malha fechada do sistema com entrada do
distirbio de tensao na rede e saida de tensao na carga considerando
sistemas no espaco de incertezas.
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Figura 6.9: Resposta em frequéncia para a entrada do distirbio de corrente na
carga e saida na corrente de rede considerando sistemas no espaco de

incertezas.
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Figura 6.10: Localizagao dos polos em malha fechada do sistema com entrada do
distirbio de corrente na carga e saida na corrente de rede considerando
sistemas no espaco de incertezas.

6.6 Resultados Experimentais

A plataforma de ensaio é caracterizada na tabela (6.2), e detalhes de hardware sdo apresen-

tadas no anexo I. A frequéncia de chaveamento, amostragem e controle ¢ 10kHz. A carga
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Tabela 6.2: Parametros do circuito de poténcia do filtro ativo universal monofasico.

Poténcia de Carga 300W
Poténcia de Segunda Carga(Transitorios) 150W
Tensdo de Linha 127V RM S
Tensdo do Barramento CC 200V RM S
Indutor de Linha (Lg) ImH (1.5%)
Indutor de Filtro (Ly) 6mH (9%)
Capacitor de Barramento CC (C) 44 mF

nao-linear empregada consiste de um retificador a diodos em ponte completa, operando com

um filtro LC no barramento CC.

Seguindo a metodologia apresentada nos capitulos 4 e 5, nesta secao sao apresentados
os resultados com e sem sensor no barramento CC, sendo os resultados primeiros aqueles
que incluem este ultimo. A figura 6.11 apresenta os resultados de tensao e corrente da carga
nao-linear empregada. O THD da corrente de carga é 34%, com um fator de deslocamento de
0.84. A figura 6.12 e 6.13 apresenta os resultados de tensao e corrente do filtro ativo universal
com a estratégia de controle proposta, incluindo os sensores de tensao de barramento CC.
Os resultados de andlise harmonica obtidos para o filtro sao apresentados nas figuras 6.14 a
6.17. A distorcao harmonica da corrente de entrada é de 4.9%, enquanto que a compensa¢ao
de tensao reduz a distorcao da rede, com THD de 3.6%, para uma THD de 2.6% na tensao
da carga. O fator de deslocamento da corrente de rede e tensao na carga estao acima de

0.99.

A figura 6.18 apresenta os resultados de tensao e corrente durante transitério de carga
para as estratégias com sensor no barramento CC. Nestes cendarios, a variacao de carga é
proxima a 50%. A varia¢do maxima de tensao no barramento CC no transitorio é proxima
a 2.5%. A figura 6.19 apresenta os resultados do filtro universal para um afundamento
de tensdo de 25%. Durante este transitorio é verificado que a tensdo na carga é mantida

constante sem variagao significativa.
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Figura 6.11: Corrente de rede para o retificador a diodos. Carga nao-linear a ser

compensada. Verde: corrente na rede i, (5A/Divisao). Roxo: tensao
da rede (100V/Divisao).
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Figura 6.12: Tensoes e correntes do circuito com o controle incluindo senso-
res de tensao no barramento CC. Amarelo: correntes na rede i,
(10A/Divisao). Verde: correntes da carga i; (5A/Divisdo). Ver-

melho: tensdo da rede (100V/Divisao). Roxo: tensao na carga
(100V /Divisao).
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Figura 6.13: Tensoes e correntes do circuito com o controle incluindo senso-
res de tensao no barramento CC. Amarelo: correntes do filtro iy,
(bA/Divisao). Verde: correntes da carga 4, (5A/Divisao). Ver-

melho: tensdo da rede (100V/Divisao). Roxo: tensao na carga
(100V /Divisao).

A figura 6.20 e 6.21 apresenta os resultados de tensao e corrente do filtro universal sem o

sensor de tensao no barramento CC. Os resultados harménicos e de fator de deslocamento sao
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Figura 6.14: Analise harmonica da corrente da rede i,. O THD é 4.9%.
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Figura 6.15: Andlise harmonica da corrente de carga 7;. O THD ¢é de 34%.
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Figura 6.16: Analise harmonica da tensao na rede. O THD ¢é de 3.6%.

similares a solucao anterior, pois a malha de fluxo de energia tem pouco impacto na qualidade
de compensacao harmonica da malha de corrente. A figura 6.22 apresenta o transitorio de

carga para uma variacao de 50%.

No caso da solucao sem sensor no barramento CC, o compensador PI deve apresentar

melhor capacidade de rejeicao de perturbacoes do estimador, uma vez que nao é garantido



Controle Sensorless com Fluxo Virtual para Filtros Ativos Universais 125

(%) of Fundamental

0.5

5 10 15 20 25
Harmonics

Figura 6.17: Andlise harménica da tensao na carga v;. O THD é de 2.6%.
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Figura 6.18: Tensoes e correntes do circuito com o controle, incluindo sensores
de tensao no barramento CC, durante um transitério de carga de
50%. Amarelo: correntes da rede i, (10A/Divisdo). Verde: corren-
tes da carga ¢; (10A/Divisao). Vermelho: tensdo no barramento CC
(20V/Divisao). Roxo: tensdo na carga (200V/Divisao).

que o filtro SQ elimine completamente todas as componentes harmonicas. Isto resulta em
ganhos conservativos. O resultado destes requisitos é um controlador de fluxo mais lento,
com uma variacao maxima de tensao maior que o caso anterior, onde o sensor estava pre-
sente. Entretanto, para o ensaio desenvolvido, a variacdo maxima de tensao foi de 5%, que é
satisfatoriamente baixo para manter a perfeita operagdo do conversor. Durante a transicao
de carga, semelhante aqueles resultados do capitulo 4 e 5, verifica-se um erro estatico. Neste
caso este erro é proximo a 2.5%. A figura 6.23 apresenta os resultados para um afunda-
mento de tensdo de 30%. Para o afundamento configurado, o filtro ativo universal regula

satisfatoriamente a tensao na carga que nao apresenta variacao significativa.
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Figura 6.19: Tensoes e correntes do circuito com o controle, incluindo sensores de
tensao no barramento CC, durante um afundamento de tensao de 25%.
Amarelo: correntes da rede i, (20A/Divisao). Vermelho: tensao da
rede (100V/Divisdo). Roxo: tensdo na carga (100V/Divisdo).
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Figura 6.20: Tensoes e correntes do circuito com o controle sem sensores de ten-
sao no barramento CC. Amarelo: correntes na rede i, (10A/Divisao).
Verde: correntes da carga i; (5A/Divisao). Vermelho: tensao da rede
(100V /Divisao). Roxo: tensao na carga (100V/Divisao).

6.7 Conclusoes

Este capitulo apresenta uma estratégia de controle sensorless para filtros ativos universais,
com auséncia dos sensores de tensao da rede, corrente na carga, corrente no filtro e tensao
no barramento CC. A atual estratégia opera com somente dois sensores correspondentes as
saidas reguladas no processo, a corrente na rede, e a tensao na carga. Utilizando o conceito
de AF-PLL introduzido no capitulo 4, o presente trabalho emprega uma derivacao do fluxo
virtual considerando o acoplamento entre o filtro série e o filtro paralelo. Tal acoplamento
também ¢ considerado no projeto do controle de fluxo de energia, e no esquema de estimacao

de tensao no barramento CC, assim como uma analise do impacto de distirbio de carga.
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Figura 6.21: Tensoes e correntes do circuito com o controle sem sensores de tensao
no barramento CC. Amarelo: correntes do filtro i, (5A/Divisdo).
Verde: correntes da carga i; (5A/Divisao). Vermelho: tensao da rede
(100V /Divisao). Roxo: tensao na carga (100V/Divisao).

‘7% Agilent Technologies
i 100A/ B 1004/ @ 200v/ @ 200V/ % 2458s 164.08/ Stop £

j i

q

Figura 6.22: Tensoes e correntes do circuito com o controle, sem sensores de tensao
no barramento CC, durante um transitério de carga de 50%. Ama-
relo: corrente da rede i, (10A/Divisao). Verde: correntes da carga i
(10A /Divisao). Vermelho: tensdo no barramento CC (20V /Divisao).
Roxo: tensao na carga (200V/Divisao).

Além dos aspectos de sincronizagao de controle de fluxo de energia, o acoplamento é
considerado no desenvolvimento de uma sintese centralizada multivariavel robusta através da
teoria de controle Hy/H,,, onde foi possivel inserir os multiplos compensadores ressonantes
de forma estendida, apresentando uma formulagao multiobjetiva considerando aspectos de

robustez, seletividade na compensacao ressonante, e rejeicao de ruidos de medida.

Os resultados experimentais foram apresentados empregando um protétipo de 1kVA. Fo-
ram realizadas andalises em regime estacionario e transitério usando um retificador a diodos
como carga nao-linear. Os resultados apresentados compreendem a solucao com e sem o

sensor no barramento CC. As componentes harmonicas de maior impacto para a carga con-
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Figura 6.23: Tensoes e correntes do circuito com o controle, sem sensores de ten-
sa0 no barramento CC, durante um afundamento de tensao de 30%.
Amarelo: corrente da rede i, (20A/Divisdo). Vermelho: tensao da
rede (100V/Divisdo). Roxo: tensdo na carga (100V/Divisdo).

figurada foram seletivamente mitigadas através dos compensadores ressonantes sintonizados.
Os resultados transitorios, constituindo-se de variacao de carga e afundamento de tensao,
demonstram que o conversor com a estratégia de controle proposta opera de forma estavel e

com desempenho satisfatorio.
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Este capitulo apresenta uma sintese do controle current shaping. O trabalho é uma evolucao
as técnicas classicas de emulacao de impedancia apresentadas em Chattopadhyay e Ramana-
rayanan (2001), Chattopadhyay e Ramanarayanan (2004) e Nunez-Zuniga e Pomilio (2002).

As seguintes contribuicoes sao destacadas

e Compensacao e rejeicao de distiirbios harmdnicos em aplicagoes de filtros ativos e

retificadores;

e Controle robusto considerando as varia¢des de ponto de operacao do fluxo de energia

empregando uma sintese de controle 6timo H;

A solucao aqui presente é uma versao estendida e aprimorada daquela anteriormente pro-
posta em Ketzer (2013), obtidos no desenvolvimento de um controlador sensorless aplicado
a filtros ativos paralelos e retificadores. Na primeira se¢ao é descrita e analisada a estratégia
current shaping na aplicagao das topologias em estudo. Na segunda, é apresentado o projeto
de controle 6timo aplicado na regulacao de tensao do barramento CC a partir das impedan-
cias emuladas. Na tultima secao, a anélise numérica assim como resultados experimentais

sao apresentados considerando um prototipo de 1kVA.
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7.1 Controlador Current Shaping

A figura 7.1 apresenta um retificador trifasico, o qual emprega a notacao de impedancias ja

descritas no capitulo 4. Para o controle current shaping a seguinte lei de controle é utilizada

vgalt) = Roiga(t) + Ci / in(B)dt (z=1,2,3) (7.1)

onde R, e C, sao a resisténcia e capacitancia emuladas, respectivamente. A fim de imple-
mentar a lei de controle com (7.1), vy deve ser definido (veja (4.5)), o que pode ser feito

3

empregando as estratégias definidas em Jacobina et al. (2001c), através da parametrizagao

Lb.

) (‘Sll Ug1

Figura 7.1: Retificador PWM trifasico.

O circuito linear equivalente do circuito trifasico (veja (4.7)) com a lei de controle em
(7.1) é apresentado na figura 7.2, e a dindmica corrente tensao é dada por

Iy(s) §
et 7-2
E,(s) s*Lg¢+ sR.+1/C, (7.2)

onde R, = Ry¢ + R,.

+
A v

Figura 7.2: Circuito equivalente para a lei de controle (7.1).

Para obter /,(jw,) em fase com E,(jw,), (7.2) precisa ser real quando s = jw,. Portanto

é necessario que
1
Lyy———=0 7.3
Wyligr w,Ch (7.3)
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Consequentemente, a equagao (7.2) torna-se

1

g(Jwg) = mﬂﬂ%) (7.4)

O capacitor emulado C, realiza a compensagao de energia reativa de Lgr. A potén-
cia virtualmente dissipada na resisténcia emulada R, representa a poténcia transferida ao
barramento CC. Os valores de impedancia emulada devem ser limitados. Considerando a
maxima transferéncias de poténcia, R, > R,s. Para a compensa¢ao reativa indutiva, deve
ser assegurado também C, > 0. Os polos em malha fechada para (7.2) sdo dados por

~R.+/R? -4
. (7.5)

2L4¢

A partir da andlise de polos é verificado inicialmente que R, > 0, ou a planta se torna

Ps =

instavel. A parte imaginaria deve satisfazer R?/4 > L,;/C, a fim de evitar oscilagoes em

transitorios.

A lei de controle (7.1) é similar a (4.9), empregada na defini¢io do fluxo virtual, e
os mesmos problemas de realizacdo do integrador sao presentes. A fim de resolver tais
problemas, é possivel utilizar a solu¢ao da realizacao do estimador do fluxo virtual neste

caso. Sendo assim, (7.1) pode ser realizado como

1 ¢ kw,?
xt == vbzpt -t z
Vga(?) Rzg()—i_wg(]v/oﬁ {s2+kwks+wg2}

onde a fungdo em s pode ser realizada por (4.21) ou (4.35). Para este caso, se a dinamica

Gge(t — T)dT (7.6)

t—1

do filtro quase-ressonante (ver (4.27)) for mais lenta que o polo p; = —(R./Ly¢), a dinAmica
dominante serd determinada por este dltimo. Sendo assim, com esta realizacao, C, tem

pouco impacto na dinamica e pode ser desprezado nas analises apresentadas a seguir.

Para a aplicagio de filtros ativos, o sinais ;(f) e i7(f) necessitam ser adicionados, modi-
ficando o modelo (7.2). Considerando o circuito do filtro ativo apresentado na figura 4.1 e a
lei de controle (7.1), o seguinte modelo dindmico multivariavel é obtido para filtros trifasicos

(representacao por fase)

dig (1)
dt

dif,(t)

ege(t) — Ly dt

- Rgigz(t) = Ugfv(t) + Rfifw<t> +

Ly (7.7)

Se ey, (t) é senoidal, R, e C, estdo nos intervalos definidos anteriormente, e a condigao

(7.3) é satisfeita, a corrente de referéncia é definida por

i) = 2 (73
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Similar ao caso do retificador, R, é uma resisténcia virtual, mas dependente de ().
Isto implica que a resisténcia é dependente da carga compensada. A corrente da rede ig4,(t)
pode ser decomposta em N componentes harmonicas senoidais, de tal forma que a seguinte

relacao é satisfeita

it | | |
zgdt( ) _ —w;/zgx,l(t)dt"i_ QwZ/zgx,g(t)dt—F ---NWS/ng,N(t)dt—i-
(7.9)

=~ [0+, (0

onde

it (t) :wjfzgw(t)dwr oo+ (N — 1)w§/z9x,N(t)dt

Substituindo (7.9) e (7.8) em (7.7), é obtido

di (1)
dt

L¢+ Ryig.(t) +1,.(t)  (7.10)

Reity (t) + Lyw? / e ()t = 050 () + Ryipu(t) + ;
e, substituindo (7.7) em (7.10), é obtido

digs(t) .
Reiy, (1) + Lyw) / Gge(t)dt = €40 (t) — Ly Zilt( ) + iy, (1) (7.11)

O modelo do contetido harmonico é representado como uma fonte de corrente (metodo-
logia empregada no capitulo 4). Em (7.11), isto implica que i;,(¢) é um sinal de entrada

exdgeno. Sejam as variaveis perturbadas definidas como

iga(t) = g0 + Nig(t) (7.12)
R. = R+ AR.(t) (7.13)
i%(8) = ity + At (1) (7.14)

onde o sub-indice 0 indica que uma constante dependente do ponto de operacao. Substituindo

(7.12) a (7.14) em (7.11), e desprezando os termos constantes, ¢ obtido

2LyA L,
AR.(s)I + Reo AL (s) + Wy LoD lou(s) _ —5LyAIy,(s) (7.15)

S

A partir de (7.8) e a andlise de perturbagao, considerando a carga uma fonte de corrente, é

possivel obter

(7.16)
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Aplicando (7.16) em (7.15) resulta em

AIY,(s)  —s°Lg+ sRey — W)Ly,

_ 7.17
A[gI(S) SReo ( )

O sistema de rastreamento de corrente é definido pela seguinte expressao em malha

fechada
AlG(s) _ Zy(s)Yo(s)
Algx(s) L+ Z,(s)Y,(s)

onde Z,(s) = Vo (5)/(I7,(5) — I4a(5)) e Yy(s) = Iye(5)/Vye(s). Desprezando os distirbios de

carga (ig,(t) = is,(t) em (7.7)), é obtido que

(7.18)

I,.(s) -1
Y,(s) = L= = (7.19)
Via(s)  sLgp + Ryy
A partir de (7.19), (7.17) e (7.18), é obtida a dinamica em malha aberta dada por
—82Ly + $Rey — WL
Z,(s)Y,(s) = ——4— 2o (7.20)

Ly(s*+ wg)

A anélise de (7.20) sugere que o controle tem uma acdo ressonante implicita para re-
jeicdo das componentes fundamentais da carga (uma andlise alternativa é apresentada em
Ketzer (2013)). Entretanto, devido as simplifica¢oes realizadas, a compensacao de disttr-
bios harmonicos geralmente nao é satisfatoria sem malhas adicionais de compensacao. Para a
analise de rejei¢ao de distiirbios harmonicos, considera-se a lei de controle em (7.1). Usando
a condigao (7.3), obtém-se que a amplitude da harménica de corrente I, resulta em uma
harmonica em Iy, com amplitude determinada por

(Lywi)? + (Rpwi)?
(Lgf(wg — wi))?* + (Re)?

| Tgeol* = [T (7.21)

o que implica que o disturbio é filtrado pela impedancia emulada. Desta forma, maior rejeicao
harmonica é obtida com maior R,. Esta caracteristica demonstra o fato significativo que
a técnica current shaping tem o ganho de realimentagao, o qual é projetado nas técnicas
de fluxo virtual visando rejeicao de distiirbios, dependente do controle do fluxo de energia.
Esta caracteristica limita a aplicacao deste sistema em compensacao seletiva a apenas o0s
casos onde R, é pequeno. Observando as restricoes de maxima transferéncia de poténcia
(R, > Rys) as restricoes de alocagao de polos em (7.5), estas estendem as conclusoes de que
estes limites sdo dependentes da realizacao fisica do conversor. Alternativamente a (7.21),

(4.22) pode ser considerada em paralelo com um ganho R, na malha de realimentacao.
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Quando a dinamica da realizacao ressonante é muito mais lenta que o sistema, a malha de
realimentacao pode ser simplificada por um ganho. A amplitude na corrente harmonica Iy, j

é entao dada por
(Ljwi)? + R3

-[a: 2: Ia; 2
N N B VA

(7.22)

onde as observagoes em (7.21) sdo reciprocas.

O limite superior do ganho R, é definido em funcao do ruido, assim como pela estabili-
dade do sistema amostrado. A figura 7.3 apresenta a malha amostrada empregando R, na
realimentacgao, onde i,,(t) é o ruido de medigao da corrente i,4,(t). Considerando os atrasos
da realizacao, a funcao discreta da malha fechada desse sistema ¢ dado por

B Rvayf1
1-Pz - R,K,z2

Gal(2) (7.23)

onde K, é o ganho da planta e P, é o polo (P, = e T*f/L). Para este sistema, os polos
em malha fechada sdo dados por Py = (P, £ \/P? +4R,K})/2, o que implica que tanto a

dinamica quando a estabilidade sao dependentes dos valores de R,,.

/
lx

1
_/ - -
E—» R, >, e Rys
va Y ]gx

Figura 7.3: Modelo da realizacao da malha de emulacao de resisténcia.

Apesar destas restricoes, um aspecto significativo do controlador current shaping é a
auséncia da necessidade de malhas de sincronizacao, sendo a malha de corrente dependente
apenas de R,, o qual nao necessita um estudo complexo de sintonia, tal como aquelas apli-
cadas nos controladores de fluxo virtual. Isto porque R, pode ser inicializado considerando
o fluxo de energia nominal do conversor, e é ajustado apds a inicializacao pela malha de
regulacao do barramento CC. Uma desvantagem do controle current shaping é que a regu-
lacdo do fluxo de energia com R, em (7.4) é ndo linear. A fim de simplificar o controle é
possivel realizar uma analise de linearizacao para um ponto de operacgao, e posteriormente o
projeto dos compensadores empregando técnicas lineares. Entretanto, em Ketzer (2013) foi
inicialmente proposto o emprego de controladores 6timos para uma regiao incerta de opera-
¢ao, provendo maior robustez na sintonia sem aumentar a complexidade da implementagao

da malha de regulacao.
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Como visto em (7.21), o desempenho da compensagao harmonica é dependente da re-
sisténcia emulada R,. Geralmente este ganho nao é o suficiente para atenuar os distirbios
da carga. Sendo assim, compensadores paralelos tal como os propostos para a regulagao de
corrente no capitulo 4 podem ser propostos. Diferente daquele caso, aqui sao propostos os
compensadores quase-ressonantes em um sistema de referéncias sincronas, visando reduzir o

niumero de compensadores necessarios.

A rejeicao das componentes harmonicas é obtida de forma semelhante aquele apresentado

na secao 4.3, que emprega k controladores ressonantes, determinados por

¢ )kwys — sin(¢')kw,?
s2 + kwys + w,?

RO(s)= Y. KuRC(s)= Y. Kmkws(

k=1,2,3... k=1,2,3...

(7.24)

onde K, ¢ o ganho dos compensadores e ¢’ ¢ a fase de compensacdo. Estes podem ser imple-
mentados em paralelo a (7.6), onde este altimo corresponde & k = 1. Um PLL (Phase Locked
Loop) é empregado para obter as frequéncias das redes empregadas nas realizacoes resso-
nantes apresentadas em (4.30) e (4.35). O projeto do PLL segue a metodologia apresentada
no capitulo 4, e com maiores detalhes nos trabalhos Kaura e Blasko (1997) e Santos Filho
et al. (2008). A malha do PLL é apresentada na figura 7.4. Na figura 7.5 é apresentada uma
versao alternativa aos capitulos anteriores da realizacao da malha de multiplos compensado-
res ressoantes, onde estes sao implementados em um eixo de referéncias sincronas, onde ‘79
e Tg correspondem as componentes harmonicas da tensao do conversor V, e corrente de rede
I,. Cada par de controladores (eixo d e ¢) sintonizado na série k6w, : k € N, compensa as

harmonicas da série (4.56).

1+5Tpll

;I 1 e
’—Vkp” SToul > —> eg

Ig —»| dg*—dg e

Figura 7.4: Método de sincronizacao e estimacao de w, para adaptagao dos com-
pensadores ressoantes.

7.2 Controle de Fluxo de energia

O modelo para o controle do fluxo de energia (regulacao do barramento CC) pode ser obtido

pelo equacionamento da poténcia instantanea, tal como apresentado no capitulo 4. Empre-
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Direct Axis Control

—_— e — — — — — —

| » Res. 6th Harm.
| Equivalent Synchronous
Igq P Res. 12th Harm. Reference Frame System
| ______ j ‘|
| > Res. 18th Harm. ! Loal|
| Lng + Rgf |
| p Res. 6kth Harm. |
_ —————= |
:_ p Res. 6th Harm. :
Iy, —>® |l »| Res. 12th Harm. |
A | |
| » Res. 18th Harm. —»x)| @ @&— — — — — — — L1
|
| p Res. 6kth Harm.

Quadrature Axis Control

Figura 7.5: Malha de compensacao harmonica seletiva em um eixo de referéncias
sincronas.

gando esta metodologia, o seguinte modelo foi obtido (em (4.44))

3Ll
_ 2-gf*"gd0
AVee(s) _ ! %Egd*?’RgffgdoS %Egd — 3Rg51ga0 (7.25)
Alyy(s) s%c +1 22—3“0 .

Entretanto, diferente daquela estratégia, neste controle a regulacao é realizada por meio de

R,. Sendo assim, considerando a anélise de perturbacao em 7.4, obtém-se

Alyg = EgqAZ, (7.26)
onde
1 1
D= ————— = 7.27
R, + Rgf R, ( )
Substituindo (7.26) em (7.25), é obtido
_ %Lgflng
AVCC(S) _ 1 %Egd—3Rgf1ngSE %Egd B 3Rgfjgd0 (7 28)
AZG) T AR O |

A malha de controle do fluxo de energia ¢ apresentada na figura 7.6. O termo f(...)"!
representa a inversdo do sinal de saida do controlador K(s) definido em (7.26) e (7.27)

(para a entrada z, f(...)”! é definido como f(x) = 1/x). A planta linearizada (7.28) é
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dependente do ponto de operacao do conversor. Para o desenvolvimento de um controlador
estavel considerando uma carga incerta, é necessario considerar a incerteza neste ponto de

operacao.

|
|
Vee Z ; Ry I Zy I Vee
|
|
|

Figura 7.6: Malha de regulacao do barramento CC.

A fim de assegurar a estabilidade e desempenho robusto, o controlador K (s) na malha de
controle apresentada na figura 7.6 é sintetizado otimizando um custo H.,. Seja considerado

0 sistema incerto

Gp(s) = Gu(s)(1 4+ A(s)) (7.29)

onde G,(s) é o modelo nominal, e A(s) é o modelo incerto. Para a estabilidade robusta, a

funcao de custo considerada é dada por

G:D(ﬂ") — Gp(jw)
Gn(jw) ’

onde II é o conjunto das plantas dentro do espago de incertezas. Definindo Wy(s) como a

(Wi (jw)| > mazg,en Vw (7.30)

funcao custo para desempenho, o controle robusto é obtido minimizando a norma do sistema

Wi(s)S(s)
T = (7.31)
Wi (s)C(s)
onde
1
) = TR (7.32)
C(s) = 28I (s) (7.33)

T 14 K(s)Ga(s)
onde C(s) é a fungao de transferéncia em malha fechada e S(s) é a fungao de sensibilidade.

O controle 6timo H,, é obtido minimizando a norma H., de T'. O problema de otimizacao

e entao formulado por

maz., ||T||,, < (7.34)

A partir do teorema do pequeno ganho para v = 1 é possivel assegurar a estabilidade

robusta (Skogestad e Postlethwaite, 2005; Morari e Zafiriou, 1989). Se K(jw)G,(jw) é
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estavel e de fase minima, K (jw)G,(jw) nao circunda -1 para qualquer w. Se para algum
G)p(jw) no espaco limitado em norma, K (jw)G,(jw) circunda -1, entao existe outro conjunto

que passa exatamente em -1 em alguma frequéncia. Portanto,
L+ K (j)Gyljo)] # 0, Voo (7.35)

ou

11+ K(jw)G,(jw)| >0, Vw (7.36)

onde G,(s) é qualquer planta dentro do espago considerado. De (7.30) e (7.36) é obtido que
1+ K(jw)Gn(jw)| > [Win(jw) K (jw)Gn(jw)l,  Yw (7.37)

Logo,
[Win(jw)C(jw)| < 1 (7.38)

ou de forma equivalente é satisfeito ||[W,,(jw)C(jw)|,, < [T, < 1. Importante notar que

oo
a prova se estende para os casos de fase ndo-minima, pois (7.35) garante que o nimero de

contornos no plano complexo em -1 nao é alterado pela incerteza.

Para o controle do fluxo de energia, a incerteza do ponto de operacao resulta na neces-
sidade da representacao incerta da corrente Iyq0 = Igqon + Alggo € tensao de rede Egqp =
Egqon + AEyq0. Isto implica em incerteza do ganho e do zero da planta. Neste trabalho,
também é considerada a incerteza das perdas no conversor R, = R, + AR;, uma vez que

1 assim como a adicao ou nao do zero ao

este é funcao do ponto de operacao do sistema
modelo?. Ha outras incertezas geradas por ndo linearidades e assimetrias da rede. Neste
sentido, a agao do controle na frequéncia tende a amplificar a assimetria, interagindo com o
processo de modulagao. Sendo assim, é definido W,,(s) pela composi¢ao de um filtro passa

baixas W,,1(s) que satisfaz a condi¢ao (7.30), e um filtro seletivo W,,2(s) sintonizado em wy,

definido por
kwgs
782 + kwgs + wy?

onde K2 € R: K2 > 0 é um ganho. A fungao de custo W,s(s) é quase ressonante de

saida direta apresentada no capitulo 4. Portanto, as mesmas observacoes de sintonia do

1O modelo de perdas também apresenta incertezas significativas, e a estimacio a partir dos sinais de tensio
e corrente no circuito é geralmente imprecisa, além de requerer sensores adicionais, afetando os requisitos de
controle sensorless que sao objetivos neste trabalho

2Esta se deve as simplificagdes do fluxo de energia usadas anteriormente (ver (4.45)), onde ¢ considerado
que geralmente o zero tem pouco impacto no modelo da planta, dada as dimensoes numéricas dos elementos.
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parametro k sao aqui validas®. Porém, neste caso, uma vez que wy € 0 parametro nominal
empregado em uma sintonia off-line, geralmente é necessario tornar o filtro menos seletivo a
fim de manter robustez as variagoes de w,. A fungao W,,(s) é entao dada por

s+ aq n kwgs
s+ g mrea kwgs + wy?

Wm(8> = Wml(S) + WmQ(S) = Kml (740)

onde {K1, Ko, a1, 00} € R ¢ {Kpup, K2, 1,2} > 0 sao ganhos arbitrarios. Para o

desempenho robusto, Ws(s) é definido como

Ka K,
Wils) = - +1p + 52 (7.41)

onde p € R:p >0 ¢ o polo alocado, e { Ky, Ko} € R: Ky1, Kso > 0 sdo ganhos arbitrarios.
A alocacao do polo do sistema de primeira ordem permite determinar o tempo de convergén-
cia, e o polo na origem permite a obtensao uma acao integral no controle para rastreamento

assintotico com erro nulo.

Existem vérias formas de determinar os parametros em (7.41). Para um sistema in-
ternamente estavel, o rastreamento e rejeicao dos disturbios na frequéncia w é assegurado,
quando a funcdo de sensibilidade S(jw) é pequena, ou [S(jw)| < B(w) : w € © onde Q é a
faixa de frequéncias desejadas para regulagio, e f(w) é o limite de projeto. Logo, o projeto
deve satisfazer |W,(jw)| > 1/p(w) : w € Q. Existem diversos métodos numéricos para solu-
cionar o problema de otimiza¢ao proposto, sendo que este trabalho emprega o v — iteration

apresentado em Doyle et al. (1989b).

O controle que satisfaz as condicoes de estabilidade robusta garante robustez para qual-
quer ponto de operacao dentro da faixa de projeto. Por sua vez, o desempenho robusto
permite que critérios de desempenho 6timo sejam alcancados, incluindo transitérios nos
pontos de operagao. Na solugao de (7.34) é obtido um controlador K(s), cujo nimero de
estados ¢é igual a soma das ordens de Wi(s), W, (s) e G,(s). Para o problema de regulagio
de tensao especificado, K (s) é de ordem 6. Uma vez que a ordem é elevada, diversos métodos
numéricos podem ser véalidos para sua reducao. O controle resultante de ordem reduzida é
uma soluc¢ao sub-6tima do problema que, satisfazendo ||| < 1, garante as condigoes de

estabilidade e desempenho robusto.

3A largura de banda do compensador ressonate ¢ aproximadamente dada por kwgy. Como exemplo, se a
rede operar em 60Hz, e for esperada uma variagdo de 59 a 61, um valor aceitével de seletividade é dado por
k =1/30.
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Durante o projeto do controlador, é necessario observar os limites em te6ricos impostos

para K (s) em (7.34). A partir da norma H,, ¢ obtido que
(Wi (50)C(50)[ oo > [Win(j) (7.42)

e consequentemente, o projeto de (7.34) requer |W,,(jw)| < 1 para que |C(jw)| > 1 para
qualquer w. O problema de rastreamento assintotico com erro nulo requer que |C(jw)| =1
quando w — 0. Considerando esta restrigdo, em (7.28) é observado que o ganho do sistema
quando w — 0 é dependente do termo RlEgd. Este implica incertezas em baixa frequéncia, os
quais sao significantes devido a forma quadratica. E relativamente facil obter um conjunto em
IT tal que (7.30) é proximo a um em baixas frequéncias. Portanto, geralmente nao é desejado
adotar durante o projeto uma alta incerteza da tensao de rede AFE,. Além do problema de
que possivelmente nao exista um controlador satisfazendo o teorema do pequeno ganho, os

resultados de sintese de K..(s) nestes casos podem ser excessivamente conservativos.

7.3 Resultados da Estratégia Current Shaping

Esta secao apresenta a analise numérica para implementacao dos controladores propostos
considerando um prototipo de 1kVA, o qual é apresentado no anexo I. Ao final sao apresen-

tados os resultados experimentais obtidos para o mesmo.

7.3.1 Parametros do Sistema e Analise Numérica

A malha completa de controle para o filtro ativo sensorless é apresentado na figura 7.7. O
esquema current shaping opera em paralelo & malha de rejeicio harmonica. A tensao de
modulacao é obtida pela composicao da impedancia emulada Z, e a malha de compensa-
¢ao harmonica, implementada por (7.24), ou o esquema na figura 7.5. Além das solugoes
anteriores, em Ketzer (2013) é proposto um algoritmo de adaptacao de C,, minimizando a
corrente de rede e obtendo um alto fator de deslocamento global. O problema de otimizacao

nao linear para o circuito em questao é dado por

min(abs(1,(C,)))
(7.43)
s.t.: Cv_mf S Cv S Cv—sup

onde abs(1,(C,)) é a magnitude do fasor, e Cy_j,5 € Cy_gyp sd0 os limites inferiores e supe-

riores de C,. O problema pode ser solucionado por algoritmos de otimizagao nao-lineares
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com restri¢oes, sendo que em Ketzer (2013) é empregado o gradiente descendente, dado por

(

Com) = Cyn-1) — ’Y(SQW(VIg(Ov(n—l)»)

if Cotmy < Coing then Cupmy = Coiny (7.44)

Zf CYv(n) > Cvfsup then Cv(n) = Cvfsup
\
onde n € N define o niimero da iteracao processada.

Para o modelo obtido para o filtro ativo, o problema ¢é convexo desde que o periodo
entre cada iteracao seja grande suficiente para a convergéncias das malhas de rastreamento
de sinais. O algoritmo resultante pode ser executado tanto online como offline a fim de
estimacao e consequente sintonia. Neste trabalho tal algoritmo nao é analisado em detalhes
e maiores discussoes e resultados sdo apresentadas em Ketzer (2013). A figura 7.8 apresenta
os resultados de variacao de carga e fator de poténcia, considerando as técnicas classicas
sem compensacao de fator de poténcia, e a técnica apresentada. O controlador proposto
nao sofre os problemas de queda do fator de poténcia com variacao de carga, mantendo as

caracteristicas sensorless requeridas.

w _
PLL | ¢ ) e Keo(s) 4—@4— %
A Rv A ‘/00
\/ Measurement

L Z’U (57 we) ‘/go j Parallel +
Vf as Active
i RC(87 WE) > PWM |— Pogtﬂ

Grid -
[ : Nonlinear
g Load

Measurement *

Figura 7.7: Topologia do controlador current shaping apresentado para filtros ativos
sensorless.

Para sintese do controlador K(s), a caracterizacao numérica e subsequente processa-
mento do algoritmo v — iteration sao necessarios. Para isto, ¢ considerado o prototipo
desenvolvido segundo as especificagbes apresentadas na tabela 7.1. A figura 7.9 apresenta
a resposta em frequéncia dos modelos normalizados ((G,(jw) — G,(jw))/(G,(jw))) para 25

amostras uniformes dentro do espaco de incertezas considerados. A mesma figura apresente
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Figura 7.8: Comparacao de fator de poténcia entre a técnica apresentada e as téc-
nicas classicas baseadas em emulacao de resisténcia.

W, que satisfaz (7.30) (linha espessa). Na especificagao de desempenho, o polo do sistema é
projetado para uma convergéncia proxima a 100ms, e os ganhos K, e K, podem ser ajus-
tados iterativamente até que a norma esteja proxima ao limite das condigoes de estabilidade
robusta (7~ 1). A resposta em frequéncia do controlador sintetizado empregando o método
proposto é apresentado na figura 7.10. A figura 7.11 apresenta a resposta ao degrau do con-

trole sintetizado em malha fechada para plantas amostradas dentro do espaco de incertezas

IL.

Bode Diagram

50 T T T

|
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Figura 7.9: Resposta em frequéncia dos modelos (G,(jw) — G, (jw))/(Gr(jw)) em
II. A linha espessa é W,,;(s) projetado.

7.3.2 Resultados Experimentais

Os resultados experimentais foram obtidos usando um prototipo desenvolvido em laboratorio.

As especificacoes do prototipo sao apresentados na tabela 4.2. Sendo o protoétipo idéntico
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Tabela 7.1: Parametros do filtro ativo trifasico

Poténcia de Carga 1kW
Poténcia de Carga (Transitérios) 0.7kW
Tensao de Linha 110V

Tensao do Barramento CC 250V

Corrente Nominal de Linha (Compensada) 5A

Incerteza: Tensdo de Rede AE, 5%
Incerteza: Corrente da Rede Al 50%
Incerteza: Perdas (AR;) 50%
Indutor de Filtro (L) 4mH
Capacitor de Barramento CC (C) 22 mF
Indutor de Linha(Ly) 1mH

Bode Diagram
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Figura 7.10: Resposta em frequéncia de K (s).

aquele apresentado no capitulo 4, detalhes adicionas sao encontrados neste, e no anexo 1.
As frequéncias de amostragem, discretizacao dos controladores, e chaveamento sao 10kHz.
Foram implementados controladores quase-ressonantes na 6% e 12* harmonicas no eixo de

referéncias sincronas, compensando entao a 5%, 7% 11* e 13* harmonicos do retificador.
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Figura 7.11: Resposta ao degrau do controle de fluxo de energia para amostras de
plantas G)(s) em II.

Similar ao caso anterior, a carga é um retificador de 6 pulsos com carga LR no barramento
CC. As correntes trifasicas da carga sao apresentadas na figura 7.12, e a analise harmonica, na

figura 7.13. O THD e desequilibrio harmonico da carga sao de 27.2% e 3%, respectivamente.

’Z’ Agilent Technologies

0 504/ B 504/ B 504/ @ % 1.391s [10.003/] Stop £ @ 200V

Figura 7.12: Resultados experimentais da carga nao linear a ser compensada.
Verde/Amarelo/Roxo sao as correntes de carga i; (5A/Divisao).

A primeira analise de resultados experimentais consiste nos resultados do controle pro-
posto sem a malha de compensacao harmonica. A figura 7.14 e 7.15 apresenta as correntes e
tensoes para este caso, onde ¢ obtido um THD nas correntes de rede de 19.7%, e desequilibrio

de 1.2%. A analise harménica é apresentada na figura 7.16.

A figura 7.17 e 7.18 apresentam os resultados de tensdo e corrente do circuito com

a malha de compensacao harmonica ativada. Como esperado, a atuacao da malha reduz
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Figura 7.13: Anélise harmonica da corrente de carga. THD é 27.2%.

’Z’ Agilent Technologies

Figura 7.14: Resultados experimentais para o filtro ativo sensorless sem a ma-
lha de compensacao harmonica. Vermelho é a tensao da rede
(100V/Divisao). Verde/Amarelo/Roxo sdo as correntes de rede i,
(5A /Divisao)

’Z’ Agilent Technologies

Figura 7.15: Resultados experimentais para o filtro ativo sensorless sem a malha de
compensacao harmonica. Vermelho ¢ a tensao de rede (100V /Divisao).
Verde ¢ a corrente de rede i, (10A /Divisdo). Roxo é a corrente de carga
(10A /Divisao). Amarelo é a corrente do filtro iy (10A/Divisdo).

as componentes harmonicas nas frequéncias sintonizadas, o que pode ser visto na analise

harmonica da figura 7.19. O THD das correntes de rede é reduzido para 6%, enquanto que
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Figura 7.16: Analise harmonica das corrente de rede para o filtro ativo sensorless
sem a malha de compensacao harmonica. THD ¢é 19.7%.
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1

o desequilibrio ¢ mantido em 1.2%. Resultados para transitorios de carga sao apresentados
na figura 7.20, considerando uma variacao de carga de 30%. Nos casos de entrada e saida
de carga, a variacdo de tensdo no barramento CC ¢ mantida abaixo de 4% em relacio a
referéncia. Durante os transitérios, o desempenho da malha CA é satisfatoria, mantendo a

estabilidade do circuito, assim como o desempenho dentro dos limites esperados.

’Z’ Agilent Technologies
0 504/ B 504/ B 504/ @ 100v/ - 1391s 10008/ Stop £ @ 200V

Figura 7.17: Resultados experimentais para o filtro ativo sensorless com a ma-
lha de compensacao harmonica. Vermelho é a tensao da rede
(100V/Divisao). Verde/Amarelo/Roxo sdo as correntes de rede i,
(5V /Divisdo).

7.4 Conclusao

Este capitulo apresenta uma estratégia de controle sensorless aplicavel em retificadores e
filtros ativos de poténcia. O controle, usando o principio de emulacao de impedancia, opera
sem os sensores de tensao CA. Como vantagem em relagdo & técnica de fluxo virtual no

capitulo 4, este nao requer uma estrutura para sincronizacao para o controle de fluxo de
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’Z’ Agilent Technologies

Figura 7.18: Resultados experimentais para o filtro ativo sensorless com a ma-
lha de compensacao harmonica. Vermelho ¢ a tensao da rede
(100V /Divisao). Verde é a corrente de rede i, (10A/Divisao). Roxo é
a corrente de carga 7; (10A/Divisdao). Amarelo é a corrente de filtro
iy (10A/Divisao).
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Figura 7.19: Analise harmonica das corrente de rede para o filtro ativo sensorless
com a malha de compensacdo harmonica. THD é 6%.

’Z’ Agilent Technologies

Figura 7.20: Resultados experimentais para um transitorio de carga com filtro ativo
sensorless. Amarelo é a tensao de barramento CC v, (20V/Divisao).
Verde ¢ a corrente de carga i; (10A/Divisao). Roxo é a corrente de
rede i, (10A/Divisao).
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energia. O controlador current shaping possui caracteristicas de um compensador ressonante
implicitamente, resultando em uma capacidade natural para rejeicao de distirbios da carga.
Entretanto, diferente da estratégia do fluxo virtual, o ganho de realimentacao é definido pela
resisténcia emulada, o que torna o desempenho de compensac¢ao harmonica dependente do
ponto de operacao do conversor. Esta caracteristica resulta na necessidade de definir limites
nos pontos de operacao desta técnica. Ainda, ha restricoes que sao dependentes nao somente
dos critérios de desempenho, mas de estabilidade. O limite critico inferior de estabilidade
considera a maxima transferéncia de poténcia, e o superior, o ruido e grau de amortecimento

do circuito.

A fim de resolver o problema de desempenho harmonico do current shaping, é proposta
a adicao de uma malha de compensagao que permite uma operacao com baixo THD nas cor-
rentes de rede. Além disto, tal malha pode ser empregada na compensacao de desequilibrio.
O controle de fluxo de energia emprega uma metodologia de controle 6timo que permite sin-
tetizar um compensador com garantias de estabilidade e desempenho robusto para a faixa
pré-definida de operacao do conversor. O controle proposto foi validado em laboratorio em-
pregando um prototipo de 1kVA. Os resultados foram avaliados em regime e transitorios,
onde o controle apresentou um comportamento satisfatorio dentro dos critérios de analise

considerados.

Considerando os resultados obtidos, as solucoes de fluxo-virtual nao tornam a estratégia
current shaping obsoleta. Ambas sao alternativas com pontos positivos e limitacoes quando
comparadas, sendo a escolha dependente dos requisitos da aplicacao. A estratégia current
shaping é geralmente preferivel em cenérios de menor poténcia, onde as variacoes de fluxo de
carga sao melhor estimadas, e onde a simplicidade e capacidade de integracao sao relevantes

no produto finalizado.
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Este capitulo apresenta a generalizacao dos resultados obtidos no capitulo 7, onde foi dis-
cutida a estratégia current shaping. A generalizacao proposta demonstra que a solucao de
emulacao de impedancia também pode ser realizada para emulacao de admitancia, e de
transferéncia, envolvendo fontes de poténcia de tensao e corrente. A partir dos resultados, é
possivel criar uma sistematizacao de estratégias de controle que aqui sao introduzidas como
voltage-current shaping. As ideias aqui discutidas podem ser aplicadas em filtros isolados, e
também redes com multiplos filtros. Propriedades de rejeicao a distirbios, casamento e reali-
zacao das impedancias emuladas sao discutidas, apresentando alguns exemplos de estratégias

para filtros universais.

Em sequéncia a apresentacao da generalizacao wvoltage-current shaping, este trabalho
apresenta os resultados da sintese de uma das estratégias em uma plataforma real. Inicial-
mente sao desenvolvidos os detalhes sobre as compensacoes de reativos com as realizagoes
de impedancias propostas. Em seguida, ¢ empregada a metodologia apresentada no capitulo
7 de controle robusto H,, para desenvolvimento de um controlador de fluxo de energia con-
siderando as incertezas de carga e eficiéncia do conversor. Na tultima secao, é apresentada

uma analise numérica e resultados experimentais considerando um prototipo de 1kVA.

150
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8.1 Generalizacao Voltage-Current Shaping

No capitulo anterior foi apresentada uma estratégia de controle denominada current shaping,
que consiste na emulacao de uma impedancia. A energia ativa dissipada na impedancia
virtual emulada representa a conversao de poténcia pelo conversor, tal como discutida no
capitulo 2. A formulacao, que foi diversas vezes apresentada na solucao de retificadores e
topologias active front-end, foi explorada na aplicacao de filtros ativos paralelos no capitulo 7.
Apesar de nao evidente, foram derivadas algumas propriedades interessantes de tal solucao,
tais como a capacidade natural de rejeicio de harmdnicos. O casamento nao é mais trivial
como nos retificadores, sendo que a impedancia imposta no circuito considera a poténcia
consumida pelo conversor, o que nos filtros ativos caracteriza-se pelas perdas, e a poténcia
da carga. Entretanto, as condi¢oes de casamento podem ser formuladas para um alto fator de
poténcia. Na hipotese de alta sensibilidade com os parametros de carga, é possivel adaptar

uma componente reativa emulada, de tal forma que um alto fator de poténcia seja obtido.

Tal formulacao pode ser generalizada para outros tipos de impedancia, empregando
outros tipos de sinais, e sua acao, implementada com diferentes tipos de fontes de poténcia
(aqui implementados na forma de conversores estaticos). A formula¢ao aqui proposta é
denominada wvoltage-current shaping, que sugere a mistura e generalizacao dos resultados
previamente apresentados. A derivacao é explorada através da simetria existente entre as

solucoes de realizacao de sensor e fonte.

A solugao current shaping realiza a medicao da corrente de rede I,(s), e determina
a tensao de modulagdo do conversor a partir de uma impedancia emulada Z,(s), tal que
Vo(s) = Z,(s)Iy(s). Para a generalizagao, a fonte de tensao V,(s) pode estar em série ou
em paralelo com a rede (trabalhando como filtros série e paralelo). Ainda, fontes podem ser
do tipo de tensdo ou corrente (no caso de corrente a variavel é determinada por I,(s)). Na
formulacao dos sensores, considera-se as duas saidas a serem compensadas no processo em
questao, dados pelo par {Vi(s), I,(s)}. Estes sao utilizados na sintese das leis de controle.
Como é possivel realizar controle empregando um sinal de medicao e de acao de controle
com as mesmas dimensoes, aqui é introduzido Z/(s) como um parametro adimensional, e que
pode, do ponto de vista de comportamento dinamico, apresentar as mesmas propriedades de

Zy(8).
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Tabela 8.1: Generalizacao de leis de controle wvoltage-current shaping aplicados a
filtros ativos.

Medicao | Controle Fonte Série Fonte Paralelo
Viu(s) Impedéancia Varidvel Fig. 8.2 Imposi¢iao de Impedancia Fig. 8.7
Iy(s)
I,(s) Redundante Regulagao de Corrente Fig. 8.5
Viu(s) Regulacao de Tensao Fig. 8.4 Redundante
Vi(s)
I,(s) Imposicao de Impedancia Fig. 8.6 Impedéancia Variavel Fig. 8.3

A figura 8.1 apresenta um circuito geral de acoplamento de carga, onde Vias(s) € Vigp(s)
sao fontes genéricas de poténcia. Esta topologia é apenas uma das possiveis configuracoes
dos filtros ativos série e paralelo no circuito, sendo a conexao do filtro ativo paralelo adjacente
a rede uma alternativa comum. Considerado as predefini¢oes, sao obtidas as configuracoes

de circuitos apresentadas na tabela 8.1.

R g Ly Vf oy
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Figura 8.1: Circuito equivalente de acoplamento de energia posicoes de fontes de
poténcia para compensacao de distiirbios.

Para as definidas condigoes na tabela 8.1, sao descritos os seguintes resultados: impedan-
cia variavel, regulagao de tensao ou corrente, imposicao de impedancia e controle redundante.

Os casos redundantes sao dados pelas duas condicoes
e Circuito com medicao de corrente de rede I, e agao de controle por fonte de corrente
em série.

e Circuito com medicao de tensao de carga V; e acao de controle por fonte de tensao em

paralelo.
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Estes resultados correspondem ao caso onde a variavel medida é a variavel da acao de con-

trole, e nao pode ser empregada como solucao nas presentes aplicacoes.

Os circuitos resultantes com comportamento de impedancia variavel sao aqueles em que
a fonte de tensao ou corrente com a lei de controle implementada resulta em um circuito
equivalente linear descrito pela impedancia emulada, onde os parametros podem ser arbi-
trariamente sintonizados. Tais solugoes sao apresentadas nas figuras 8.2 e 8.3. No primeiro
caso obtém-se um filtro ativo série onde Vy,s(s) = Z,(s)l,(s). No segundo, um filtro ativo
paralelo onde I,,(s) = Y,(s)Vi(s). Sendo assim, as impedancias sdo definidas como Z,(s) e

Y,"!(s), para o primeiro e o segundo caso, respectivamente.

+ +
[9
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E, @

I
Vp(‘,(: C‘ Vi

Figura 8.2: Circuito com medigao de corrente de rede I, e acao de controle por
fonte de tensao em série Vigs.
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Figura 8.3: Circuito com medigao de tensao de carga V; e acao de controle por fonte
de corrente em paralelo I¢,),.

Os circuitos resultantes com comportamento de regulacao de tensao ou corrente sao
aqueles em que os valores de corrente na carga, ou tensao na carga, apresentam um valor
fixo proporcional a tensdo de rede ou corrente de rede. Estes aplicam Z(s) como sistema

adimensional. O primeiro caso é apresentado na figura 8.4, onde um filtro série tem sua
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tensao Vigs(s) como funcdo da tensdo de carga tal que Vi,s(s) = Z,(s)Vi(s). O segundo caso
é apresentado na figura 8.5, onde um filtro paralelo tem sua corrente dada por Iye,(s) =
Z!(s)1,(s). Considerando um circuito nao reativo, tal que Z; = Ry, e Z, = R!, obtém-se

. . Vpee R,
para o primeiro caso na figura 8.4 que V, = R’l’—Jrl; onde R = R,/Ri... Logo, para R,

e Ry, fixo obtém-se um divisor resistivo equivalente. Similarmente, para o caso na figura

) I,R . . ..
8.5, obtém-se I, = RviRUzca’ onde R! = Rj../R,, sendo o circuito equivalente um divisor de

corrente.
Zi(s)
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Figura 8.4: Circuito com medigao de tensao de carga V; e acao de controle por fonte
de tensao em série Vygs.
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Figura 8.5: Circuito com medigao de corrente de rede I, e acao de controle por
fonte de corrente em paralelo Iy,

Uma das vantagens para a solugdo na figura 8.4 é que o divisor resistivo é insensivel a
magnitude de Ry, (Vpee = Vi/(1+R))). Para um dado Ry, nominal, projeta-se R, para uma
queda de tensao desejada, que mantém-se constante quando R, varia. Ainda, R, pode adotar
valores negativos, obtendo V; > V... Similar observacao ¢ derivada para o caso da figura
8.5, onde I, = [;/(1+ R))) é um divisor de corrente que independe do valor de resisténcia da

carga.

Os circuitos resultantes com comportamento de imposicao de impedancia sao apresen-

tados nas figuras 8.6 e 8.7. A primeira figura corresponde a um filtro série controlado em
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corrente, onde Is,5(s) = 1,(s) = Y,(s)Vi(s), o que implica que a corrente drenada da rede é
equivalente aquela drenada na conexdo de uma impedancia descrita por Y, (s). De forma
similar, a figura 8.7 apresenta o caso de um filtro paralelo onde Viu,(s) = Z,(s)I,(s), o
que implica que a corrente drenada da rede é equivalente aquela de uma carga descrita por
Zy(5). E importante notar que as imposicoes de impedancia naturalmente rejeitam qualquer
comportamento nao-linear da carga, forcando o circuito a operar de forma linear descrita
pelas impedancias emuladas. Estas conclusdes tornam estas duas configuracoes relevantes

para aplicacao em filtros ativos.

Y, (s)
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Figura 8.6: Circuito com medigao de tensao de carga V; e acao de controle por fonte
de corrente em série .
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Figura 8.7: Circuito com medicao de corrente de rede I, e acao de controle por
fonte de tensao em paralelo Vigp,.

Nas propostas apresentadas, as solu¢oes com fonte de corrente podem ser implementadas
com fontes de tensao através de uma malha interna de controle de corrente. Similar resul-
tado é aplicado para as fontes de tensao, que podem ser realizadas com fonte de corrente.
Finalmente, as configuragdes apresentadas nas figuras 8.2 a 8.7 (resumidas na tabela 8.1)
podem ser arbitrariamente misturadas para composicao de redes de filtros operando em série

e em paralelo.
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A figura 8.8 apresenta uma estratégia de controle para filtros universais empregando
as solugoes de imposicao de impedancia, descritas nas figuras 8.6 e 8.7. Entre as possiveis
solugoes de controle de fluxo e regulagao de tensao, pode-se utilizar Y, s para controlar a
corrente de entrada, e Z,, f4,, para regular o nivel de tensao na carga. Outra solucao de filtro
universal e apresentada na figura 8.9, onde tem-se a mistura das solucoes de impedéancia va-
riavel (figuras 8.2 e 8.3). Como o circuito equivalente consiste de impedancias programaveis,
é possivel realizar um controle de queda de tensao pelo filtro série usando Z, f.s, € a corrente
de compensagao empregando Y, ¢, no filtro paralelo. Esta formulacao apresenta resultados
similares as técnicas classicas de compensacao passiva, onde no caso ativo os parametros

podem ser variantes a fim de regular fluxo e variacoes de carga.

As solugoes em 8.8 e 8.9 consideram fontes de corrente. No caso de emprego de VSI,
isto implica em sensores adicionais e uma malha interna de rastreamento de corrente. Em
solugoes com reducao destes sensores é sugerido o uso de circuitos empregando apenas fontes
de tensao. A figura 8.10 apresenta uma solu¢ao empregando a imposi¢cao de impedancia no
filtro paralelo, e a regulacao de tensao no filtro série. O controle de fluxo nesta estratégia
pode ser realizado por Z, f4p, no filtro ativo paralelo, enquanto que le),fas garante a regulacao

da tensao de carga.

As solugoes com imposicao de impedancia na carga, que sao integrantes nas estratégias
8.8 e 8.10, automaticamente rejeitam qualquer distirbio de carga. Sendo assim, é possivel
obter um controle efetivo do filtro ativo universal apenas com dois ganhos (considerando
apenas elementos resistivos emulados), onde os disturbios de carga sdo compensados simul-
taneamente com a capacidade de regulagao de tensao. Tal resultado é significativo do ponto
de vista de simplificacao de malhas de controle analdgica para sistemas integrados em baixa

poténcia, onde a complexidade do controle traz impacto direto nos custos da aplicacao.

Seguindo a metodologia apresentada no capitulo 7, para uma determinada rede é possivel
definir Z,(s) com perspectiva de regulagao de fluxo de poténcia ativa e reativa. Para aqueles
casos onde a compensacao natural nao é obtida, ou é degradada pela inclusao dos elementos
passivos (tal como ocorreu com o filtro paralelo com current shaping), é possivel o desenvol-
vimento de malhas paralelas de compensacao a distirbios tal que Z,,.(s) = Z,(s) + RC(S5),

onde RC(s) ¢é descrito pelos multiplos sistemas ressonantes em (4.36).
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().................

Figura 8.8: Estratégia de controle para filtros universais através de imposicao de
impedancia (figuras 8.6 e 8.7).

e

g
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Figura 8.9: Estratégia de controle para filtros universais através de impedancia
variavel (figuras 8.2 e 8.3).

Zi(s)

().................

Figura 8.10: Estratégia de controle para filtros universais através de imposicao de
impedéancia e regulagao de tensao (figuras 8.7 e 8.4).

As impedancias emuladas Z,(s) na sistematizacdo proposta podem ser realizadas ar-
bitrariamente desde que a estabilidade seja assegurada. FEntretanto, geralmente é de in-
teresse, e suficiente para maior parte das aplicacoes, a realizacao de primeira ordem, tal
que Z,(s) = R, + sL,. Como a maior parte das redes contém reatancias indutivas, outra

solugao é obtida com Z,(s) = R, + C,/s, que é a solucao do current shaping. As realiza-
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¢oes anteriores tém impacto, em algumas instancias, degenerativa, quando ha harmonicos
na rede. Ainda, no caso de uso de C,, ha uma acao integral no controle que pode levar
a oscilacoes indesejadas. A fim de simplificar a analise harménica, assim como melhorar
desempenho, L, e C, podem ser modelados restringindo sua agao quando s — w,. Sendo
assim, Z,(s) = R, + RCy(s), onde RC,(0), definido em (4.37), permite que a equacao de
tensao e corrente seja escrita como

{cos ¢ kwys — sm(qzﬁ’)kwg }

T hons o ig(t — T)dT + Ufas, fap(t

)
(8.1)
onde ¢’ & o avango ou atraso desejado, K, é o ganho e ‘7fa3 fap(8) = RC(s)I,(s) (RC(s)
definido em (7.24)). Para a impedancia capacitiva (Z,(s) = R, + C,/s), K, = 1/(w,C,) e
¢ = —m/2. Para a impedancia indutiva (Z,(s) = R, + sL,), K, = w,L, e qb’ = 7/2. Desta

VUgas,fap(t) = Ryiy(t +K/

t—T1

forma, com (8.1) & possivel realizar qualquer rede linear equivalente do ponto de vista de
resposta em regime, potencialmente fornecendo qualquer requerimento de compensagao no

circuito.

Para circuitos trifasicos é possivel obter duas componentes ortogonais pela transformada
de Park, conforme descrito no capitulo 4, sendo as derivadas regras aplicadas em cada um
dos circuitos resultantes. Alternativamente é possivel definir o circuito equivalente por fase,
como formulado no capitulo 7, onde as propriedades daquele sao semelhantes a este. Ainda,
solugoes para adaptagoes paramétricas, discutidos em sintese na se¢ao (7.3.1), sdo aplicaveis

para os diversos cenérios.

8.2 Controle Voltage-Current Shaping para Filtros Ati-
vos Universais

No capitulo 6 sao apresentados resultados da andlise de uma topologia de filtro ativo univer-
sal, assim como anélise do modelo multivariavel e suas implicagoes na sintese de controle. O
filtro universal empregado no desenvolvimento da estratégia voltage-current shaping utiliza
a mesma topologia que foi apresentada na figura 6.1, cujo circuito equivalente é apresentado

na figura 8.11 (repetigao da figura 6.2 para conveniéncia do leitor)

Empregando a lei de controle em (7.1), é possivel escrever a agao de controle do filtro

paralelo e série na topologia universal. Usando a notacao do capitulo 6, a equacao do filtro
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Figura 8.11: Circuito equivalente do filtro universal com barramento CC comum.

paralelo é dada por

Vfap(t) = Ry fapiy(t) + Cl /ig(t)dt (8.2)

U7fap

e a do filtro série ¢ dada por

| ol
tpust) = Rogusi1) + / (1) dt (8.3)

onde {Ry fas, R fap} € {Ch fass Cv fap} sS40 0s pares de resisténcia e capacitancias emuladas.
Tal estratégia de controle compreende a figura 8.10 na se¢ao anterior. Similar a formulagao
para filtros paralelos apresentado no capitulo 7, os valores das impedancias emuladas podem
ser empregados para controle de fluxo de energia. Entretanto, devido ao acoplamento entre
as malhas, a energia ativa nao é apenas dependente dos valores de resisténcia se nao hé
perfeita compensacao dos elementos reativos. Para as leis de controle adotadas, é obtido o
seguinte modelo para a corrente de rede I,

Vi Lz
Vo Lz

I =
g Zy§ Zyf

(8.4)

onde Z,; = (L;s* + (Ry + Ry tap)s + 1/Cytap)/s € Zy = Lys + Ry. Logo, para I,Z;
pequeno, o que geralmente é desejado do ponto de vista do projeto, o sistema se aproxima
de I, =V;/Z,;. Considerando uma carga resistiva’, tal que v;(t) = i;(¢) Ricq. pode-se obter o

sistema equivalente

1
Ufas(t) = R{u,fasvl(t) + 7 /’Ul(t)dt (85)
v,fas
onde R;’fas = Ry fas/Rica © {J,fas = Cy, fasRicq. O circuito linear equivalente para as leis de

controle (8.2) e (8.5), considerando a imposicao V;/I, = R, tqp, ¢ apresentado na figura 8.12.

!Esta formulacio é valida também para cargas reativas, ou ainda com cargas ndo-lineares, uma vez
que a relagao Vi/I; = R, fqp € imposta quando zy é pequeno, rejeitando as demais componentes. Para o
sistema aproximado, pode-se criar uma relacao entre a componente fundamental de tensao e a fundamental
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1 R, Ly Rz'.fns C'zv.fn,s
- +'VV\/_ N L+ | +
+ Ru.f ap
Q) Vi

Figura 8.12: Circuito equivalente para a lei de controle (8.2) e (8.5).

A dinamica da corrente para o circuito na figura 8.12 é dada por

p s
i 8.6
,  $?L,+sR.+1/C, (86)

onde R, = Ry+ Ry, fas+ Ry fap € Cy = Cby fas||Cy, fap- Sendo assim, as condigoes de casamento
similares aquelas apresentadas na segao 7.1 sao observadas. Considerando a realizagao (7.6)
para as leis (8.2) e (8.5), é possivel derivar as mesmas propriedades para o wvoltage-current
shaping em filtros universais que simplificam a dinamica das agoes integrais, simplificando a
dinamica dominante do circuito para um sistema de primeira ordem com o polo em R./L,.
Para a andlise de casamento das impedancias, seja considerada a representacao em regime

do circuito figura na 8.12 dada por

E,—V,
I, = g~ . (8.7)
Rys + jwg Ly + 70gCh fas

onde Rys = Ry fqs + Ry. A fim de obter o cancelamento, em (8.7) pode-se ser definido
um sistema sincrono tal que {E,,I;,Vi} é real. Sendo assim, os denominadores de (8.7)
devem ser reais, obtendo a condicao de que Lng,fas(JJ; = 1. A partir de (8.4) é possivel
obter as restri¢oes para (), sqp em regime estacionario a fim de impor [, = %, onde R;_, ~

Ry fap = Rieq, considerando que a componente fundamental da carga pode ser descrita pelo

par de impedancias {Rjcq, Licq} (descrita por Z; = Ry + sLieq), tal que %fOT ig(t)eIwetdt =

Vi

———+——— A equagao de corrente de rede é entdao dada por
RicatijwgLica

LZ(Zl Zf)
l,=—— 8.8
g Zl ZU ( )

onde Z, = Ry jap + 1/(5Cy fap). Para um dado conjunto de parametros {Z,, Z¢, Ry,qp} que

satisfaca a operacao em poténcia nula do conversor, a fim de que o lado direito da igualdade

de corrente, mesmo que essa relagao seja fungao do tempo ou ambas as varidveis. Para uma carga nao-linear

., T . . , . . . ~ 1 T . Wt _
onde ‘z/l é peri6dico, com periodo igual a T}, é possivel criar uma aproximacio dada por 7 fo ig(t)e Iwstdt =
L

ST onde V; é a amplitude da tensao senoidal na carga.
catiwgLica
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de (8.8) seja real, e assim obter V; em fase com I, a seguinte equagao para C, 4, ¢ obtida:

1 R?Llca - RlecaLf + Rva,faleca - RlcaRv,fapo
——— =L;+ 3 3 5 (8.9)
wng,fap Rlca + Rleca + (Llcawg) + ngleca
onde, assumindo Ry = 0 e R, op = Rjcq, Obtém-se
1 R L
leca™f (810)

——N Py
w;CUVfap ! R2

lca

+ (Llcawg)2 + ngleca

Da equagao (8.10) observa-se que LfC’U,fapwz ~ 1 quando a carga é pequena, e torna-se
maior a medida que Ry, aumenta. Nota-se que, se Rj, é muito grande (baixa carga), a
capacitancia C, rqp ¢ grande, o que torna sua realiza¢ao nao pratica. Isto ¢ motivo de que,
assumindo R, fqp = Ricq, a impedancia emulada R, ¢4, torna-se grande, e a corrente no ramo
do filtro paralelo é pequena. Contudo, nota-se que R, fqp # Rica quando a carga é pequena,
porque nos sistemas reais deve-se contar com as perdas do conversor, sendo que entao o
numerador na fragao em (8.10) seria RyRj., Ly, 0 que implica que esta segunda parcela em

(8.10) tende a zero, obtendo L;C\ fqpwy; = 1 para baixas cargas.

Para a analise de rejeicao de distirbios, similar analise aquela apresentada na secao 7.1
pode ser observada. Para a anélise do filtro paralelo, dada a k corrente harmoénica na carga,

¢ obtida uma amplitude de corrente harmonica na rede I, determinada por

(Lywi)® + (Rpwi)?
(Lp(wg — wi))? 4 ((Ro,pap + Ry)wr)?

Tg* = Lkl (8.11)

onde wy, é a frequéncia da harmonica em questao. A partir de (8.11) é observado que quanto
maior a resisténcia emulada R,, maior é a rejeicao de distirbios de correntes da carga.
Esta observacao, similarmente realizada na secao 7.1 para filtros paralelos, demonstra o fato
significativo de que o desempenho da rejeicao é dependente do controle do fluxo de energia,
nao sendo um grau de liberdade de projeto tal como nas técnicas baseadas em fluxo virtual
apresentadas no capitulo 6. Para o caso onde a integragdo em (8.2) é realizada por (4.22),

(8.11) é simplificada para

(Lywi)® + (Ry)?

Ly = |Ls| 5 2
(Lywr)? + (R pap + Ry)

(8.12)

onde as observagoes para (8.11) sdo reciprocas. De forma semelhante a anélise anterior, para
o filtro série considerando R, = 0, a partir de (8.7) e (8.5) obtém-se

jWkEg,k + W}%[g,kLg
(1 + R )jwk + #

v, fas

Virl = (8.13)
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onde, considerando a realiza¢ao do integrador em (8.5) com (4.22), tal que a dinamica do

compensador seja significativamente mais lenta que a do sistema, o modelo de comporta-

mento dominante para disturbios é dado por

E;k + (widykLy)?
(14 R}, ;0,)?

v,fas

Vigl* = (8.14)

A partir de (8.14) fica evidente que |V, x| é aproximadamente proporcional ao distirbio na
rede |E, x| quando 7, s, < 1, e aproximadamente a |E, x|/ Ry, fas quando 7, 45 > 12. Como
usualmente se deseja 7, 7.5 pequeno em fungao das perdas (o que se traduz em pequena queda
de tensao no filtro série), geralmente a primeira condigao obtida (distirbio proporcional).
Da mesma forma wil, Ly, que é a queda de tensao sobre a impedancia de rede, define o
impacto das harmoénicas na corrente sobre a tensao na carga. Quanto maior a impedancia
da rede, mais sensivel se torna a qualidade de tensao na carga em fungao das harmonicas de

corrente na rede.

A formulag¢ao em (8.11) é obtida considerando o filtro desacoplado, ou seja, para o filtro
paralelo aplicado na compensacao de corrente, é considerado que v; nao contem harmonicas
na ordem de k. Isto, entretanto, é uma aproximacao, sendo que em experimentos praticos
o acoplamento entre os filtros resulta em um pior cenério. Somado a isto, a partir de (8.12)
e (8.14) é verificado que o desempenho da rejei¢do de distirbios harmonicos é dependente
das amplitudes do par de resisténcia emuladas {R, f4s, Ry fap}- Sendo assim, a partir destas
analises se torna evidente a necessidade de uma malha de compensacao harmonica, similar

aquela desenvolvida na segao 7.1.

A rejeicao das componentes harmonicas é obtida de forma semelhante aquela apresentada
na secao 7.1, que emprega k controladores ressonantes, determinados por

cos(¢ ) kwys — sin(¢ ) kw,?
s2 + kwys + wy?

RC(s)= Y K., RC(s)= Y Ky (8.15)

k=1,2,3... k=1,2,3...
onde K, é o ganho dos compensadores e ¢’ é a fase de compensacao. O filtro universal
emprega um compensador RC/(s) para a compensagao harmonica de corrente de rede, e outro
para tensao na carga, que sao as saidas do processo a serem reguladas. Detalhes de como
estas malhas estao acopladas com os controladores de fluxo de energia sao apresentados ao

final da proxima secao.

2Tal interpretacdo era esperada porque, através de uma simplificacdo, pode-se considerar o circuito como

um divisor de tensao resistivo, onde V; = ﬁ.
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8.3 Controle do Fluxo de Energia

O modelo dinamico do fluxo de energia de um filtro ativo universal foi estudado na secao 6.4.
Este modelo emprega uma representacao complexa, onde as correntes da rede sao dadas por
ig(t) = i5(t)e 7@t =y (t)+ jig,(t), e as tensdes, eg(t) = e5(t)e @) = ¢ y(t), onde P e
0 sao os angulos das correntes e tensoes da rede. A partir da equacao do balanco de poténcia
em (6.30), e da linearizacdo considerando iyq(t) = Ija0 + Alga(t), Vee(t) = Voo + Avee(t),
ig(t) = (Lga0 — Lido + Aiga(t)) + jlsq0 € Lrq0 = —I1g0, Obtém-se

1_ 2lerlea0
AVee(s) _ * 7 Ty Ryslgao” 389a — Rgploao (8.16)
Ajgd(s) 5% +1 2‘1/%6;0

que, considerando o zero no plano s esquerdo com frequéncia muito acima da banda passante

do controle, pode ser simplificado em seu comportamento dominante por

Achc(s) k:dc
pu— 8.17
Alg(s)  sBE +1 (8.17)
onde
1P — Rorel
kdc == Z 9d &:Tf 940 (818)
Ry

Enquanto que na secao 6.4 o controle de fluxo de energia gerava uma referéncia de cor-
rente e (8.16) podia ser prontamente aplicado no projeto dos compensadores, neste trabalho é
necessaria a conversao da corrente de rede Al ,(s) para a impedancia emulada { R, o5 Ry fap
que é empregada no controle de fluxo de energia. Considerando que R, f,s ¢ empregado na
regulagao de tensao de V (evidente por (8.14)), é necessario obter Al q(s)/AR, fop(s), ou al-
guma transformagao equivalente. De (8.4), considerando [; constante e a integracao realizada
pelo filtro quase-ressonante, obtendo os cancelamentos dos termos reativos, obtém-se que a
impedancia imposta é dada por I, = V;/R, fap. A corrente de rede imposta considerando o

cancelamento dos termos reativos da rede é entdo dada por I, = E;/(Ry, fas + Ro, fap + Ryg)-

O modelo linearizado de distirbio na impedancia emulada é entao dado por
Alyg = EqAZ, (8.19)

onde
1 o 1

Z$ e =
Rv,fap + Rv,fas + Rg Rv,fap

(8.20)
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Esta tltima simplificacao é de fato valida porque geralmente nao se deseja que o conversor

3

opere com uma grande queda de tensdo. Substituindo (8.19) em (8.17), é obtido

Lrgel
_ 29 f1gd0
A‘/CC(S) _ 1 %EgdegfIngSE %Egd - Rgf]gdo (8 21)
AZ,(s) BT e |

que pode ser empregado no projeto de controle.

Um projeto similar aquele apresentado na secao 7.2 pode ser empregado. A malha de
regulacdo de tensdo é semelhante aquela apresentada na figura 7.6, onde K(s) é o com-
pensador projetado empregando (7.31), a fim de assegurar a estabilidade e desempenho
robusto. Neste caso, considerando o modelo (8.21) sdo adotadas as incertezas de tensao de
rede By, = By, + AE,, da corrente no ponto de operagao Iyq = Iyq0n + Algqo, das perdas do
conversor R = Ry, + AR, e da adi¢ao ou nao do zero. A partir destas incertezas é possivel
formular o grupo de plantas IT e definir W,,,(s) tal que

Gp(jw) — Gnljw)

G , Yw (8.22)

(Wn(jw)| > mazg,en

a fim de formular T tal como descrito em (7.31). Dada geralmente o conjunto de incertezas
anteriores, o projeto de W,,(s) pode ser composto por dois sistemas: uma fun¢ao quase-
ressonante W,5(s), semelhante a descrita na formulacao para filtros paralelos em (7.39), e
uma agao avango ou atraso, definida por W,1(s) = (s + a1)/(s + a2) onde o par {ag, as}
pode ser arbitrariamente projetado tal que (8.22) seja satisfeito. A fungao W,,(s) é entao

dada por

3+0¢1+K kwgs

() 1(8) + Winas) Ys+ as 752 4 kwgs 4+ wy?

(8.23)

onde o par {K,1, K2} € R K1, Ko > 0 s@o ganhos arbitrarios. Para o desempenho
robusto, Ws(s) é definido como

Ksl + Ks2
S+p S

Wi(s) = (8.24)

onde o par {Kg, Ky} € R: Ky, Kg > 0 sdo ganhos arbitrarios. O projeto dos coeficientes
seguem as mesmas observacoes realizadas para o projeto do filtro ativo paralelo apresentado
na se¢ao 7.2. O controle obtido satisfazendo (7.34), cumpre as condicoes de estabilidade e
desempenho robusto considerando as incertezas de ponto de operacao de tensao e corrente

de rede, assim como incerteza na eficiéncia do conversor. A estabilidade robusta permite
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garantir que para valores quase-estaticos das incertezas consideradas, o sistema sera estavel.
A estabilidade robusta também sugere uma operacao satisfatéria em transitorios, os quais

podem ser caracterizados como um distiirbio no sistema.

A estratégia de controle proposta para filtros ativos universais é apresentada na figura
8.13. Na figura, trés pontos de medicao sao empregados, sendo esta uma configuracao
sensorless quando comparado as técnicas classicas que pedem cinco pontos de medicao®. A
técnica emprega a implementacao do algoritmo PWM ja empregado nas secoes anteriores
(detalhado em (da Silva et al., 2011; Jacobina et al., 2001¢; Ketzer e Jacobina, 2015a)) onde
V40 pode ser arbitrariamente escolhido em fungoes de outros aspectos de interesse, tal como

o ajuste de perdas de chaveamento.

A impedancia Z, g, na lei de controle (8.2) é implementada com R, fqs, que é de-
terminado com o controlador sintetizado usando (7.34) e uma fun¢do de cancelamento da
nao-linearidade f(...)”" = 1/(Ry fas + Ry fap + Ry). A impedancia Z, s,s na lei de controle
(8.3) é implementada empregando um algoritmo baseado no rastreamento de V;* com base
na tensdo de carga medida V;. Considerando (8.14) e desprezando a queda de tensdo na
impedancia de rede Z,, a relacao entre a tensao na carga V; e a tensao do filtro ativo pode
ser algebricamente determinada. Considerando a tensao de rede F, e a corrente de carga
V, em fase (determinado pelas condi¢oes de casamento na secao 8.2 e solugao de C f45),

relagdo é dada por V(1 + R, ;..) = E,, que linearizando resulta em

v, fas
- (8.25)
AR;,fas(S) ;),fasn +1

onde Vi, e Ry fqsn 520 0s valores nominais de tensao na carga e parametro de emulacao. Neste
trabalho o algoritmo de rastreamento emprega uma estrutura PI com base no erro entre a
realimentagao de V; e V*sin(w.t), onde w, ¢ uma frequéncia de rede estimada por um PLL. A
malha para rastreamento da tensao de carga é apresentada na figura 8.14. Nesta figura K(s)
representa o controlador PI, e o par {kyy, 7,u} representam os parametros do PLL tal como
apresentado na secao 4.2. Na transformacao dq¢® — dg, em um sistema monoféasico, pode-se
adotar V; como a componente em eixo em quadratura e 0 para a componente direta. Como

desvantagem os coeficientes devem ser projetados para maior rejeicao da segunda harmoénica

3Na presente técnica: corrente de rede 1,, tensao de carga V; e tensdao do barramento CC V... Nas
técnicas classicas: corrente de filtro I¢, corrente de carga I;, tensao de rede E,, tensdo de carga V;, e tensao
do barramento CC V..
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de tensao. Alternativamente, a solucao apresentada na figura 6.4 pode ser empregada para
garantir melhor relagao entre desempenho e rejeicao do segundo harmonico.
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Figura 8.13: Topologia do controlador woltage-current shaping apresentado para
filtros ativos universais sensorless.
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Figura 8.14: Malha de rastreamento de tensao de carga.

8.4 Resultados da Estratégia Voltage- Current Shaping
para Filtros Universais

Esta secao apresenta a anélise numérica assim como implementacao de uma das propostas de
voltage-current shaping aplicadas a filtros ativos universais, a qual é de forma generalizada
apresentada na figura 8.13. Para andlise da presente proposta é considerando um prototipo
de 1kVA, o qual é detalhado no anexo I. Na sequéncia sao apresentados os resultados de

tensao e corrente, assim como analise harmonica, obtidas com o protoétipo.
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8.4.1 Parametros do Sistema e Analise Numérica

O controle de fluxo descrito na se¢ao 8.3 é projetado com auxilio do algoritmo ~v—1iteration, ja
empregado na solugao proposta no capitulo 7. Os parametros do prototipo empregado, assim
como os valores de incertezas adotados na sintese do compensador K,.(s) sdo apresentados na
tabela 8.2. Para o especifico problema de sintese 8.2, deve ser observado que existem limites
teoricos tal que (7.34) possa ser resolvido com v < 1. A descrigao deste limite, apresentada
ao final da segdo 7.2, pode ser derivada por (7.34), considerando (7.42), e consequentemente

deve ser projetado |W,,(jw)| < 1 se é desejado |C'(jw)| > 1 para alguma frequéncia especifica.

A figura 8.15 apresenta a resposta em frequéncia dos modelos descritos em (7.30), e o
correspondente projeto de W,,,(s), considerando 54 amostras dentro do espago de incertezas
considerado. Na especificacdo de desempenho, o polo em Wj(s) foi projetado considerando
uma resposta de 200ms. O ganho K é fixado em unitario, e o ganho K, ¢é iterado até que
a solucao do v — iteration gere um resultado com v ~ 1, garantindo um desempenho 6timo

e simultaneamente satisfazendo as condicoes de estabilidade robusta.

Bode Diagram

50

o

Magnitude (dB)
1
(%2
o

-100

-150
360

N
o]
o

Phase (deg)
o

-180

-360 &
10" 10 10 10
Frequency (rad/s)

Figura 8.15: Resposta em frequéncia dos modelos (G, (jw) — G, (jw))/(Gr(jw)) em
I1. A linha espessa é W,,(s) projetado.

A figura 8.16 apresenta a resposta em frequéncia do controle projetado, e a figura 8.17
apresenta a resposta ao degrau do controle em malha fechada com diversas plantas G(s)

dentro do espaco de incertezas Il considerado.
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Tabela 8.2: Parametros do circuito de poténcia do filtro ativo universal monofasico.

Poténcia de Carga 300W
Poténcia de Segunda Carga(Transitorios) 150W
Tensao de Linha 127V RM S
Tensao do Barramento CC 200V RM S
Indutor de Linha(Lg) ImH (1.5%)
Indutor de Filtro(Ly) 6mH (9%)
Resisténcia de Perdas (R;) 6002
Capacitor de Barramento CC (C) 44 mF
Incerteza: Tensdao de Rede AE, 5%
Incerteza: Corrente de Rede Al 50%

Incerteza: Resisténcia de Perdas (AR;) 50%
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Figura 8.16: Resposta em frequéncia de K(s).
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Figura 8.17: Resposta ao degrau do controle de fluxo de energia para amostras de
plantas G,(s) em II.

8.4.2 Resultados Experimentais

Os resultados foram obtidos usando um prototipo em laboratério de 1kVA, cujas especifica-
¢oes sao descritas na tabela 8.2 e no anexo 1. O circuito do protétipo é o mesmo empregado

nos experimentos apresentados no capitulo 6. Sendo assim, a comparagao dos resultados
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aqui obtidos e aqueles apresentados para a estratégia de controle orientada em tensao com
fluxo virtual é relevante devido a similaridade das condicoes de testes. As frequéncias de
amostragem, discretizacao dos controladores, e chaveamento, sao 10kHz. Os controladores
ressonantes descritos em 8.15 e na figura 8.13 foram sintonizados na 3?2, 5% e 7* componentes
harmonicas da rede, tanto na malha de rastreamento da tensao na carga como na malha de
regulacao da corrente de rede. A carga nao-linear empregada é um retificador a diodos com

filtro LC' no barramento CC, cujas poténcias sao descritas na tabela 8.2.

A figura 8.18 apresenta a corrente do retificador a diodos, carga nao-linear a ser com-
pensada pelo filtro ativo universal. A figura 8.18 e 8.19 apresenta os resultados de tensao e
corrente no circuito do filtro ativo universal. A distorcao harmoénica da corrente de carga é
de 34% e o fator de deslocamento ¢ de 0.80, o que e proximo daqueles obtidos na capitulo
6. Os resultados da anélise harménica da corrente de carga e apresentada na figura 8.21.
Considerando a presente proposta de controle, foi obtida uma distorcao de corrente de rede
de 4.2% (fator de deslocamento acima de 0.99), e de distor¢do na tensao de carga, de 2.8%
(fator de deslocamento acima de 0.99), sendo a distor¢ao na tensdo de rede com o circuito
em operacao 3.2%. As andlises harmonicas para os resultados obtidos sdo apresentados nas

figuras 8.21, 8.23 e 8.24.

“#7- Agilent Technologies
@ 500/ @ 100w/ @ s 19408 10008/ Auto f

Figura 8.18: Correntes de rede para do retificador a diodos. Carga nao-linear a ser
compensada. Verde: corrente na rede i, (5A /Divisao). Roxo: tensdo
da rede (100V/Divisdo).

Comparando os resultados com aqueles da secao 6.6, pode-se ser observado que a estraté-
gia voltage-current shaping e a estratégia multivariavel orientada em campo de fluxo virtual
discutida no capitulo 6, apresentam desempenho similar de distor¢ao. Dentre as duas estra-
tégias, a voltage-current shaping apresentou menor distorcao harmoénica na corrente de rede.
Tais resultados sao esperados segundo as anélises apresentadas na secao 7.1. ) controlador
current shaping realiza a imposicao de uma impedancia, que em termos de realimentacao se

traduz em um ganho, nao projetado para fins de rejeicao de distirbio, mas com finalidade
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Figura 8.19: Tensoes e correntes do circuito com o controle Voltage-Currente Sha-
ping. Amarelo: correntes na rede i, (10A/Divisdo). Verde: correntes
da carga i; (5A/Divisao). Vermelho: tensao da rede (100V/Divisao).
Roxo: tensao na carga (100V/Divisao).
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Figura 8.20: Tensoes e correntes do circuito com o controle Voltage-Currente Sha-
ping. Amarelo: correntes do filtro is,, (5A/Divisdo). Verde: correntes

da carga i; (5A/Divisao). Vermelho: tensao da rede (100V/Divisao).
Roxo: tensao na carga (100V/Divisao).
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Figura 8.21: Anéalise harmonica da corrente de carga 7;. O THD é de 34%.

do controle de fluxo de energia. Isto implica em aspectos positivos e negativos. O aspecto

positivo mais relevante é a simplicidade da técnica em relacao aquelas orientadas em campo.
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Figura 8.22: Andlise harmonica da corrente da rede i,. O THD é 4.2%.
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Figura 8.23: Analise harmonica da tensao na rede. O THD ¢é de 3.2%.
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Figura 8.24: Andlise harmonica da tensao na carga v;. O THD é de 2.8%.

As negativas incluem o ruim desempenho da seletividade, sendo este tiltimo dependente das

condicoes de carga, e as restricoes no controle de fluxo de energia.

Ja a distor¢cao harmonica de tensao, que nao apresenta os mesmos resultados do current
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shaping quanto a rejei¢do harmonica (ndo ocorre rejeicdo natural), os resultados sdo piores
que o controle orientado em campo. A partir de um THD de rede de 3.2% (menor devido
a menor distor¢ao de corrente de rede), h4 uma melhora para 2.8%. No caso do controle

orientado em campo do capitulo 6, esta diferenca era de 3.6% para 2.6%.

A figura 8.25 apresenta os resultados para um transitorio de carga de 50%. A variacido
maxima de tensao no barramento CC é proxima a 2.5%. A figura 8.26 apresenta resultados
para um afundamento de tensdo de 25%. Durante este transitorio ¢ verificado que a tensao na
carga é mantida constante sem variacao significativa. Os resultados foram similares aqueles
obtidos na solug¢ao com sensor no barramento CC pelo controle orientado em fluxo virtual,

apresentados no capitulo 6.
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Figura 8.25: Tensoes e correntes do circuito com o controle Voltage-Currente Sha-
ping, durante um transitorio de carga de 50%. Amarelo: correntes da
rede i, (10A/Divisao). Verde: correntes da carga i; (10A/Divisdo).
Vermelho: tensdo no barramento CC (20V/Divisdo). Roxo: tensdo na
carga (200V/Divisao).

8.5 Conclusoes

Este capitulo apresenta uma proposta da generalizacao dos resultados do current shaping,
para emulacao de impedancia, admitancia e transferéncia de tensao e corrente, tal conceito
aqui introduzido como wvoltage-current shaping. Na primeira segao sao apresentados a gene-
ralizacao destes resultados para os pares de controles em filtros ativos, a corrente e a tensao
de rede. Além disto, sao brevemente apresentados algumas das possiveis solu¢oes mistas,

que integram mais que uma fonte de poténcia, e podem ser empregados na sintese de rede
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Figura 8.26: Tensoes e correntes do circuito com o controle Voltage-Currente Sha-
ping, durante um afundamento de tensao de 25%. Amarelo: correntes

da rede i, (20A/Divisao). Vermelho: tensao da rede (100V/Divisao).
Roxo: tensao na carga (100V/Divisdo).

de filtros.

No segundo momento é apresentada a solucao de controle wvoltage-current shaping para
um filtro ativo universal monofésico. Sao discutidas as condigoes de casamento de impedan-
cias para compensagao da energia reativa, assim como a capacidade natural de rejeicao de
disturbios de carga. Posteriormente, tais malhas sao estendidas com miiltiplos controlado-
res ressonantes que garantem recuperar a capacidade de rejeicao de distirbios, a qual foi
reduzida pela degeneracao da impedancia de filtro, assim como rejeitar componentes harmo-
nicas na tensao de rede. Tal proposta se enquadra na terminologia sensorless, pois a solugao

emprega somente as varidveis de controle no processo, a tensao na carga e a corrente de rede.

No terceiro momento, é apresentada a derivacao de um controle de fluxo, seguindo as
linhas de projeto introduzidas no capitulo 7, para a estratégia current shaping. O controla-
dor robusto, baseado na otimizacao de um problema formulado em termos da norma H.,
garante a estabilidade considerando as incertezas de carga, com um projeto para uma faixa
de operacao pré-definida. Resultados de andalise numérica e experimentais sao apresentados
utilizando um protétipo de 1kVA. Os dados obtidos, que contemplam analises em regime
estacionario e transitério, demonstram o comportamento satisfatorio do filtro ativo univer-
sal com a estratégia proposta. Tais resultados também sugerem a validade das derivacoes

apresentadas neste capitulo.

As propostas apresentados neste capitulo nao contém uma solucdo para auséncia do
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sensor de tensao no barramento CC, tal como apresentado na secao 6.4. Porém, aquelas
solucoes podem ser estendidas para o presente trabalho, uma vez que as malhas sao relati-
vamente desacopladas naquele caso. Entretanto, maior complexidade é esperada, uma vez
que geralmente é necessaria a estimacao de fluxo paralelamente. Outros sugeridos futuros
trabalhos, compreendem o estudo da generalizacao em outras topologias, e a exploragao de
diferentes composicoes dos elementos de wvoltage-current shaping. Também, as solucoes de
adaptacao paramétrica descritos brevemente na secao 7.3.1 podem ser derivadas sem mai-
ores dificuldades para satisfazer as condicoes de casamento apresentadas neste capitulo na

presenca de incertezas.
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Projeto de Filtro Quase-Ressonante em
Circuito de Tecnologia CMOS

A medida que computadores, dispositivos de multimidia e entretenimento, comunicacio, na-
vegacao e demais eletronicos microprocessados se tornam mais potentes, cresce a necessidade
de sistemas de gerenciamento de energia integrados com capacidade de processar altas po-
téncias, que dada a tendéncia na reducao de tensao de operacao dos transistores, implica
em um aumento significativo de corrente (Bindra, 2014). Solu¢oes avangadas para circuitos
integrados de gerenciamento de energia (PMIC, Power Management Integrated Circuit), ge-
ralmente optam por integrar as fungées de controle e conversores de poténcia (Patella et al.,
2003) na mesma pastilha de silicio. A medida que é possivel reduzir a drea semicondutora
dos transistores de poténcia, cresce a motivacao dos fabricantes de criar encapsulamentos
integrados (Bindra, 2014), usando em alguns casos multiplas pastilhas semicondutoras em-
pilhadas. Algumas companhias, tais como a Altera, disponibilizam dispositivos conhecidos
como PSIP (Power Supply in a Package), que consiste em um conjunto de circuitos integra-
dos de aplicacao especifica (ASIC, Application Specific Integrated Circuit) otimizados para
minimizar custos de produgao, atendendo os requisitos dos sistemas onde sao embarcados

(Trescases et al., 2011). Uma revisdo com uma variedade de chips comerciais de controladores

PWM ¢é apresentada em Bindra (2014).

Em Neacsu (2010) é apresentada uma andlise do mercado em 2006, comparando PMICs

(U$ 21B), fontes chaveadas (U$ 21B), drives de méaquinas elétricas (U$ 10B), comunicagoes

177
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((U$ 8B)), considerando o mercado global de circuitos integrados com valor de U$ 198B,
sendo U$ 38B o valor em sistemas analogico-misturados em geral (AMS, Analog Mized-Signal
é o superconjunto que inclui PMICs). Tais ntimeros mostram a relevancia do ponto de vista
de mercado dos PMICs. Uma previsao divulgada em marketsandmarkets.com (2016) afirma
que o mercado de PMICs tera um valor de U$ 35B em 2022. No trabalho, uma anélise extensa
de produtos individuais da classe de PMICs é apresentada, incluindo reguladores de tensao
lineares, reguladores para fontes chaveadas, geradores de referéncia de tensao e corrente,
LED drivers, chips controladores para correcao de fator de poténcia, chips para carga e
gerenciamento de baterias e controladores para hot-swap. Outro documento publicado pela

THS Technology (Liao, 2015), estima um mercado com valor de U$ 40B em 2019.

Entre as principais companhias na area de PMICs estao:

Texas Instruments™ (pouco menos de 25% das vendas sdo fontes chaveadas e PMICs

(Neacsu, 2010));

Linear Technologies™ (mais de 50% das vendas (Neacsu, 2010));

National Semiconductors™

e NXP Semiconductors™

Fairchild Semiconductors™

e ON Semiconductor™

ST Microelectronics ™

As tendéncias de difusdo de tecnologia em PMICs tém aumentado, uma vez que mais en-
genheiros e companhias veem o setor como atrativo. Especialmente aquelas sem tecnologia
semicondutora tem ganhado espago, provido que o fornecedor do IC é valorizado pela sua
habilidade em traduzir o conhecimento dos futuros produtos na tecnologia semicondutora
disponivel. Devido ao aumento esperado (estimado na faixa de 50% para os proximos 20

anos), as oportunidades relacionadas a eficiéncia energética sao crescentes.

Com base no interesse de mercado, assim como a relevancia do ponto de vista tecnolégico,

este capitulo tem como objetivo a apresentacao de uma solucao de circuito microeletronico
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aplicado ao rastreamento de componentes harmoénicas em controladores PWM. As contri-
buicoes das partes 1 e 2 desta tese proveem um suporte em termos de motivacao para este
estudo. Devido a integracao facilitada pela reducao do niimero de sensores, se torna cada vez
mais relevante a capacidade de trabalhar a solucao dos conversores em compensadores no pro-
prio substrato de silicio. Ainda, a partir do conjunto de controladores sensorless propostos
nesta tese, evidencia-se a relevancia da figura do compensador quase-ressonante, sintetizados
pelas topologias AF e SOGI-QSG. Tal sistema é chave nas aplica¢oes aqui desenvolvidas,
incorporando estruturas de estimacao e compensacao. A solugao em circuito integrado do
SOGI-QSG permite a eliminacao completa, ou reducao significativa, dos elementos digi-
tais, oferecendo uma alternativa significativa aos ASIC, apresentando maior potencial para

miniaturizacao e eficiéncia, podendo ser replicado arbitrariamente.

9.1 Revisao da Literatura e Propostas

Historicamente, os primeiros circuitos integrados (CI) controladores modulados em largura
de pulso (PWM) eram em sua maior parte baseados no modo de tensdo (wvoltage-mode)
(Bindra, 2014). A medida que o desenvolvimento de CIs PWM crescia, o rastreamento em
modo de corrente se tornou uma alternativa mais popular, principalmente uma vez que este
eliminava certas limitacoes do controle modo de tensao. Os controladores modo de corrente
geralmente apresentam melhor resposta dinamica, facilidade de compensacao, e, assim como

previamente discutido no capitulo 2, permitem incorporar protecao de sobrecarga.

Os controladores também podem adotar uma classificagdo geral considerando aqueles
que realizam o controle pela ondulagao, pelo pico, e a média do sinal (Erickson e Maksi-
movic, 2001; Redl e Sun, 2009a). Controladores digitais baseados em ondulagao geralmente
apresentam transitorios mais rapidos, e possuem alta popularidade (Chan e Mok, 2014; Redl
e Sun, 2009b; Redl e Sun, 2009a). Entretanto, o sistema de aquisicdo deve ser significa-
tivamente mais rapido que a frequéncia de chaveamento do conversor, o que implica em
maior poténcia dissipada que os outros casos (relagao ctibica com a poténcia dinamica) .

Especialmente em realizacoes analdgicas, ¢ bem conhecido que a realimentacao dos sinais

'Para um conversor operando em unidades de mega-hertz, conversores ADC comerciais tipicos, entre 10
e 12 bits com capacidade de centenas de mega-amostras por segundos consomem uma poténcia na casa de
centenas de milliwatts, e giga-amostras por segundo, consome uma poténcia em unidades em watts (entre 1
a 10).
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modulados piora a distor¢do harménica de conversores chaveados (Mouton e Putzeys, 2009).
Ainda, segundo Lukic et al. (2007), controladores baseados em ondula¢do tem problemas de
jitter, alta sensibilidade a ruido, geralmente nao alcancam desvio minimo e tem problemas
relacionadas a estabilidade. Em (Chan e Mok, 2014; Redl e Sun, 2009a) é apresentada uma
comparagao de controladores PWM em circuito integrado e FPGA caracterizando as dife-
rengas de controle por ondulagao, pico e média. Em Redl e Sun (2009a) é apresentada uma

revisao especifica para controladores empregando ondulacao.

Para circuitos digitais, uma forma simplificada para estimacao da dissipacao de poténcia
¢ obtida a partir da soma das componentes de dissipa¢ao dinamica e estatica, onde Py, =
ACV?2f, onde C é a capacitancia de gate do MOSFET (depende das caracteristicas da
camada de 6xido entre o poli-silicio e o substrato, e da area do dispositivo), A é o fator de
atividade, que determina quantos transistores sao chaveados (fator com maximo unitario),
e f é a frequéncia de operacao. A parcela estatica é geralmente mais dificil de estimar,
uma vez que é dependente de efeitos de leakage dos MOSFEST que sao dependentes da
tecnologia, sendo um efeito cada vez mais relevante em canais curtos. Uma relagao simplista

Vvt onde V, é a tensao

aceita para fins de andlises comparativas generalistas ¢ Py, = Ve
termal (um texto de introducao a tecnologia CMOS é apresentada em (Razavi, 2001; Sedra
e Smith, 2004; Carusone et al., 2011; Allen e Holberg, 2002; Gray, 2009; Baker, 2010)). A
tensao também é aproximadamente linearmente relacionada com a frequéncia de operacao
(inversamente com o atraso de propagagao em inversores logicos). Sendo assim, circuitos

com maiores frequéncias exigem um aumento linear de tensao, que implica em um aumento

ctibico da poténcia dinamica Py, e linear da estatica Pyq.

Devido as restricoes do aumento da poténcia, a faixa de frequéncias aceitaveis para
operacao digital é limitada. Isto implica em limites na propria realizacao dos controladores
aplicados nos reguladores de tensao (Trescases et al., 2011). Em sistemas de baixa poténcia,
contadores associados a modulagao PWM digital, assim como conversores ADCs, requerem
um clock de trabalho relativamente maior que o tempo de amostragem (Peterchev et al., 2003;
Patella et al., 2003; Lukic et al., 2007), e tem impacto significativo na eficiéncia do sistema,
sendo parte consideravel a energia dissipada no controlador. Tal situacao é ainda mais
critica quando considerados os requisitos de desempenho em tais aplicagoes. Controladores

com banda em mega-hertz com configuragoes digitais tradicionais de aquisi¢cao e modulacao
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se tornam impraticos?.

Antes dos anos 2000, o mercado de PMICs era em sua maior parte analogico. Apenas
nos tltimos anos o cenario de controladores digitais tem se destacado (Bindra, 2014; Liou
et al., 2013a; Saggini et al., 2004). Controladores analdgicos tendem a apresentar maior
largura de banda, e se beneficiar melhor de processos CMOS mais simples, resultando em
dispositivos com menor custo (Liou et al., 2013a; Patella et al., 2003). Entre as vantagens dos
controladores digitais, estd a menor susceptibilidade as variacoes do processo e do ambiente,
a facil integracao com fungoes de comunicacao, assim como a possibilidade de reprogramacao
do chip (Peterchev et al., 2003; Patella et al., 2003; Feng et al., 2007; Saggini et al., 2004;
Corradini et al., 2011). Além disto, circuitos digitais tem menor corrente quiescente, o que

implica em menores perdas estaticas (Chan e Mok, 2014).

As vantagens das solugoes digitais se tornam mais proeminentes em processos de tec-
nologia CMOS avangados (escala de nanometros, e.g. 28nm), uma vez que nestes o projeto
analogico se torna dificil devido a baixa tensao de operagao, e baixa impedancia de saida
do amplificador MOSFET (Annema et al., 2005). Em (Peterchev et al., 2003; Patella et al.,
2003) é discutido como moduladores digitais apresentam melhor precisao de projeto, impli-
cando em menores perdas em conversores com multiplas saidas. Além disto, em (Patella
et al., 2003) é discutida a relevancia do estado da arte da automagao do projeto eletronico
(EDA, FElectronic Design Automation), que torna possivel o projeto através de linguagens
de descricao de hardware (HDL, hardware description language), e posterior sintese com
standard-cell (Patella et al., 2003). O projeto pode entdo ser facilmente migrado para outra

tecnologia quando um novo conjunto de standard-cells é disponibilizado.

Entretanto, a realizagao digital ainda sofre com problemas da tecnologia CMOS. Dada a
densidade maior de transistores operando em frequéncias elevadas, uma estratégia nos pro-
cessos digitais de alta densidade é habilitar os blocos de processamento conforme a demanda
(Bindra, 2014). Isto implica em variacoes rapidas de carga, onde os modulos de tensao ne-
cessitam manter uma varia¢cdo minima (Bindra, 2014; Wu et al., 2010). Em Peterchev et al.

lTM

(2003), é discutido que, a partir dos dados providos pela Intel*™, a taxa de variagdo de

2Nos estudos em (Chan e Mok, 2014; Bindra, 2014), onde é apresentada uma comparacio de controladores
aplicados em reguladores de tensao, sao expostos os parametros e requisitos tipicos alcancados pelo estado da
arte nestas aplicacdes. Em termos de 4rea, controladores PWM tendem a ocupar menos de 1mm? (tecnologia
sub-micro) (Patella et al., 2003), e ter um tempo de resposta de dezenas de micro-segundos, operando com
uma frequéncia de chaveamento na faixa de mega-hertz.
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corrente em VRM deve ser mais de 504 /us. O problema se torna ainda mais critico devido
ao fato que a velocidade do controle estd associada as dimensoes dos componentes passivos,
e para fins de integragao, é desejada a redugao maxima possivel destes ultimos (Peretz et al.,
2015). Uma vez que sao necessarias rapidas malhas de corrente, controladores PWM digitais
requerem ADCs com alta frequéncia de operagao (Liou et al., 2013a; Lukic et al., 2007)
(principalmente conversores operando com técnicas algoritmicas, e.g. aproximagao sucessi-
vas, ou sobre-amostragem com noise shaping A — Y, uma vez que conversores flash ocupam
uma area de substrato elevada e encarecem significativamente o produto (Panov e Jovano-
vic, 2001)). Além do aspecto de perdas, ADCs geralmente sdo otimizados para alta taxa de
saida, e nao laténcia (Peterchev et al., 2003; Lukic et al., 2007). Isto dificulta o uso de ADCs
com as técnicas anteriores, uma vez que o atraso na malha de realimentagao implica em um
atraso de fase adicional, que deteriora a resposta do sistema. Especificamente em Peterchev

1™ a resolucao necessaria ¢ na faixa de

et al. (2003), a partir dos dados providos pela Inte
10mV. Para um conversor operando com 12V de entrada, isto implica em aproximadamente
10 bits de resolugao. Ainda, em (Patella et al., 2003; Lukic et al., 2007; Saggini et al., 2004;
Trescases et al., 2011) é discutido como essa faixa deve ser cuidadosamente projetada a fim

de evitar oscilacoes de ciclo-limite. Para tal, é requisito que a resolu¢cao dos médulos PWM

sejam tao menores quanto aquela empregada nos ADCs (Peterchev e Sanders, 2003).

Além do problema dos ADCs, o projeto dos blocos PWM também apresentam desa-
fios na tecnologia digital. Convencionalmente, a forma de realizar a modulacao utiliza um
contador em alta frequéncia (Wei e Horowitz, 1999) e um comparador. Este projeto ocupa
area razoavel, mas a dissipacao é significativa (Peterchev et al., 2003). Considerando os pro-
blemas de aquisicao e modulagao, diversos trabalhos sobre VRMs tem sido propostos com
novas topologias de circuitos integrados de aplicagao especifica (ASIC, Application Specific
Integrated Circuit), focando em propostas para estes elementos (Peterchev et al., 2003; Chan
e Mok, 2014; Patella et al., 2003; Corradini et al., 2011; Radic et al., 2013; Liou et al., 2013a;
Trescases et al., 2011; Wu et al., 2010). Em (Peterchev et al., 2003), a fim de empregar ADCs
flash com um custo de area reduzido, projetados com um tnico estigio a fim de garantir
baixa laténcia, uma proposta de aplicacao especifica é feita com 10 niveis de quantizacao.
Ainda, no mesmo trabalho é apresentado o uso de tapped delay para implementacao dos

blocos PWM. Tal técnica consiste em usar anéis de inversores (no trabalho sdao propostas
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versoes diferencias), cuja a saida é empregada em um comparador. Apesar do requisito alto
de 4rea para altas resolugoes, a comutacao do circuito digital é a mesma de chaveamento,
reduzindo perdas significativamente. Em (Patella et al., 2003), o conceito de janela de con-
versao também ¢é empregado, considerando apenas 10 valores do quantizacao, realizadas na

malha de erro. No mesmo trabalho, uma malha de atrasos é empregada na proposta de um

ADC a fim de reduzir area e poténcia em relacao a conversores flash.

Em (Corradini et al., 2011) é apresentada um ASIC digital empregando modulagao
por histerese, onde uma modelagem estocastica da estrutura é apresentada. Nesta o autor
discute os problemas relacionados a baixa resolucao do circuito PWM, presente nas solucoes
digitais anteriores, e enfatiza ser este um dos desafios presente em PMICs digitais. Em Radic
et al. (2013) é apresentado um controlador com um novo ADC assincrono, empregando uma
técnica de track-and-hold. A arquitetura proposta emprega somente um pré-amplificador e
quatro comparadores, o que segundo o autor resulta em uma &area 10 vezes menor quando
comparado as solugoes "janeladas". Devido aos requisitos de variacao rapida de corrente, o
autor propoe um mecanismo que alterna a realimentagao para o modo supressao durante os
transitorios. A solucao também compreende circuitos logicos para correcao de razao ciclica.
O ASIC, implementado em CMOS de 0.18um apresenta uma area final de 0.26mm?, e é

empregado em um conversor buck comercial 12-1.8V de 500khz.

Além dos problemas de aquisi¢do e modulagao, em (Patella et al., 2003) sdo discutidos os
problemas de sintese do compensador. A implementacao de redes digitais retroativas costuma
requerer um nimero alto de elementos digitais de operacoes aritméticas, com especial atengao
a multiplicadores onde se deseja capacidade de reprogramacao do chip. Ainda que seja
possivel simplificar o projeto usando registradores de deslocamento, isto limita os ganhos a
multiplos de 2. No mesmo trabalho é apresentada uma solugao de conversor e compensador
programavel empregando uma look-up table a fim de simplificar a complexidade de circuito
sintetizado. Neste sentido o numero reduzido de bits no ADC é vantajoso, pois a tabela

projetada apresenta proporgoes viaveis de sintese.

Devido as restri¢coes anteriores, apesar da inser¢ao dos microprocessadores nos PMICs, a
malha principal de controle continua sendo, na maior parte das aplicagdes, analdgica (Chan
e Mok, 2014). Segundo Patella et al. (2003), DSPs e microcontroladores tendem a se tornar

complexos, e comumente falham em alcancar o desempenho, custo, e facilidade de uso, das
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aplicagoes analogicas. Como alternativa, alguns trabalhos recentes tem apresentado uma
solugao hibrida, tal como a proposta de VRM em (Liou et al., 2013a), onde é apresentado um
controlador de modo de corrente média hibrido (Average Current Mode Control, ACMC).
Outra solucao hibrida é apresentada em Trescases et al. (2011), onde o controle digital
emprega uma realimentacao de tensao e uma malha interna de compensacao de corrente.
Empregando esta solucao, o autor consegue controlar um conversor Buck operando com
uma frequéncia de chaveamento efetivamente em 3MHz, alcancando um tempo de resposta

de 4us, e ocupando uma area de 0.077mm?.

Uma solucao hibrida com capacidade programével e operacao 6tima é apresentada em
Peretz et al. (2015), onde semelhante ao caso anterior, é implementada uma malha analogica
de corrente interna, e é aplicado em um conversor operando em 100khz. Uma revisao sobre
algumas técnicas predominantemente anal6gicas com alto desempenho é apresentada em
(Wu et al., 2010), onde é proposto um compensador tipo-IIT aplicado & um conversor Buck.

Em (Liou et al., 2013b) é apresentada uma topologia ASCT hibrida aplicada a um PFC

O uso de multiplos sensores também deve ser evitado, principalmente para solugoes
no dominio digital. Os ADC extras tendem a ocupar uma &area consideravel, consumir
grandes quantidades de poténcia, além de introduzir ruidos e serem sujeitos a uma maior
taxa de falhas (Chan e Mok, 2014). Neste sentido, trabalhos especificos foram desenvolvidos
para integracdo e estimagdo de sinais nas solugbes digitais. Em (Chan e Mok, 2014) é
apresentada uma solugao para estimacao da corrente no indutor em conversores Buck a fim
de evitar adicao de ADCS, formulado no artigo como sensor digital. A proposta apresenta

o controlador integrado com as MOSFET de poténcia no mesmo substrato.

No cenario dos médulos de regulacao de tensao, devido a alta corrente e baixa tensao
requerida por circuitos digitais de alta densidade, se tornou popular o uso de conversores com
miltiplas fases (também conhecido como interleaved converters)(Bindra, 2014; Peterchev
et al., 2003; Panov e Jovanovic, 2001). Tal solugao permite reduzir a ondulagao de tensao,
e consequentemente os componentes passivos, e facilita integracao. Vantagens quanto a
resposta dinamica também sao obtidas. Entretanto, os problemas referentes a quantidade
de ADCs e moédulos PWM se tornam mais criticos, uma vez que esses blocos frequentemente

nao podem ser compartilhados entre as fases.
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O uso especifico de solugoes ASIC com retificadores sincronos é especialmente motivada
pela redugao de perdas, e assim facilitar a integracao (Bindra, 2014). Na literatura, trabalhos
recentes introduzindo topologias ASIC para correcao de fator de poténcia sao apresentados
em (Wu et al., 2007; Liou et al., 2013b; Chen et al., 2009; Roh et al., 2011; Langeslag
et al., 2007; Hartmann et al., 2009). Em Langeslag et al. (2007) é feita uma discussao das
vantagens de integracao sob perspectivas de PFC, entre as quais estao maior confiabilidade,
reducao de volume e custos, assim como complexidade no projeto de aparelhos eletronicos.
Em Liou et al. (2013b) é apresentada uma comparacdo entre arquiteturas estado da arte
de PFCs, empregando circuitos analégicos puro e analdgicos-misturado, onde a topologia
proposta pelo autor alcanga um fator de poténcia acima de 0.99. Em (Hartmann et al.,
2009), é apresentado um retificador do tipo Vienna, trifasico, operando em 1Mhz. Segundo
o autor, a solugao ASIC é fortemente justificada quando considerado o niimero de operagoes
matematicas necessarias para controlar uma planta com taxa de aquisi¢cao proximo a 25

mega-samples, o que se torna inviavel empregando apenas um DSP.

No meio comercial, o chip TPS54610 da Texas Instruments ™ foi um dos primeiros circui-
tos integrados com todas as fungoes de um Buck sincrono. O trabalho continuo das empresas
em destaque neste cenario, encontra grandes desafios, principalmente no que se refere a com-
ponentes passivos. As realizacoes digitais empregando uma janela de quantizacao, tal como
proposto em (Patella et al., 2003; Peterchev et al., 2003), se tornam menos vidveis, uma
vez que a taxa de distor¢ao harmonica reduz consideravelmente. A reducao de perturbacoes
senoidais em PMICs também é relevante. Considerando perturbacoes periddicas, estudos
focando apenas naquelas causadas pela modulagio PWM nas malhas analdgicas tém sido
apresentados (Mouton e Putzeys, 2009). Em Corradini et al. (2008) é proposto um ASIC
com funcao de controle repetitivo para cancelamento de ondulacoes. Circuitos integrados
aplicados a retificadores sincronos também tem sido aplicados largamente em aplicagoes bio-
médicas (Lee e Ghovanloo, 2011a; Lee e Ghovanloo, 2013), identifica¢ao por radiofrequéncia
(RFID, Radio-Frequency Identification) (Lee e Ghovanloo, 2011b) e acoplamentos indutivos

aplicados a transmissao wireless de energia (Ramzan e Zafar, 2015).

Tendo em vista as tendéncias de integracao de conversores PWM em alta densidade de
poténcia, devido aos altos requisitos de corrente em sistemas de baixa tensao, a proposta

neste capitulo é a apresentacao de uma solug¢ao em circuito integrado anal6gico-misturado
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para o controle e compensacao de componentes harmonicos. A presente proposta é uma
alternativa a realizagao digital do capitulo 4. O circuito, que pode ser empregado como
Standard-Cell no projeto de controladores PWM, pode ser replicado arbitrariamente com
outros elementos analogicos ou digitais, seguindo a tendéncia da adicao de uma malha de
realimentacao analogica-misturada & um DSP, ou mesmo no projeto ASIC em PSIP. Usando
tal aproximacao é possivel relaxar os requisitos nas arquiteturas microprocessadas, assim
como em circuitos de conversao analogico-digital, permitindo reducao do uso de area de
silicio e de poténcia, aumentando a eficiéncia do grupo controlador/conversor, assim como

reduzindo custos.

9.2 Requisitos na Realizacao Microeletronica

A fim de determinar as topologias a serem empregadas no projeto do circuito, é necessario
um levantamento das especificacoes que geram o conjunto de requisitos. Neste trabalho foi
definido o uso dos filtros quase-ressoantes adaptativos em frequéncia. O filtro foi investigado
nos trabalhos da revisao bibliografica apresentados no capitulo 2, e nos estudos do capitulo
4, assim como as demais solucoes apresentadas no decorrer da tese. A realizacao do filtro
adaptativo, proposta em sua versao digital no capitulo 4, é de fundamental importancia,
pois é o elemento chave em todos os controladores propostos. Tanto a realizacao do estima-
dor de fluxo virtual, como as malhas de rastreamento seletivo, e os estimadores de tensao
no barramento CC, derivadas na primeira parte desta tese, para os circuitos do filtro para-
lelo e universal, usam componentes algébricas (somadores, multiplicadores, etc) e os filtros
quase-ressonantes adaptativos. De forma similar, as propostas de Current-Voltage Shaping
empregam os mesmos elementos a fim de emular uma compensacao de primeira ordem. A
malha de compensacao seletiva, similar aquela do VOC com Fluxo-Virtual, realiza o rastre-
amento da componentes harmonicas por meio da compensacao quase-ressonate adaptativa.
Sendo assim, fica evidente que o elemento mais relevante na sintese de controladores em

circuito integrados de aplicacao especifica, sao os filtros quase-ressonantes adaptativos.

Um dos aspectos relevantes dos filtros quase-ressoantes, é a menor sensibilidade na vari-

acao de ganho para variagoes de frequéncia de rede quando comparados a filtros ressoantes.
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Para o sinal de entrada u(t), a autocorrelagao é
Ry (t1,t2) = E[u(t1), u(te)] = E [Acos(wyts + @) A cos(wgta + ¢)] (9.1)

onde w, ¢ a frequéncia incerta de rede. Considerando o efeito de jitter em um sistema
discreto real, u(t) = Acos(w,y(t + tu(t) + ¢), onde E [t,(t1)t,(t2)] = 0(t1 — t2)0?. Logo, (9.1)

é dado por
Ru(t1,ts) = E[u(ty), u(ty)] = E [Acos(wyty + 01 + ¢)Acos(wyta + 0s + ¢)] (9.2)
onde 6,, = wyty,(t,). Isto resulta em
1 1
R, (t1,t2) = §A2E [cos(wyt1 + wgta + 61 + 02 + 2¢)] + §E [cos(wyts — wyty + 601 — 62)] (9.3)
para onde ¢é obtido R, (t;,ts) = 1/2A? para t; = t5, e
1, L
R, (t1,t2) = §A cos(wgty + wyta)e %t (9.4)

para t; # to. Isto implica que a densidade espectral de poténcia S,(w) = ffooo R, (T)dr, onde
T = t; — ty, é composta por duas parcelas: um ruido branco e uma componente em w, com
amplitude de 1/2A26_"t2. Contudo, observa-se que wy é incerto, e tem para sua descricao

uma fun¢ao de densidade de probabilidade (PDF, Probability Density Function).

Considerando a densidade de poténcia do sinal de saida dada por

2

Sulw) (9.5)

kwgzjw

S (W) =
y(@) (Jw)? + kwggjw + wgy?

onde wgy, ¢ o valor de w, nominal empregado na sintonia, é possivel definir uma PDF para a
componente de Sy(w), usando uma PDF que descreve w,. A figura 9.1 apresenta na sub-figura
{1,1} uma PDF para possiveis w,, considerando o, = 1rad/s, e na sub-figura {1, 2}, a funcao
de distribui¢ao cumulativa (CDF, Cumulative Density Function). As sub-figuras {2,1} a
’ , considerando k& = {107%,1072,0.1},

w—wg
respectivamente, e as sub-figuras {2,2} a {4,2} apresentam as CDF para as amplitudes de

kwgzjw
jw)2+kwgacjw+ng2

{4,1} apresentam o valor de (

saidas.

Como pode ser observado pela figura, quanto maior a seletividade (e menor k), maior a
probabilidade da variacao de ganho das saidas. Esta analise torna evidente os motivos da

escolha do compensador quase-ressonante frente ao ressonante. Nos casos onde a variacao
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Figura 9.1: Anélise estocastica dos sinais de saida para uma distribuicao de frequén-
cias de entrada (notagao de referéncias {linha, coluna}). A sub-figura
{1,1} é a PDF das frequéncias de entrada, e a {1,2}, ¢ a CDF (proba-
bilidade de que a frequéncia de rede seja menor que a especificada). As
sub-figuras no lado esquerdo, {2,1} a {2,4}, apresentam a magnitude
do ganho dos filtros quase-ressonantes com k = {1074,1072,0.1}. As
sub-figuras no lado direito, {2,2} a {2,4}, apresentam as CDF (proba-
bilidade de que a amplitude seja menor que a especificada).
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da poténcia do sinal de saida é significativa, torna-se mais dificil garantir os requisitos de
desempenho, tornando-se estes mais susceptiveis as condicoes da rede. Apesar de poder-
se garantir a estabilidade teorica da rede com compensadores com alta seletividade, estas
grandes variacoes no desempenho do rastreamento podem implicar em perda da estabilidade
real, uma vez que podem variar significativamente as condi¢oes de operacoes, e consequente-
mente, elevando os efeitos de nao-linearidade e componentes nao-modeladas, podendo levar

a saturacao das agoes do controle, acionando o sistema de protecao.

A realizagdo do compensador quase-ressonante proposto em (4.21) é baseada nas realiza-
coes de integradores generalizados de segunda ordem apresentados na revisao bibliografica.
A figura 9.2 apresenta a estrutura que usa o SOGI em uma malha de realimentacdao com a
entrada do sinal de excitacao, cujas relagoes de entrada e saida sdo apresentadas em (4.19) e
(4.20). A realizacdo analogica com topologias de filtro Gm-C, dada as constantes de tempo,
nao é pratica, devido aos limites de impedancia de saida e as dimensoes dos capacitores.
Para referéncia desta analise, considere que os valores tipico em processos CMOS em escala
sub-micro é tal como dada na tabela 9.1. Para um circuito OTA tal como o apresentado na

figura 9.3, obtém-se, de forma simplificada, que a tensao V. sobre o capacitor é

V. GmR,

_c__—"70 9.6
V. ROOfS +1 ( )

Sendo assim, a fim de obter uma dinamica de integrador nas construgoes do SOGI na figura
9.2, é necessario que R,Cy >> w,. Dado que w, na presente aplicacao ¢ relativamente
pequeno, evidencia-se entao a necessidade que Cy seja significativamente grande, tomando
uma grande area no circuito integrado, para tornar R, realizivel. Dado esse limite da
realizagao, topologias de filtros Gm-C continuos nao apresentam viabilidade técnica, sendo

as realizacoes digitais neste caso preferiveis.

U, -

= Ydr

Figura 9.2: Integrador generalizado de segunda ordem com realimentac¢ao, denomi-
nado SOGI-QSG. U, é a entrada, Yy, e Y, sao as saidas diretas e em
quadratura.
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w€] e, = von® 3nLo,

Figura 9.3: Limite de impedancia de saida nas realizacoes de OTA.

Tabela 9.1: Parametros tipicos de capacitores para processos CMOS em escala sub-
micro.

Tipo C (aF /pum?)
Gate 104
Poli-Poli 103
MIM 102
Metal-Poli 102
Poli-Substrato 103
Juncao 103

A realizacao discreta da estrutura ressoante com duplos integradores, aplicado em arqui-
teturas digitais, foi estudada em Yepes et al. (2011b), onde o autor propoe uma compensagao
feed-forward a fim de compensar os deslocamentos de polos, erros de fase e amplitude. Tal
erro é obtido mesmo com a transformacao de Tustin apresentada como solucao do filtro-quase
ressonante no capitulo 4, pois a discretiza¢ao é implicita (é objetivo manter a estrutura pela
simplicidade de implementacao). Um estudo com a estrutura da figura 9.2, com duplos in-
tegradores, nao é encontrado na literatura. Entretanto, a partir das discussoes apresentadas

no capitulo 4, sao esperados resultados similares.

A fim de demonstrar que as constantes de tempo do integrador necessitam ser relati-
vamente maiores para se obter uma distorcao de realizacao aceitavel na estrutura quase-
ressonante, considere o seguinte modelo do SOGI,

s—i—lozi Wy
Gsoci1(s) = (9.7)

2
L+ ()

onde «; é a constante de tempo do integrador. O seguinte modelo do SOGI-QSG (estrutura




Projeto de Filtro Quase-Ressonante em Circuito de Tecnologia CMOS 191

da figura 9.2) é obtido:
1

W Yar k i
(U = V) b2y, o 4 wya +28) _(9.8)
14 ( 1 wg> U s+ (2a; + kwy)s + af + kaw, + w?
s+a;

onde, a partir da expressao a direita de (9.8), fica evidente a obtengao de (4.19), quando
a; — 0. A estrutura de adaptacao de frequéncia, excitando o sinal w,, é geralmente projetado
com um ganho integral a fim de garantir erro nulo. Em Rodriguez et al. (2012a) é proposto
o FFL (Frequency-Locked Loop), sendo o SOGI-FLL tal como a estrutura na figura 9.4. O
parametro vy é sintonizado conforme o tempo de convergéncia do sistema. De forma geral, é
desejado que a malha de adaptacao tenha a banda passante com frequéncia ao menos uma
década abaixo da dinamica do SOGI (ver (4.28)). A fim de compreender o comportamento da
malha FLL, a figura 9.5 mostra os resultados de resposta em frequéncia de um SOGI-QSG.
O produto das componentes alternadas nas duas saidas multiplicadas gera uma constate,
cujo sinal ¢ dependente de w, estimado, e a frequéncia real em U,, aqui denominada w;. Se
w, < wy, as saidas Yy, e E, estdao em fase. Se wy > wy, as saidas Y, e E, apresentam oposi¢ao
de fase. O ponto de equilibrio deste sistema é alcancado quando ambas as frequéncias sao
iguais, obtendo, portanto, um rastreamento assintotico com erro nulo. Essa derivacao é

valida apenas para o modelo ideal apresentado em 9.2.

-~ Yar

I

Figura 9.4: Integrador generalizado de segunda ordem com realimentacao com me-
canismo FLL. U, é a entrada, Yy e Y, sao as saidas diretas e em
quadratura.

Para fins de analise do modelo real, é assumido que, a fim do sistema entrar em equilibrio,
¢ requerido w} + af + kaw, = (w})?. Se a; < wy, 0 zero em (9.8) pode ser considerado na
origem. Nos casos onde tal afirmagio nao é valida, a distor¢ao de fase é linear (ndo apresenta
distorgoes). A figura 9.6 mostra a fase de Yy, para as variacoes de a;, considerando trés fatores
de seletividade. Dado a referéncia de 90° para o caso ideal, é verificado que a constante de
tempo nao pode ser muito maior que uma década, sendo significativamente menor que isto

a medida que maior seletividade é desejada.
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Bode Diagram

20

0

-20 1

40 F 4

Magnitude (dB)

-60 [ 1

_80 1 1
90 T T

45+ .

0

45 F 1

90 F .

135 1
-180 ‘

10" 102 10° 10*

Frequency (rad/s)

Phase (deg)

Figura 9.5: Resposta em frequéncia dos sinais modulados no FLL, considerando
k = 0.1. Azul ¢ a resposta de Y, /U,. Vermelho ¢ a resposta de E,./U,.
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Figura 9.6: Impacto das constantes de tempo na fase da saida direta Yy conside-
rando k£ = {0.01,0.1, 1}.

A versao discreta de (9.2) pode ser obtida pela substitui¢ao implicita dos integradores.

Considerando a realiza¢do por Forward Fuller, na tabela 4.1, é obtido de (9.2)

—1
z
l—apz—1 ngS

(U, =Yy k

=Y (9.9)

e portanto
Yar _ KTy (= — ap) (9.10)
Uy 22+ (kwy Ty — 2ay)s + a2 — kawyTs + w2T? '

onde a, ¢ o fator de integracao. No caso nominal, a, = 1. Entretanto, para as realizagoes

—1

praticas de circuitos analdgicos-misturadas, a, # 1. Considerando Yj,:/U; = 1_27,
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possivel a realizacdo auto-regressiva yin:[n + 1] = yine[n]a, + wine[n]. Em um circuito real,
é geralmente ndo-pratico manter toda a energia de y;[n] em y;,[n + 1], pois a propria
operacao que "processa'o proximo estado do circuito gasta energia, geralmente acumulada
como carga elétrica em capacitores. No caso geral, a, < 1. A partir de (9.10) é possivel

estimar o erro de fase do zero em —wy, para variacoes de a,, os quais sao apresentados na

figura 9.73.

130

Degrees

50
095 096 0.97 0.98 0.99 1 1.01 1.02 103 1.04 1.05
Amplitude of ap

Figura 9.7: Impacto das constantes de tempo na fase da saida direta Y.

A fim de analisar as propriedades em termos da funcao continua, a funcao discreta
em (9.10) pode ser mapeada para o espago s empregando a transformacgao de Tustin (z =
iz—%ﬁ) Como pode ser visto, este mapeamento depende do tempo de discretizacao Ty, e,
portanto, sao esperadas distor¢oes em funcao deste. De fato, estas distorcoes permitirao
estabelecer a frequéncia de projeto na realizacao discreta dos compensadores. A figura 9.8
apresenta os resultados de anélise paramétrica do SOGI-QSG discretizado implicitamente,
considerando a seletividade projetada com k = 0.1. Na subfigura (a) é apresentado o k,cq,
ou seja, o fator de seletividade equivalente obtido na funcao em tempo continuo. Como
pode ser visto, as distor¢oes da discretizacao, assim como o valor nao unitario de a,, tem
efeito significativo na seletividade obtida pela estrutura, onde esta cresce a medida que a, é

menor. Em outras palavras, o filtro perde seletividade a medida que um a, menor é obtido no

circuito, o que se torna mais critico & medida que a frequéncia de discretizacao f; aumenta.

3Neste caso nao foi considerada a condi¢do de convergéncia do FLL, wg + a? + kaw, = ((.u;)2 no caso
continuo, devido ao fato de que determinar este ponto de operagdo nao é trivial: o mapeamento para um
sistema de segunda ordem apresenta distor¢des. Portanto, neste o fator de seletividade ndao impacta o erro

de fase.
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Portanto, existe uma otimizacao na reducao de f; nao apenas por motivos de reducao da

energia dissipada no circuito de controle, mas a fim de manter seu desempenho.

A figuras 9.8 (b), 9.8 (¢) € 9.8 (d) apresentam o ganho, frequéncia e fase, na frequéncia de
ressonancia em cada caso. Pelas figuras pode ser verificado que a sensibilidade em todos os
casos é elevada. Em especifico o ganho, quanto menor a frequéncia de discretizagao, menor a
sua reducao para variacoes de a,, além de que essas variacoes diminuem a medida que a, se
aproxima de unitario. Na andlise da posicao da frequéncia de ressonancia, é verificada que
quando menor a frequéncia de discretizacao, menor a sensibilidade com a,. Enquanto todas
as analises até este ponto sugerem a reducgao da frequéncia de discretizacao a fim de evitar
uma maior sensibilidade em relagdo a a,, a analise de fase na figura 9.8 (d) sugere que este
nao é o caso. De fato, quando menor a frequéncia de discretizacao, maior a distor¢ao de fase
dos sinais de saida. Nao somente isto, mas o deslocamento de fase de 180° sugere perda de

estabilidade em malha fechada, tanto externa como interna ao compensador.

a b
(@ " (b
1 I —~
m
© °
O
-1 -50
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@D a0} | S
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E 420} >
> ]
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(2]
(:3' g S
© 380 f — ] £ I
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Figura 9.8: Andlise paramétrica do SOGI-QSG discretizado implicitamente com
a estrutura de duplo integrador, considerando frequéncia f, igual a
2kH z (tracados azuis), 5kH z (tragados vermelhos) e 10kHz (tragados
amarelos).

Enquanto que o impacto da variacao de fase sobre a estabilidade externa pode ser ve-
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rificado com os algoritmos de controle 6timo robustos apresentados nas secoes anteriores, é
necessaria uma avaliacao da estabilidade interna a fim de determinar a frequéncia de ope-
racao do circuito. Para esta analise, considere que a instabilidade é obtida quando os polos
de 2* + (2a, + kw,Ts)s + ag + kaw,Ts + wZTf tém modulo maior que unitario. A partir da

analise polinomial,

2%+ (20, + kwyTy)s + a2 + kajw, Ty + w.T2 = (z — p1)(z — p2) (9.11)

VRAWIT? — 4212 + 4 + kw, T,
N 2

a, (9.12)

se |p1] > 1 ou |po| > 1. A figura 9.9 apresenta uma analise entre frequéncia de discretizacao
e 0 maximo a, permitido antes que a estabilidade seja afetada. Como esperado, maiores
frequéncias de discretizacao resultam em topologias mais estaveis, com maior tolerancia as
variacoes de a,. A medida que a frequéncia é reduzida, menor deve ser a constante de
integracao. A estabilidade também é sensivel & seletividade, onde de forma geral, quanto

menor, melhor a tolerancia as variagoes de a,.
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Figura 9.9: Anélise de estabilidade para faixas de frequéncia de discretizacao e a,,
considerando variagoes de seletividade na estrutura SOGI-QSG com
discretizagao implicita.

A partir da anélise de estabilidade, dois resultados relevantes no projeto do circuito

integrado sao obtidos. O primeiro é que a frequéncia pode ser aumentada a fim de melhorar
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a estabilidade. Sendo assim, em um circuito projetado, se ha incerteza no valor real de
a, (geralmente agrega uma série de parametros do processo), ¢ possivel um ajuste pos-
manufatura do circuito. Este ajuste na frequéncia também afeta os parametros apresentados
na figura 9.8. Felizmente, os efeitos nesse caso sao positivos. No caso de um a, reduzido,
é possivel reduzir a frequéncia de discretizacao e manter a estabilidade, tal como na figura
9.9. Enquanto que a frequéncia nominal de operagao com o a, projetado poderia causar os
problemas de deslocamento da frequéncia de ressonancia, a nova frequéncia de discretizagao
reduzida permite diminuir este erro, tal como apresentado na figura 9.8, assim como aumentar

o ganho, e melhorar o tempo de convergéncia.

O segundo resultado da anélise realizada, é que é possivel determinar uma frequén-
cia esperada de operagao do circuito. Dado que a redugao dos limites superiores de a, é
acentuado nas frequéncias proximas a 1kHz, e dada as distorcoes causadas nas frequéncias
proximas a 10k H z, este trabalho sugere o uso de uma frequéncia de discretizagao entre 2k H z
e bkHz. A frequéncia pode ser ajustada com mais precisao quando considerados os aspectos

da tecnologia de implementacao, a ser considerada nas proximas segoes deste capitulo.

A realizacao discreta a partir destes resultados, além de relaxar as restricbes para as
constantes de tempo dos integradores, facilita a analise de estabilidade no projeto. Na re-
alizacao continua, a dinamica do integrador nao é de primeira ordem, sendo geralmente
empregados amplificadores de miiltiplos estagios. Portanto, ha muiltiplos polos a serem con-
siderados na malha de realimentacao. Circuitos discretos permitem mitigar as componentes

de alta frequéncia, definidos em funcao do periodo de comutacao do circuito.

9.3 Proposta de Circuito a Capacitor Chaveado

Uma vez que a realizagao analdgica pura nao é viavel devido as constantes de integracao,
este trabalho emprega uma solugao analogica-misturada, com circuitos discretos a capacitor
chaveado. Considerando as analises anteriores do modelo discreto do SOGI-QSG, o circuito a
capacitor chaveado proposto é apresentado na figura 9.10. O circuito opera com dois estados
de comutacao. As chaves, com notacao S; e Sy, estao normalmente abertas, e fecham em
instantes distintos. Para nTy —1 < t < (n — 0.5)Ts : n € Z, o conjunto de chaves S

estd conduzindo. Para (n — 0.5)7Ty < t < nTs : n € Z, o conjunto de chaves Sy esta
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conduzindo?. O circuito emprega amplificadores operacionais de transcondutancia (OTA,

Operational Transconductance Amplifier) a fim de diminuir ruido, poténcia e &rea®.

OTA3+ S 5

\/

Figura 9.10: Circuito a capacitor chaveado proposto para a realizacao do filtro
quase-ressonante com duplo integrador.

Para o primeiro estado de comutacao é obtido o circuito apresentado na figura 9.11.
Deste circuito é obtido que Qgi[n — 0.5] = 0, Qg2[n — 0.5] = Qun — 1], Qp[n — 0.5] =
Cr1(Vog[n — 0.5] — Vy[n — 0.5]), e Qp2[n — 0.5] = Q,2[n — 1], onde V,; é a tensdo no terminal
do OTAT1. A partir destes estados de carga nos capacitores é obtido a equacao regressiva de

tensao dada por
Cr1(Vog[n — 0.5] = Vy[n — 1)) + VaCialn — 1] = CoVy (9.13)

O estado do circuito para a segunda fase de comutagao é apresentada na figura 9.12. Deste
circuito ¢ obtido que Qxa[n] = 0, Qi[n] = Cu(Vu — Vo), Qri[n] = 0 e Q2[n] = Qpaln] +

Q.1[n — 0.5]. Para estes estados, as seguintes equagoes regressivas de tensao sao obtidas:

Ck:l (Vu[n - 2] — Vd[n - 1]) = CkQVOk[n — 05] (914)

40s intervalos abertos sio intencionais. Nenhuma chave conduz em nTs e (n — 0.5)T, (n € Z), a fim de
nao existir sobreposicao de estados, e estes serem constantes nestes instantes definidos

5A diferenca entre o amplificador operacional de tensdo e o OTA é a existéncia de um estagio de buffer
adicional com baixa impedéancia de saida. Este estigio adicional, além de requerer area e poténcia para sua
sintese e operacao, muda a func¢ao de transferéncia para o ruido referenciado & entrada. Considerando uma
carga capacitiva, e o ruido referenciado & entrada dado por v? = 4kpT/gmAf, o valor da variincia

in,noise
do sinal de saida é v?2 = kT Ru para o amplificador de tensio e v2 = % para o OTA, onde

o,noise C Rs o,noise
R, = 1/gm. Isto implica que o aumento da resisténcia de saida nos amplificadores tem impacto proporcional

no ruido de saida do circuito, e seu uso em circuitos a capacitor chaveado deve ser evitado.
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Figura 9.11: Circuito a capacitor chaveado durante a primeira fase de comutacao
{s1 =1,s9 =0}.
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Figura 9.12: Circuito a capacitor chaveado durante a segunda fase de comutagao
{81 = 0,52 = 1}
Considerando (9.13) a (9.14), é possivel obter a seguinte fun¢ao de transferéncia:

Vi 1 gz —1)

- 9.16
Vi 2224+ apiz + s ( )

onde
o _ Ck:lcrl
7 ChaCis
_ CkICrl
CkZCTQ
Ok’lcrlcTZ - CkQCzl
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Substituindo Ck1/Cra =k e Cy1/Cra = w,Ts em (9.16) é obtido (9.10), com a, = 1.

A realizacao dos trés OTA presentes no circuito sao conforme a topologia apresentada
na figura 9.13. Neste circuito (); e ()2 sao idénticos, assim como ()3 e (J4. Boas praticas
de projeto analégico devem ser empregadas no desenho dos pares a fim de obter um bom
casamento paramétrico. No circuito é considerado que todos os dispositivos estao polarizados
para operar na regiao ativa, onde considera-se a fim de discussao de projeto a lei quadratica
I, = kx%vﬁj(l + Vis/Va), onde V,, é a tensdo de overdrive, V4 é a constante de modulacao
do canal, k, ~ 1/2u,,C,, em NMOS e k, ~ 1/21,C,, em PMOS, onde C,, é a capacitancia
do oxido, e os parametros {,, pi, } sao as constantes de mobilidade dos buracos e elétrons no
substrato semicondutor. Uma vez que a lei quadratica é uma aproximacao do modelo real, é
comum a utiliza¢do do V' no lugar da tensao de overdrive, assegurando V* = 21;/g,,, onde
gm € a transcondutéancia do dispositivo CMOS. Para a anélise de ruido é considerado que a
variancia da corrente de dreno ¢ o%,(f) = 4kgTvg,,Af, onde kp ¢ a constante de Boltzmann,
T é a temperatura em Kelvins, e v é um parametro empirico de ajusta para dispositivos em
escala sub-micro. Devido a extensa andlise de circuitos CMOS, este trabalho nao apresenta
todas as relacoes necessarias para o projeto. Uma revisao em circuitos CMOS pode ser vista

em Razavi (2001), Sedra e Smith (2004), Gray (2009) e Carusone et al. (2011).

Vaa_

Qs L:‘I——I—d:lQ

+Vin/2
2

O,

Figura 9.13: Realizacao em CMOS dos amplificadores operacionais de transcondu-
tancia (OTA).
Os dispositivos PMOS Q; e Q, amplificam a entrada diferencial®. Os dispositivos NMOS
Q3 e Q4 sao cargas ativas que realizam a conversao de diferencial para saida simples no
gate do NMOS Q. Os NMOS @7 e (05 sao espelhos de corrente para polarizacao dos dois

estagios de amplificacao, referenciados a corrente em (Jgz. De forma geral, as relacoes entre as

6A topologia com PMOS de entrada é escolhida porque permite maior rejeicio de perturbacdes na fonte.
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correntes de (Y5 e Q7 com Qg sao dadas por Iy, /Ier = (W, /L,)/(Ws/Ls) = M : x € {5,7}.
A fim de evitar um offset sisteméatico, Qg deve ser projetado’ tal que (WgLg)/(WiLy) =
2(WrL7) /Wi Ls.

A corrente em Ig, apresenta um ruido com variancia 7, ,(f) = 0142 (f) + M?0148(f), de

onde se obtém:

0140(f) = 4kBTRLNAf (9.17)

onde Ry = (Ygmz(1+ M))™! é a resisténcia equivalente no modelo de ruido do circuito.
A tensao minima em Q)7 e Q5 é aproximadamente kg, V,,, onde ky; tem valor aproximado
entre 1 e 2. Desta analise obtém-se

Vmin

By = o £ 1)

(9.18)

Logo, existe um compromisso no projeto entre o swing de sinal e ruido. Neste circuito, como
as tensoes de gate em ()1 e Q5 sao proximas, tem maior impacto nos limites da tensao de
modo comum: para um maior swing em modo comum, tem-se um maior ruido da fonte. A
figura 9.14 mostra como ocorre a distribuicao de corrente no circuito. Dado que o projeto
do OTA ¢é local, a fim de minimizar variacoes nos pontos de operagoes em cada unidade, as
referéncias de polarizacao sao distribuidas como corrente, fornecidas pelo espelho entre (01
e os multiplos Q9. Estes também impactam a andlise de ruido nas fontes de corrente em

cada OTA, porém sua significancia é geralmente reduzida uma vez que geralmente M > 1.

No projeto do OTA, existem seis restricoes relevantes: erro estatico, erro dinamico,
ruido, swing, area e energia. A fim de determinar o erro estatico, considere a figura 9.15,
onde é apresentada a realimentacao capacitiva similar ao que ocorre na operacao do circuito

a capacitor chaveado. A relacao entre entrada e saida em regime é dada por

Vi —C,

= (9.19)
Vi I+

onde Ky = Cf/(Cy+Cs+C;) é o termo de realimentacao, A,, = G, R, é 0 ganho de tensao,
G, € a transcondutancia do OTA, R, é a impedancia de saida, e —C, = C;/Cy é o ganho.
Portanto, para os valores adotados para os capacitores, é possivel determinar o minimo A,

a fim de nao variar significativamente o erro dos integradores. Tal como visto na figura 9.9,

"Na pratica este valor precisa ser ajustado iterativamente uma vez que as leis quadraticas apresentam
um erro significativo em estimar o ponto de operacao dos circuitos CMOS em escala sub-micro.
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Figura 9.14: Circuito a capacitor chaveado proposto com distribuicao da corrente
de polarizacao dos OTAs.

nao se deseja Kf+ muito maior que 0.01, a fim de garantir que o sistema real opere com
vo

um ganho igual a —C,.
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Figura 9.15: Analise de OTA realimentado.

=~

Para a anélise de erro dinamico, pode-se obter a seguinte funcao de transferéncia entre

entrada e saida:

C
vV, 1— st
Y- _C,— G (9.20)
Vu 1 + S —(1 Kfé',)an

O circuito deve ser projetado de tal forma que o tempo de convergéncia seja menor que
fs/4. E importante notar que no sistema (9.20), a relagio entre Cy e C; é determinada em
funcao da frequéncia de sintonia do filtro w,. Sendo assim, as varidveis de projeto para o

tempo de convergéncia sao a transcondutancia G,, e a magnitude absoluta dos capacitores
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de realimentacao.

Para a analise da malha interna do OTA, considerando a realizacao tal como aquela
da figura 9.13, tem-se o circuito equivalente simplificado da figura 9.16. Nesta G,,; =
Im01 = gm,g2, € Ro1 = Rogo||Roga. O capacitor C, é o composto de varios capacitores
parasitas no circuito. Porém, a menor impedancia é geralmente Cy, g¢, resultando em C, ~
GmaRo2Cys 06 No segundo sub-circuito, G2 = gm,gr € Ro21 = Ro 06|/ Rogr- Neste caso a
compensacao de Miller nao é necessaria pois o polo de segundo circuito pode ser projetado

com dindmica suficientemente lenta tal que a estabilidade seja garantida. O polo do primeiro

sub-circuito é tal que w. ~ , € do segundo, we ~

1 1
Ro,1Gm2R0,2Cgs,Q6 Ro2(Cy+Cs)”

A anélise da variancia do ruido referenciado a entrada considera o circuito 9.14. Os
efeitos de Q1 e QY3 sao despreziveis devido aos valores tipicos de transcondutancia, assim
como o ruido do segundo estégio, devido ao ganho deste. Portanto, o ruido referenciado a

entrada é aproximadamente

1 K 1
2 _ 4ksTY(gm - S 2 2 )= 9.21
7. (f) Z o ( BTV(gm2 & ma) + GGz + 9na) 5 (9:21)

onde a segunda parcela é o Flicker Noise®, sendo que K; é uma constante deste modelo
determinada pelo processo (geralmente empiricamente). A equagao (9.21) pode ser reescrita

como

1 v K N2\ 1
o (f) = Ak T (1+ "2)+—f 1+( 02> - 9.22

A relagao entre V5 e V% tem impacto nao apenas na corrente e banda passante do circuito,

mas na relagao de ruido. Quanto mais se aumenta V., mais se reduz o ruido. Porém, com a

reducao do ruido também ocorre a reducao do swing de sinal disponivel. Portanto, enquanto

a reducao de ruido melhora o SNR, a reducgao de swing volta a piord-la. Geralmente pode-se
x

manter V5 = V5 a fim de garantir um compromisso entre swing, ruido e area de dispositivos

similares®.

As chaves de transmissao podem ser realizadas com a topologia de circuito apresentada
na figura 9.17. O circuito proposto na figura 9.10 requer dois sub-circuitos destes, uma para

cada conjunto de chaves, S; e Sy, respectivamente. Os terminais V1 e V2 sao conectados

8Este ruido é conhecido por sua caracteristica de densidade espectral de poténcia, proporcional & 1/f.

9Geralmente se mantém V. fixo e igual a 200mV em todo o circuito, devido a este ser um ponto de
operacao o0timo em CMOS em escala sub-micro, dado o modelo intrinsecos dos dispositivos. A figura de
mérito na justificativa é realizada considerando figm,/Iq € Vo, onde f; é a frequéncia de ganho unitério.
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Figura 9.16: Analise de pequenos sinais para os OTAs.

nos pontos distintos das chaves S; e Sy na figura 9.10. O sinal de clock ¢.,, : n = {1,2}
passa por um inversor'® para a gerar a tensao de referéncia dos dispositivos NMOS . Como
visto na figura, a malha de chaves pode ser expandida arbitrariamente. A impedancia da
chave pode ser estimada inicialmente por

Vi — Vo Vi — Ve

; - 9.23
Y Vit = Voo —min(Vpr, Vi) P | s (i (Vyr, Vi) = V2 2

stitch =

Considerando uma carga capacitiva Cj,qq € possivel determinar a constante de tempo do
circuito por Tewiten = RswitenCload- A constante de tempo deve ser tal que Tguien < fs/20,
onde f, corresponde a frequéncia de operacao. Dada a frequéncia de operacao do sistema
e as constantes de tempo do circuito, geralmente a impedancia da chave esta muito abaixo

das restricoes, podendo o valor minimo padrao da tecnologia ser utilizado.

As chaves também devem ser projetadas considerando a injecao de carga. Este fenomeno
ocorre durante a transicao das chaves, onde a carga acumulada no canal é transferida para o
circuito (Carusone et al., 2011). Considerando a capacitancia do 6xido C,,, e a convergéncia
de V,,; — V)2 ao final do periodo de chaveamento, a carga elétrica pode ser estimada para fins
de projeto como Qecnannet = W LCoy(Viag — Viy — Vi) para dispositivos NMOS, ou Qchanner =
W LC oy (Vjy —Vip), para PMOS. Para a carga capacitiva, é obtido AV, = Qchanner/Cr- A fim
de minimizar o impacto no erro dos integradores, a fim de nao violar os limites de estabilidade
estabelecidos na figura 9.9, as chaves devem possuir area pequena, assim também como os
capacitores no circuito deve ser suficientemente grandes. Portanto, hd um compromisso entre

impedancia e injecao de cargas para o projeto da chave.

A fim de gerar os sinais de ativacao da chave, ¢, e ¢.2, é necessario um circuito auxiliar

para garantir que os conjuntos de chaves S e S5 nao sejam acionadas simultaneamente. Téc-

10 Apesar de alguns autores discutirem o atraso do inversor para o sinal no gate dos dispositivos NMOS e
PMOS, este tem pouca relevancia dada a frequéncia de operacao do circuito, que é significativamente abaixo
da banda passante intrinseca nos dispositivos CMOS das tecnologias atualmente disponiveis.

"0 sinal de clock ¢, é ativo no nivel logico de 0V
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Figura 9.17: Circuito de portas de transmissao, empregado para a implementacao
das chaves S e S na figura 9.10.

nicas tradicionais, tal como as apresentadas em Carusone et al. (2011) geralmente empregam
um latch com atraso na realimentacao. Este atraso, geralmente implementado com cargas
capacitivas em arrays de inversores, ocupa area significativa devido aos elementos passivos.
Além disto, esta predicao de atraso é geralmente bastante sensivel ao processo. Dada a
frequéncia de operacao do circuito na faixa de kH z, o circuito apresenta um tempo razoavel
de convergéncia para um conjunto de capacitores corretamente dimensionados. Sendo assim,
o circuito proposto emprega um contador de 2 bits para gerar 4 eventos sincronos, cada um
correspondente a transicao de estados de um conjunto de chaves. A topologia proposta é
apresentada na figura 9.18. O circuito é composto por duas portas NAND, implementados
com a logica de rede pull-up e pull-down, e um inversor. O sinal ¢.; se torna zero apenas

quando V,=0e V, =1, e o9, quando V, =1 e V, = 1.

Vi Via Vid
_|
2bits Va
Var—»~  Digital v
Counter b L

Figura 9.18: Geracao dos sinais clock sem sobreposicao, ¢.1 e ¢co.

12Considerando V, e V, igual a zero para o nivel logico zero, e igual a um para o nivel logico um.
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Tabela 9.2: Parametros do processo IBM CMOS CMRF7SF empregado no estudo
do circuito integrado.

Dispositivos Caracteristicas
Capacitores MIM 2fF/pum?
Capacitores Dual MIM 4fF/pum?
Cacitores de Oxido Especial 7.9fF/um?
Resistores p+ Difusao 105Q/0 4+ 15%
Resistores n+ Difusdo 720 /0 + 10%
Resistores p+ Polisilicio 260Q/0 + 15%
Varactores MOS e de Juncao
BCMOS Alto Ganho (8 = 140) e Velocidade (f; = 60GH z)
Especiais JFET, Diodos Schottky, NFET com V; =0

9.4 Projeto em Tecnologia CMOS

A fim de projetar o circuito anteriormente proposto, foi considerada a tecnologia da IBM
CMOS CMRFT7SF, com litografia de 180nm e isolagao por shallow trench. O BEOL (back
end of line) oferece 2 a 6 camadas de cobre para o layout do circuito. Os dispositivos
CMOS padroes operam com tensao nominal de 1.8V, sendo também disponiveis MOS de
tensao elevada (2.5V e 3.3V). Na tabela 9.2 sdo apresentados alguns parametros relevantes
da tecnologia. Para fins de projeto, simulacao e verificacao funcional, sao disponibilizados
os modelos BSIM3 e Cadence Spectre™. Os resultados derivados neste capitulo foram

T™M

desenvolvidos empregando o conjunto de ferramentas da Cadence "™, incluindo o ambiente

Virtuoso™para projeto, e o Spectre™para analise funcional.

A tabela 9.3 apresenta as caracteristicas dos dispositivos CMOS padroes do processo
para os dispositivos NMOS e PMOS, respectivamente. Na tabela, L.¢s ¢ o comprimento
efetivo do canal, Ipg, é corrente de saturacao, I,¢; é a corrente de leakage, para o estado

desligado (V, = 0V), e T,, é a espessura do Oxido. Para o processo em questao pode ser
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Tabela 9.3: Parametros dos dispositivos NMOS /PMOS padroes.

Tensdao Maxima 1.8V
Loin 0.18um
Leyy 0.11pm e 0.14pum
Vin 0.43V e —0.38V
Ipsat 600mA e 200mA
Lot s < 80pA/um
Tou 3.5mm

aproximado que C,p = €4/ Tor = 3.9¢0/T,e = 9.8fF/um?, onde &,, é a permissividade do

di6éxido de silicio.

Para o projeto do OTA, deve-se obter as relacoes de erro estatico com a amplificacao
de tensdo (ver (9.19)), e dinamica (ver (9.20)). Tal como discutido anteriormente, a fim
de manter o erro estatico baixo, espera-se um ganho diferencial de tensao na ordem de
103. Dada as tendéncias no ponto 6timo de operacao, considerando como figura de mérito
ftgm/1a versus Vi, assim como a analise de ruido do OTA em (9.22), V¥ = 200mV para todo
o circuito!®. O dimensionamento do OTA é tal como o apresentado na tabela 9.4. A faixa
de operacao de tensao é limitada pelos valores de tensao de overdrive previamente definidos.
Considerando a tensao méxima de operacao 1.8V, a referéncia de neutro interno é definido
em 0.9V. A tensao de modo comum deve ser tal que 1.12V < V,,, < 0.25V, e a tensao de

saida 1.6 <V, < 0.2.

Os dispositivos ()1 a ()5 tem maior comprimento de canal a fim de possibilitar um
maior ganho de tensdo no primeiro estagio (maior impedéncia de saida). Considerando que
G = gm1(T02]|704)Gme, onde g1 (To2]|704) € 0 ganho de tensdo do segundo estagio, a fim de
obter um alta transcondutancia do OTA, considerando um V* fixo, ¢,,6 pode ser aumentado
pela relagdo Ws/Lg. Sendo assim, Lg e L; sdo projetados com especificagbes minimas, e
o comprimento de Wy e W, deve ser ajustando considerando também o offset sisteméatico

descrito anteriormente. Como para a tecnologia considerada a transcondutancia obtida do

13Tsto implica em NMOS com V,, &~ 0.63V, e PMOS com Vs ~ —0.58V.
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OTA é significativamente acima dos requisitos, Ws é projetado nas especificacoes minimas
(para menor consumo de energia e maior margem de fase), e W7 e ajustado até a corregao

do offset.

De forma geral, pode-se usar os comprimentos dos canais dos transistores para obter-
se um maior ganho. No aumento da largura dos canais, também amenta a corrente (e
poténcia), a transcondutancia, e as capacitancias internas, diminuindo a velocidade intrinseca
do dispositivo. Este efeito de escala é frequentemente empregado para ajuste a partir de um
projeto inicial (Razavi, 2001). A poténcia dissipada e velocidade de operagao ditam a largura
dos canais, e o comprimento, o ganho. Devido ao requisito de estabilidade, dada a incerteza
na capacitancia de carga'?, nao é desejada uma transcondutancia muito alta no segundo
estagio a fim de garantir uma separacao de polos razoavel, assim como uma margem de fase

aceitavel em todos os casos.

Usando a relagao anterior de que C,, = 9.8fF/um?, obtém-se valores na ordem de
1071 F para os transistores especificados. Portanto, a fim de manter os valores parasitas
com ordem de 0.1% em relacdo aos capacitores do circuito, deseja-se que estes ultimos sejam
na ordem de pico Furads. Estes também devem satisfazer as restricoes em relacao ao erro

por injecao de carga pelas chaves, e erro dinamico, a serem discutidos na sequéncia.

A fim de verificar a resposta do OTA projetado, a figura 9.19 apresenta a resposta
temporal para um sinal de entrada alternado, e a figura 9.20 apresenta a resposta do ganho
de tensao para a faixa de 10Hz a 10GHz. Para os dois casos é apresentado o ganho nas saidas
dos dois estigios: a tensao no gate de (g, e no drain de Q5. O OTA projetado consome
50uW, onde 23uW é gasto no primeiro estigio, e 21.5u4W no segundo, sendo o resto gasto

no circuito de polarizacao.

Da figura 9.20, é obtido que o ganho de amplificacao de tensao do OTA para a faixa
de frequéncias abaixo de sub-Mhz é de 58dB. A frequéncia de ganho unitario é proxima a
2GHz. Analisando apenas o primeiro estagio, o ganho de tensao é 34dB, sendo a frequéncia

de cruzamento por zero proxima a 0.8GHz.

A figura 9.21 apresenta a resposta de ganho em modo comum. Para a faixa de sub-MHz,

o ganho no primeiro estagio fica abaixo de -30dB, e o segundo, proximo a -13dB. A rejeicao de

14Tal como descrito nas figuras 9.11 e 9.12, considerando um projeto idéntico de todos os OTAs, a capa-
citancia de carga varia entre Cy1, Cp1 + Cro € Ci1 + Cio.
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Tabela 9.4: Dimensionamento dos transistores nas arquiteturas de OTA (ver figura

9.13).
Dispositivo Tamanho
Q1 10/0.4um
Q2 10/0.4pm
Q3 7/0.4pm
Q4 7/0.4um
Qs 1/0.4um
Qs 1.65/0.18um
Q7 0.6/0.18um
Qs 0.5/0.18um
0.613 : : : ; 0.90002
S S
g 0612 0o Y
@© @®
S S
0.611F -
0.89998
1
time (s) %107
0.91
S oo
[0
& o0.89
]
> 0.88

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
time (s) %10

Figura 9.19: Resposta da tensao no tempo para o OTA com entradas diferenciais.
Sinal vermelho na sub-figura superior é a tensao no gate de ();. Sinal
azul na sub-figura superior é a tensao no gate de (Jg. Sinal azul na
sub-figura inferior é a tensao no drain de Q.

modo comum (CMRR) é aproximadamente 71dB. A medida que o primeiro estagio tem seu
ganho reduzido (faixa de centenas de MHz), o ganho de modo comum aumenta, alcangando

seu pico proximo a 10dB, em 500MHz. Apos, os efeitos capacitivos do circuito reduzem o
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Figura 9.20: Resposta em frequéncia para a entrada diferencial e saida tensao nor-
malizada do OTA em malha aberta. A tensdo de entrada de um

terminal (gate de Q1 ou Q2) é 0 dB. Azul é a tensdo no drain de Q.
Vermelho é a tensao no gate de Qg.

ganho na saida para todos os sinais.
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Figura 9.21: Resposta em frequéncia para a entrada em modo comum e saida tensao
normalizada do OTA em malha aberta. A tensao de entrada de um
terminal (gate de Q1 ou Q2) é 0 dB. Azul é a tensdo no drain de Q.
Vermelho é a tensao no gate de (Qg.

A figura 9.22 apresenta os resultados em frequéncia para a transconduténcia (este re-
sultado é obtido curto-circuitando a saida do OTA). A transcondutancia para a faixa de
sub-MHz é de 8mA/V. Para a dindmica de malha fechada descrita em (9.20), e conside-

rando' f; = 3000Hz e K; = 0.88, obtém-se que o polo em malha fechada ¢ dado por

Pff-ora = Gpn/(0.125C¢). Dada o G,, obtido, um capacitor na escala de pF ou menor,

15A frequéncia foi escolhida conforme a discussdo no final da se¢do 9.2, Ky = 0.88 ¢ obtido considerando
que o ganho de cada integrador é wyT}, onde wy, = 2760 neste trabalho.
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satisfaz as restricoes de erro dinamico. Entretanto, Cy deve ser suficientemente grande tal
que a estabilidade seja garantida. O aumento significativo de Cy tem impacto na energia
dissipada em cada chaveamento, assim como na area do circuito, sendo assim existe um

compromisso entre o erro dinamico e a estabilidade, no dimensionamento dos capacitores.

40

5N
o (@]
T T
L L

magnitude (dB)

_1 00 1 1 1 1
102 10* 108 108 1010
frequency (Hz)

Figura 9.22: Resposta em frequéncia da transcondutancia para uma entrada dife-
rencial. A tensao de entrada nos terminais é 0 dB. Vermelho é a
tensao no gate de QYg. Azul é a magnitude da transcondutéancia.

A figura 9.23 apresenta a resposta em malha aberta com o OTA projetado, considerando
Cs + Cy = 50pF. A margem de fase obtida no circuito é de aproximadamente 50°. Em um
sistema linear de segunda ordem, esta especificagao esta relacionada a um coeficiente de
amortecimento de aproximadamente 0.5, e apresenta um overshoot no sinal de saida menor
que 15%. Cabe notar que em alguns casos existe ainda a redugao pelo divisor capacitivo, o

que aumenta ainda mais a margem de fase.

A figura 9.24 apresenta a densidade espectral de poténcia do ruido na corrente de saida
do OTA. O ruido total de corrente integrado para a faixa considerada é de 0.5pA?, resultando
que o ruido de tensdo referido & entrada é de aproximadamente 90V RMS. O SNR (signal-
to-noise ratio) para um sinal de entrada de 250mV RMS é de 68dB, o que implica que o

circuito opera com uma resolucao equivalente de 11bits para um sinal nesta escala.

O dimensionamento das chaves também tem impacto nos valores dos capacitores escolhi-
dos devido a injecao de carga, assim como afetam a dinamica do circuito com a impedancia
de transmissao. A figura 9.25 apresenta os resultados de injecao impedancia em funcao da
tesao dos terminais. Devido as dimensoes dos capacitores, resisténcias na faixa de Mega-

Ohms ou abaixo resultariam em uma constante de tempo muito menor que o requerido para
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Figura 9.23: Resposta em frequéncia de ganho e fase do circuito OTA em malha
aberta com Cs 4+ Cf = 50pF. A margem de fase obtida é de 50°.
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Figura 9.24: Densidade espectral de poténcia do sinal de ruido na corrente de saida
do OTA, para a faixa de 0.1Hz até 10MHz. A magnitude é expressa
em termos de A?/Hz.

a frequéncia de operacao do circuito. O dimensionamento foi realizado considerando os pares

NMOS com W/L =1/0.18um e PMOS com W/L = 2.5/0.18um.

A figura 9.26 apresenta os resultados das correntes individuais do NMOS e PMOS, e
composta, para a chave projetada. O sinal de tensao nos terminais é uma senoide em 1MHz,

e o sinal de clock opera com 10MHz. A injecao de carga no dispositivo PMOS considera
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Figura 9.25: Resisténcia das chaves bidirecionais em funcao da tensao nos terminais
(diferenca entre V)1 e V2, tal como indicado na figura 9.17).

uma carga no canal para um capacitor equivalente de aproximadamente 3.7fF, e 1.5fF,
no caso do NMOS. Isto implica que, nos piores casos onde a carga do canal é descarregada

totalmente em C). ~ bpF , a variacao de tensao sera abaixo de 0.8mV.

Considerando as andlises anteriores, os capacitores C,q1, Cy o, Ci1 € Cio, tal como especifi-
cados na figura 9.10, sao dimensionados com tecnologia dual MIM, com dimensoes de acordo
com a tabela 9.5. A partir dos valores pode ser observado que o circuito opera com k = 0.18,
o que implica que a banda passante do filtro ativo projetado é de aproximadamente 11Hz.
Considerando que os capacitores do tipo dual MIM empregam camadas de metal especificas
(com menor espessura entre placas a fim de aumentar a densidade capacitiva), estes especi-
ficamente ditam o tamanho do circuito integrado. Considerando os elementos projetados na
tabela 9.10, a 4rea do circuito proposto ¢ de 0.033mm?. Como a maior parte da poténcia
do circuito é gasto nos OTAs, e cada um destes gasta aproximadamente 50uW, o circuito

completo opera com 150uW, o que implica em uma densidade de 45W/cm?.

9.5 Resultados

A partir do projeto dos elementos individuais da secao anterior, esta secao apresenta os
resultados de verificacao para o circuito operando em conjunto com todos os elementos. O
filtro ativo projetado é sintonizado para 60Hz, e apresenta uma seletividade com fator k ~

0.18. Asfiguras 9.27 e 9.28 apresentam os resultados para o sinais de tensao de entrada e saida
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Figura 9.26: Anélise de resposta no tempo da chave direcional, considerando um
clock de entrada em 1M Hz. Sub-figura superior apresenta o sinal
de clock em verde, e as tensoes nos terminais V,; e V5 em vermelho
e azul (tal como indicado na figura 9.17). A sub-figura intermediaria
apresenta as correntes de dreno /source do NMOS em azul, e do PMOS
em vermelho. A sub-figura inferior apresenta a corrente total na chave
considerando as tensoes de Vj; e Vi, e o clock de ativagao.

Tabela 9.5: Dimensionamento dos capacitores do circuito (ver figura 9.10).

Dispositivo  Dimensoes Capacitancia

Cr1 40/27.6um 5.5pF
Cra 100/100um 44pF
Crt 100,/100pm AdpF

Cho 40/40pum 7.8pF
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no dominio do tempo, obtidos considerando a operacao nominal do circuito, para as entradas
de 60Hz e 120Hz, respectivamente. Estas componentes correspondem a primeira e segunda
harmonicas, tipicas do sistema de distribuicao de poténcia. Os resultados mostram que ha

seletividade, sendo que as saidas para a entrada sintonizada apresentam maior magnitude.

1.2 T T T T
>
()
(o))
8
©
>
0.6 1 1 1 1
0.25 0.26 0.27 0.28 0.29 0.3
time (s)
1.2 T T T T
S ]
(0]
(®)]
8
© 08 J
>
0.6 1 1 1 1
0.25 0.26 0.27 0.28 0.29 0.3
time (s)

Figura 9.27: Resultados de verificagao funcional para um sinal de entrada de 60Hz.
Sub-figura superior é o sinal de entrada V,,. Sub-figura inferior sao os
sinais de saida direta V; em azul e em quadratura V, em vermelho.

A figura 9.29 e 9.30 apresentam os resultados de magnitude e fase dos sinais de tensao
direto e em quadratura para multiplas frequéncias, considerando o circuito proposto. Para
esta analise foi considerada a verificacao o dominio do tempo, em regime permanente. Foram
consideradas as frequéncias de 20Hz, 40Hz, 60Hz, 80Hz, 100Hz, 120Hz e 180Hz. A partir de
ambos os resultados é verificado que o filtro ativo tem um bom desempenho, sendo que a

resposta apresenta um nivel de casamento com o caso ideal aceitavel para a aplicacao.

A figura 9.31 apresenta os resultados para os quatro corners do processo. Nestes sao
consideradas as entradas de 60Hz. Importante notar que estes nao sao os modelos de cor-
ners funcionais, mas sim os de maior variabilidade em relagdo aos parametros nominais. A
metodologia da andlise pelos corners do modelo, empregado pela IBM e outras fabricas de
semicondutores, garante que o projeto atinge uma margem significativa de robustez, e con-

sequentemente, uma taxa baixa de falhas nos processos de manufatura do circuito integrado.
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Figura 9.28: Resultados de verificacao funcional para um sinal de entrada de 120Hz.
Sub-figura superior é o sinal de entrada V,,. Sub-figura inferior sao os
sinais de saida direta V; em azul e em quadratura V, em vermelho.
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Figura 9.29: Resultados de verificacao funcional para amostras de sinais de entrada
com diferentes frequéncias. Em vermelho é a funcao ideal discreta. Em
azul é o sinal de tensao direta V; do circuito proposto, em termos de
amplitude e fase, para as frequéncias especificas.



Projeto de Filtro Quase-Ressonante em Circuito de Tecnologia CMOS 216

201
g 0 Pa oN
o) —J_—__’é/
©
=
5201
(0]
€
-40 :
102 103
frequency (rad/s)
0
m
3
5 -100
3
@ 200 YT —
2
[oX
-300 *
102 103

frequency (rad/s)

Figura 9.30: Resultados de verificacao funcional para amostras de sinais de entrada
com diferentes frequéncias. Em vermelho é a funcao ideal discreta. Em
azul é o sinal de tensao em quadratura V, do circuito proposto, em
termos de amplitude e fase, para as frequéncias especificas.

9.6 Conclusoes

Neste capitulo foi apresentada uma proposta de topologia de circuito integrado voltado a
realizacao de controladores PWM para rastreamento de sinais alternados em conversores es-
taticos. O filtro ativo microeletronico aqui proposto foi aplicado anteriormente em diversas
solucoes de compensacao e estimacao de sinais. A fim de estudar as possibilidades da reali-
zacao deste elemento, este capitulo, no primeiro momento, realiza um estudo dos requisitos

da sua realizacao.

A partir da anélise da realizacao do circuito foi verificado que topologias de filtros con-
tinuos sao inviaveis. Sendo assim, este trabalho segue com a apresentagao dos limites das
realizagOes analogicas discretas (nao digitais). A partir destas discussoes, é evidente a exis-
téncia de uma série de restri¢oes, e condicoes de otimizacao que sao conflitantes, tornando

a solucao nao-trivial.

Baseando-se na arquitetura do SOGI-QSG previamente discutido na literatura, este

trabalho apresenta uma realizacao a capacitor chaveado. O circuito proposto, além de gerar
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Figura 9.31: Resultados de verificagao funcional para os quatro corners do processo.
FS é para ambos os dispositivos MOS rapidos. FS é o NMOS rapido
e PMOS lento. SF é o NMOS lento e PMOS rapido. SS é para ambos

os dispositivos MOS rapidos.

duas componentes (direta e em quadratura), também permite a adaptagao de frequéncia
de sintonia a partir do clock de operacao. Esta caracteristica especifica é fundamental no
sucesso da aplicacao nas solucoes de rastreamento harmonico de poténcia, uma vez que a
frequéncia da rede é variante no tempo. Nao somente sua descricao, mas uma metodologia
de projeto é apresentada, relevando aspectos de area, poténcia, desempenho e robustez. A
partir desta discussao, ¢ realizado e apresentado um projeto considerando uma tecnologia

da IBM.

A partir do desenvolvimento individual dos elementos, é realizada uma verificacao funci-
onal do dispositivo, relevando a operacao nominal, e os corners do processo. O circuito opera
em 3kHz, e é sintonizado para 60Hz, apresentando um grau elevado de casamento quando

comparado ao modelo discreto ideal. A area em silicio para cada filtro ressonante sintetizado
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¢ de aproximadamente apenas 0.033mm?2. Tal solucao, pelos motivos previamente discutidos
na introducao deste capitulo e desta tese, é significativamente relevante dada a tendéncia de
integracao em alta densidade dos conversores e controladores PWM. Além da possibilidade
da aplicacao em ASIC analogico-misturado, o circuito proposto apresenta potencial para

integracao em PMICs digitais, aliviando os requisitos de conversao e processamento.
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Acao Antecipativa para Topologias
Active Front-End Regenerativas

Neste capitulo é apresentado um circuito de interface a baterias com dois estagios de conver-
sao. Na primeira etapa é utilizado um conversor active front-end, sucedido por um conversor
CC-CC bidirecional. A topologia em adicao a estratégia de controle proposta permite a
operacao regenerativa do fluxo de energia, permitindo operacoes de carga e descarga das
baterias. No circuito é considerado um acoplamento trifasico, e um filtro LCL na saida do

conversor CC-CC.

Considerando os desafios neste tipo de sistema, este capitulo esté centralizado no pro-
blema da regulacao de tensao no barramento do active front-end, quando ha variacoes nas
correntes de referéncia dos conversores CC-CC, o que é concomitante a necessidade de alterar
entre o processo de carga e descarga nas baterias. Como geralmente o sistema de controle
nestes sistemas é integrado, nestes casos, é possivel decidir de forma exata o instante da
ocorréncia do transiente. Este fator é significativo porque torna possivel a exploragao de
acoes de controle antecipadas com finalidade de atenuar os distirbios, e assim permitir a
reducao das dimensoes do capacitor no active front-end, e consequentemente, o volume do

sistema integrado (assim como associado custo).

Para solugao do problema apresentado é utilizada uma acao preditiva feedforward. Sendo
assim, neste capitulo é desenvolvida a modelagem do sistema, e obtida uma solucao para

a acao preditiva de auxilio na mitigacao das perturbacoes de fluxo de energia. Devido a

219
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diferenca de constante de tempo entre as malhas de corrente e tensao neste sistema, discus-
soes adicionais referentes a simplificacao computacional para aplicacoes em tempo real sao

apresentadas.

10.1 Revisao da Literatura e Propostas

O estudo e desenvolvimento de circuitos para interface com baterias e acumuladores de
energia tem se tornado relevante, uma vez que a escalabilidade eletronica para fins de pro-
cessamento de informacao, assim como os niveis de automacao, requer que circuitos sejam
energizados em condicoes remotas, ou situacoes onde fontes de energia nao estao disponi-
veis. Entretanto, tecnologia de baterias apresentam dificuldades em seguir os avancos das

aplicacoes, se tornando elementos criticos em produtos comerciais.

Esta se¢ao apresenta uma revisao bibliografica considerando a aplicagao em estudo, e
estd dividido em duas partes. A primeira parte aborda a literatura voltada a aplicagao,
considerando os aspectos das baterias e de circuitos eletronicos aplicados na conversao e
gerenciamento da energia. A segunda parte aborda as questoes de controle considerando

questoes relevantes a solucao que é apresentada.

10.1.1 Circuitos Eletronicos de Poténcia com Baterias

Baterias sao encontradas em ambientes variados, com diferentes especificagoes de poténcia e
capacidade, sendo empregadas em veiculos elétricos, fontes ininterruptas de energia, sistemas
de comunicagbes, e outros (IEEE-P1361/D5, 2014; Chen et al., 2010). Nestas aplica¢des, o
circuito de gerenciamento de baterias tem um papel fundamental no desempenho e autonomia
do dispositivo. O battery managment system (BMS, sistema gerenciador de baterias), como
é geralmente abordado na literatura, compreende diversas funcoes, tal como monitoramento
de sinais elétricos, estimacao de estado de carga, tempo de vida, equalizacao de cargas,
comunicagoes e outros (Huang e Qahouq, 2014). A fim de projetar tais circuitos, é necessario
compreender o comportamento dinamico da bateria, assim como avaliar suas condigoes,
procedimentos de testes sao necessarios para geracao de modelos de referéncia. Com um
melhor entendimento das tecnologias de baterias, um melhor projeto pode ser realizado,

permitindo que as células sejam utilizadas por um maior niimero de ciclos e por mais tempo
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(Chen et al., 2010).

Especificamente, procedimentos de carga e descarga tem demonstrado um impacto sig-
nificativo na capacidade da bateria, assim como no seu tempo de vida (Chuang e Ke, 2008;
Darmstadt e Steinfurt, 2005; Zhang et al., 2004), o que pode ser quantitativamente estudado
em testes laboratoriais. Ainda, os perfis de carga e descarga estao diretamente relacionados
a temperatura das células. Em adicao a severamente afetar o tempo de vida, capacidade e
tensao de carga, a temperatura requer concentracoes especificas de reagentes em cada ele-
trolito (IEEE-P1361/D5, 2014). Um bom projeto para circuito de carga/descarga deve ter
atencao a todos estes elementos, geralmente monitorados em tempo real a partir dos sinais
de tensdo, corrente e temperatura (Diaz et al., 2004). Nestes projetos, as informagoes das
células de carga, quando disponiveis, sao usualmente provindas do fabricante, e relacionadas
a testes padronizados em células individuais. O resultado é um estado da arte com falta
de referéncias e estudos destes dispositivos em condigoes reais de operagao (Vellucci et al.,

2014).

Existe também a necessidade de estudos onde sao determinadas formas otimizadas de
como a energia deve ser drenada nas aplicacoes. Como resultado deste tipo de estudo,
algumas técnicas com derivagao nao trivial foram desenvolvidas, tal como em Chiu et al.
(2006), Chen et al. (2010), Huang et al. (2005), Cheng e Chen (2003) e Liang et al.
(2001), onde é discutido o método de carga que inclui a aplicagdo de pulsos negativos de
corrente (descarga). A justificativa para tal método é que tal procedimento relaxa a reagao no
eletrolito, e reduz a temperatura da bateria. Como tais métodos impactam o tempo de vida
nao ¢ bem definido, uma vez que o tempo de vida por si somente nao é bem definido. Maior
parte da literatura em engenharia adota que o tempo de vida é determinado no periodo
em que a célula de carga falha em alcangar os requisitos de capacidade de carga (IEEE-
P1361/D5, 2014). Por fim, os testes necesséarios para definir a sensibilidade das métricas
anteriores em relagao aos perfis e métodos de carga/descarga e temperatura sao geralmente

longos, e quantidade consideravel de recursos sao necessarios (Huang et al., 2011).

Uma vez que é clara a necessidade de circuitos de referéncia que garantam a apropriada
operacao do sistema, é necessario definir procedimentos que gerem resultados confidveis para
afericdo. Além disto, circuitos com maior flexibilidade para com a aplicacdao, permitindo

automatizar processos de controle de fluxo de energia, sao desejados, pois quando é requerida
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intervencao humana, existem chances maiores de acidentes. O projeto de circuitos especificos
para testes de baterias ndo é trivial, solu¢oes tem sido propostas em McAndrews (2000),
Zhang et al. (2010), Jo et al. (2014), Vellucci et al. (2014), Lynch et al. (1993), Girard et al.
(1999), Huang et al. (2011), Jo e Cha (2014), Hund e Gates (2002), Ke et al. (2014) e Ketzer
et al. (2016a). Uma vez que tais sistemas devem ser usados como modelos de referéncia, as
correntes de entrada e saida deve apresentar formas de onda com baixas distorcoes, e boa
predigao de desempenho (Zhang et al., 2010). Considerando solugoes de carga/descarga com
conversores estaticos, ¢ sugerido que as ondulacoes reduzem o tempo de vida das baterias
(Schuch et al., 2006; Zhang et al., 2010). A fim de reduzir tal ondulagdes, uma maior
frequéncia de comutacao pode ser projetada, o que também coopera para a reducao das
dimensoes fisicas dos elementos reativos (Schuch et al., 2006). Entretanto, uma vez que
a alta frequéncia de comutacao esta relacionada a baixa eficiéncia nos conversores, filtros
passivos mais elaborados que um tnico indutor (de maior ordem) podem ser projetados (tal

como uma rede LCL) (Gabe, 2013; Liserre et al., 2005a).

Uma das solugoes convencionais em termos de topologia de circuito para interface com
baterias emprega um conversor de dois estagios (Chiu et al., 2006; Inoue e Akagi, 2007),
onde o primeiro estagio realiza a conversao AC-DC, provendo um alto fator de poténcia
assim como saida em tensao regulada, e o segundo estigio realiza a conversao DC-DC,
geralmente controlando a corrente na bateria. O primeiro estégio é conhecido como active
front-end. O segundo estagio, possibilita um projeto mais flexivel das tensoes no barramento

das baterias, otimizando custos, volume e peso, permitindo a reducao da ondulacao do active

front-end (Schuch et al., 2006).

As propostas tradicionais de circuitos para interface as baterias sao geralmente uni-
direcionais, e qualquer pulso de corrente negativa requer o uso de elementos dissipativos
(resisténcia) (Liang et al., 2001; Huang et al., 2011). Em Chiu et al. (2006) é apresentada
uma solugao que usa indutores acoplados para regeneracao parcial da energia para pequenos
pulsos de corrente, os quais sao injetados no capacitor do barramento CC no active front-end,
melhorando até certo ponto a eficiéncia. Entretanto, a quantidade de energia armazenada é
limitada, uma vez que é gerada uma condicao de sobretensao, que é dependente do tamanho
do capacitor. Enquanto esta solucao pode ser interessante para os casos onde somente um

pulso negativo de corrente é desejado, tal como a proposta de carga anteriormente referen-
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ciada, seu uso em regeneracao de energia é limitado. Outra solugao com chaveamento em
corrente nula é apresentado em Chuang e Ke (2008), e a uma solugao bidirecional para pulsos

rapidos, em (Liang et al., 2001).

A solugao de conversores regenerativos é apresentada em Chen et al. (2008) e Cheng e
Chen (2003), onde o conversor DC-DC emprega duas chaves e opera de forma similar a um
brago extra nas topologias trifasicas de inversor fonte de tensdo. Em Huang et al. (2011)
é apresentada uma alternativa considerando a conversao isolada, que entretanto, requer um
adicional de chaves, totalizando 9 no conversor DC-DC. Outra solu¢ao empregando 8 chaves
é apresentada em Inoue e Akagi (2007). Este ultimo trabalho também apresenta a solugao
com transformador no estagio priméario, que tem como vantagem a simplificagao do secun-
dario as custas de um maior transformador. Uma discussao sobre diferentes posi¢oes dos
elementos passivos e chaves na conversao DC-DC aplicados a baterias em veiculos hibridos

¢ apresentada em Garcia et al. (2005).

Entre as vantagens da topologia de conversao em dois estagios estd a modulacao de-
sacoplada, permitindo multiplas derivagoes do barramento CC com diferentes frequéncias
serem implementadas conforme desejado, provendo que o conversor active front-end tenha a
escalabilidade de poténcia necesséaria. Esta discussao de miltiplas derivacoes, na literatura,
é abordada como conversdo multiporta, a qual tem sido discutida em Tao et al. (2006).
Similarmente, é possivel realizar conversores multiportas considerando uma mesma carga
(multiportas em paralelo), tal como é apresentado em Jo e Cha (2014). Em adigao a fle-
xivel distribuicao da carga, é também possivel substituir o conversor active front-end com
outras células de energia provendo tensao continua, tal como apresentado em Jiang e Dougal
(2004), o que também pode ser apresentado como opgoes na solucao de fontes de backup em

aplicacoes onde um maior nivel de confiabilidade é desejado.

Em circuitos de baterias, uma vez que a serializacao estd associada a um problema de
equalizagao no estado de carga (Ketzer et al., 2013) das células individuais, o uso de solugoes
multiportas é encorajada. A compreensao do fenémeno de desequalizacao é por si proprio
um tema que requer atencao, uma vez que atualmente é estabelecido que o desempenho das
células de carga depende deste casamento (IEEE-P1361/D5, 2014). Em muitas aplicagoes
industriais, a equalizacao de carga é necessaria a fim de obter uma operacao segura, com

niveis de tensao e concentracoes nos eletrolitos proximos aos projetados. Por este motivo, os
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fabricantes recomendam que a equalizacao seja realizada semanalmente, ou até mesmo diari-
amente em funcao da ciclagem da bateria. Os procedimentos de equaliza¢cdo podem demorar
24h, onde as células sao submetidas a uma tensao constante de operagao (IEEE-P1361/D5,
2014). Para solugbes mais sofisticadas, um modelo da bateria deve ser cuidadosamente
obtido, sendo o dimensionamento de circuitos em fungio deste (Ketzer et al., 2013). Con-
versores multiportas permitem maior escalabilidade do sistema, onde cada bateria pode ser

conectada em diferentes conversores derivando do active front-end.

Nas topologias multiportas, hd um grau de otimizacao obtido em termos de reprojeto,
uma vez que apenas a replicacao do segundo estagio de conversao é necessaria para cada
banco de células de carga. Entretanto, para melhor explorar esta vantagem, uma boa es-
tratégia é a simplificacao do conversor DC-DC, uma vez que n barramentos de baterias
requerem o mesmo nimero de replicagoes deste. Entretanto, uma vez que a tensao de rede
no acoplamento com o active front-end é substancialmente maior que a tensao das baterias,
em algumas instancias é necessario uso de transformadores para reduzir as relagoes de tensao
que devem ser alcangadas nos estégios de conversores (Jo e Cha, 2014). A solugao com trans-
formador também oferece isolamento elétrico. Como este s6 ¢ aplicado no primeiro estéagio,
nao ha necessidade de replicacao. Alternativamente, como sugerido anteriormente, pode ser
usada uma maior frequéncia de comutacao e filtros com maior capacidade de supressao, ao

custo de eficiéncia reduzida.

Neste trabalho, a topologia de conversor abordada utiliza um active front-end trifasico,
com frequéncia de comutagao de 10Khz. A conversao CC-CC emprega a solugao bidirecio-
nal, similar aquelas discutidas em Chen et al. (2008), Cheng e Chen (2003) e Inoue e Akagi
(2007), que emprega duas chaves para obter a capacidade de alternar o fluxo de corrente.
Adicionalmente, o filtro aqui é modificado para uma topologia LCL, e a frequéncia de co-
mutagao é aumentada para 50Khz a fim de reduzir os niveis de ondulacao de corrente na
bateria. O projeto da rede LCL segue as linhas gerais das metodologias apresentadas em

Gabe (2013), Liserre et al. (2005a), Jiao e Lee (2014) e NIshioka (2011).
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10.1.2 Estratégias de Controle para Conversores Eletrénicos com
Baterias e Filtro LCL

O projeto de controle de conversores estaticos em circuitos com baterias é por vezes nao
trivial. O primeiro corresponde a um sistema dinamico nao-linear, multivariavel e com ruido
significativo gerado pelo processo de modulagdo e demais elementos na rede elétrica (in-
cluindo outros conversores). Tal condi¢do, como explorado nos capitulos anteriores, leva
a uma série de restricoes mutuas entre desempenho e robustez, onde os limites praticos,
considerando o alto grau de incerteza nestes sistemas, nem sempre tornam o funcionamento
satisfatorio possivel. Como resultado, elementos do circuito nao inicialmente projetados
contemplando restricoes de controle sao adaptados considerando este novo espectro de re-
quisitos. A bateria, por outro lado, se trata de um sistema nao-linear variante no tempo, com
um grau de incerteza ainda maior. No que interessa o projeto de controle, os modelos de alta
frequéncia que sao geralmente empregados na etapa de modelagem, sao altamente depen-
dentes do estado do sistema e sua composicao eletroquimica (também variante no tempo)

(Zhang et al., 2004).

Abordando particularidades no modelo da bateria, € bem conhecido que existe uma sen-
sibilidade da impedancia da bateria em relagao a seu estado de carga e temperatura, tal como
é discutido em Waag et al. (2013). Sendo assim, foram desenvolvidas técnicas avancadas
para estimacao on-line da impedancia de alta frequéncia (também chamada de resisténcia
CA) (Huang e Qahouq, 2014; Morrison et al., 2009; Do et al., 2009; Lee et al., 2015). O
procedimento, denominado espectroscopia de impedancia CA, pode também ser utilizado
para estimacao de outros estados de interesse, tal como o estado de carga (Coleman et al.,
2007). Estas literaturas também sugerem que existe uma correla¢do entre o envelhecimento
da bateria e o aumento da sua impedancia interna. Tais implicagoes sugerem que o pro-
jeto de controle deve possuir um grau elevado de robustez, e que as condic¢oes de inicio de
operacao (equipamento novo) sao diferentes daquelas no final da vida util. Para projetos ba-
seados na teoria classica de controle, as modificacoes de projeto necessarias sao ultimamente

caracterizadas por uma margem de fase maior.

Como apresentado na discussao anterior, devido a alta relacao de tensao entre o bar-
ramento do active front-end e a tensao nas baterias, um filtro LCL pode ser empregado

para atenuacao da ondulacao para niveis aceitaveis. Entretanto, isto dificulta ainda mais
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o projeto de controle do conversor CC-CC, uma vez que em adi¢ao as incertezas referentes
ao modelo da bateria, é necessério relevar aspectos da ressonancia causada pelo conjunto
de impedancias passivas e reativas. Trabalhos com conversores fonte de tensao empregando
filtros LCL sao apresentados em Gabe (2013), Twining e Holmes (2003), Jiao e Lee (2014) e
He et al. (2013). A fim de amortecer o efeito da ressonincia, técnicas ativas e passivas sio
propostas. Nas passivas, o filtro é sintetizado em conjunto com resisténcias. Tal solucoes tem
implicacoes evidentes na redugao de eficiéncia do conversor. Nas técnicas ativas, a malha
de controle é modificada a fim de conter um termo anti-ressonante que cancela a interacao

harmoénica com a rede LCL.

Além das complicacoes referentes as incertezas no controle do conversor CC-CC, as
topologias de duplo estagio de conversao baseadas no active front-end sao acopladas, o que
nao tem sido investigada para a topologia em estudo. Semelhante ao caso do filtro universal,
esta interacao entre malhas considera constantes de tempo proximas. Sendo assim, malhas
paralelas de controle de corrente para cada estigio sao necesséarias. Para o controle de fluxo,
as mudancas de referéncias de corrente de carga ou descarga sao geralmente conhecidas com
uma margem de tempo antecipada relativamente grande (em relagao a dinamica da planta).
Sendo assim, uma acao antecipativa dos disturbios pode ser sintetizada considerando um

horizonte de predicao incomumente grande para aplicacoes de eletronicas de poténcia.

Técnicas de controle preditivo vem obtendo cada vez mais atencao nas aplicagoes de
controle de conversores, devido a flexibilidade de metodologias de projetos e consequentes
resultados que se podem alcancar. Técnicas de controle preditivo incorporando incertezas,
incluindo descricao por LMIs, tal como apresentado no controle 6timo dos capitulos anterio-
res, sao bastante difundidas (algumas destas solugoes sao discutidas em Maciejowski (2002)).
Solucoes de controle preditivo aplicadas no rastreamento de tensao e corrente em converso-
res estaticos sdo apresentadas em Barros et al. (2013), Larrinaga et al. (2007), Kwan et al.
(2007), Zhang et al. (2009), Lee et al. (1999), Mohamed e El-Saadany (2008), Barros e Silva
(2008) e Drobnic et al. (2009). Estas técnicas consideram apenas uma ou duas amostras no
horizonte de predicao. Parte do motivo destes resultados ¢ devido as restricoes computacio-
nais, uma vez que geralmente os conversores estao operando com frequéncias de amostragens
maiores que 10Khz, e os recursos de processamento embarcado operam na faixa de centenas

de megahertz.
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No controle preditivo baseado em modelo (MPC, Model Predictive Control), o sinal de
atuacao no sistema é determinado usando a estimacgao futura dos sinais da planta. A parte
da dificuldade do processamento em tempo real é, na maioria das vezes, obter a estimacao
do comportamento da planta para uma janela de horizonte determinada, que é dependente
da acao de controle em otimizagao. O problema de controle 6timo é geralmente nao linear,
e em alguns casos, sao necessarias restricoes sobre a agao de controle e outras métricas
ou variaveis do problema (Aguirre, 2007b). A dificuldade é maior devido ao motivo de que
problemas 6timos de segunda ordem, ou maior, com restri¢oes, nao possuem solucao fechada.
Sendo assim, métodos de solugdo numérica sao empregados em tempo real. Para o controle
preditivo baseado em modelo, a aplicagao da programacao quadréatica ¢ um dos métodos

mais extensivamente aplicados (Camacho e Bordons, 1999).

Além dos problemas associados a existéncia da solucao fechada, o MPC tem alto custo
computacional quando a janela de predicao contempla muitas amostras. Entretanto, sabendo
que é possivel decompor um sinal, ou resposta de um sistema, utilizando bases ortogonais,
é possivel reduzir as dimensoes dos vetores de amostras no problema de otimizagao. Tal
aproximacao ja tem sido explorada em diversos contexto de controle e processamento de
sinais. Entre o conjunto de bases que tem atraido atencao de pesquisadores, estao as bases
de Laguerre. Estas apresentam um conjunto de propriedades que a tornam relevantes para
modelagem de sistemas, sendo usada primariamente em problemas de identificacao de siste-
mas (Wahlberg, 1991). A aplicagao de redes de Laguerre em MPC é apresentada em Wang
(2004). Entre as caracteristicas relevantes das redes de Laguerre, esta a forma recursiva re-
lativamente simples e de facil processamento, e a composicao de termos exponenciais, que se
corretamente projetadas permitem uma representacao eficiente com poucos elementos. Em
adigao, é possivel realizar uma comparagao direta com a solucao cléassica (amostram como
trem de impulsos): estas sdo um caso especial da rede de Laguerre, quando a constante de

decaimento dos termos exponenciais das bases é nulo.

A proposta neste capitulo é empregar a solu¢ao de controle preditivo para projeto de uma
acao feed-forward antecipativa aos disttirbios no circuito de baterias. Tal estudo é motivado
devido a magnitude dos distiirbios de perturbacao de fluxo, podendo o circuito mudar entre
carga e descarga subitamente. Do ponto de vista do conversor active front-end com uma

topologia fonte de tensao, a regulacao de fluxo é geralmente obtida pela regulacao de tensao
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no barramento CC. Sendo assim, este é utilizado como saida do modelo onde se deseja a
atenuacao. Do ponto de vista prético, tais perturbac¢des causam uma variacao significativa
na tensao do barramento, que também se propaga as outras malhas de corrente de entrada e
corrente na bateria. Para melhorar a estabilidade do sistema, esta variacao deve ser reduzida
a fim de nao tornar inviavel a linearizacao dos modelos das malhas réapidas, assim como evitar
saturagoes na acao de controle, causada pelos afundamentos (o problema de linearizagao é
também evidente nas sobretensoes do barramento CC, onde o ganho nas malhas de corrente

é alterado pelo novo ponto de operagio, podendo o sistema tornar-se instével).

Para as solugoes presentes na revisao bibliografica, esta melhoria de estabilidade geral-
mente requer um maior mecanismo de armazenamento de energia para amortecer as oscila-
¢oes (capacitor no caso da topologia em estudo caso). A solugao proposta permite melhorar
estabilidade e desempenho de transitorios, ajustando apenas a estratégia de controle ativa,
permitindo também o uso de capacitores menores para um mesmo conjunto de requisitos
de desempenho, reduzindo tamanho e custos do equipamento. Considerando os estudos dos
capitulos anteriores, focados na compensacao harmonica das correntes, é relevante notar que
a mitigacao dos distirbios no barramento de tensao permite utilizar um menor ganho de
realimentacao na malha de controle de fluxo de energia, o que por sua vez, implica em me-
nor propagacao de ruido na malha de corrente (tal resultado sera derivado). Sendo assim, a

presente solucao também contribui para a qualidade harmoénica nas correntes de entrada.

Devido as dificuldades de realizacao, dada a diferenca entre as dinamicas do controle
de fluxo e das malhas internas de corrente, se torna evidente que a solu¢ao convencional
do controle MPC nao é pratica para aplicacoes em tempo real. Para este problema as
duas alternativas sao, decimacao e interpolacao dos sinais entre as malhas de controle, ou
utilizacao de uma solucao empregando uma decomposi¢cao do sistema em bases ortogonais.
Sendo assim, este trabalho apresenta uma solu¢ao empregando um controle MCP com bases
de Laguerre. E apresentado que para os casos em estudo, é possivel representar o sistema
eficientemente (baixa margem de erro) com pouco mais de 10 bases considerando um tempo
de predicao com 500 amostras. Tal reducao de complexidade é consideravel, sendo que nao

é esperado a viabilidade de uma decimacao resultando em um mesmo grau de simplificacao.
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10.2 Modelagem e Controle do Conversor Active Front-
End

A figura 10.1 apresenta a topologia empregada para controle de fluxo de energia com um
banco de baterias. O active front-end corresponde & um retificador cujas consideracoes
de modelo sao similares aquelas apresentadas nos capitulos anteriores referentes aos filtros
ativos paralelos. A rede é representada pelas fontes de tensao e, (r = 1,2, 3) e impedancias
2g = pLy 4+ Ry. As correntes de rede sao dada por ig,. A impedancia dos indutores de filtro

é dada por z; = Lyp + Ry. As tensoes de polos sao entao obtidos por

UCC

Vgzo = (2¢ — 1)7 (x=1,2,3) (10.1)

onde, similar ao apresentado no capitulo 4,
Vgz0 = Ugx + Vg0 (I = 17 2, 3) (102)

3

> 04 =0 (10.3)

r=1

13
Ugo = § Vg0 (104)
=1

o modelo dinamico pode entao ser obtido de forma similar empregando as equagoes de tensao
dada por
€gr = Ugz + 24flgs (¥ =1,2,3) (10.5)

que, a partir da modelagem dos sinais médios durante o ciclo de chaveamento (tal como

abordado no capitulo 4) e de desacoplamento pela transformada de Clarke, resulta em

Egn(5) = Von(s)

1
Lng + Rgf

gn(s) =

n = [d’°, ¢°] (10.6)
onde d° e ¢° sao componentes referentes a eixos estacionérios, R,r = Rg+Rse Ly = Ly+Ly.

No segundo estagio, o conversor CC-CC opera com capacidade bidirecional, utilizando
duas chaves e um filtro LCL. A tensao aplicada no filtro é dada por vy = ¢Ve. As impedan-
cias dos filtros indutivos sao dadas por zs; = Lyip+ R e zpo = Lpop + Rya, € 0 capacitor
em paralelo ¢ Cy. A dindmica do conversor CC-CC para médias dos sinais, desprezando as

perdas, é dado por (Liserre, Blaabjerg e Hansen, 2005b)

Ibat(S) _ i
Ver-s(s)  s(s*+wpy)

(10.7)
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onde I, é a corrente na bateria, ki = (CyLp1Lyo) ™t wi = \/(Lfl + Lys)/(CrLpiLys), €
Veb—b = Vo — Viat, onde Vi € a tensdo nos terminais do banco de baterias. No modelo (10.7),
é possivel desprezar o efeito ressonante dos polos para frequéncias abaixo de w;y. A funcao

dindmica equivalente para os casos de baixa frequéncia é dada por

Tpa(5) 1 Ky

Vas(s)  (Lpp+Lpa)s s

(10.8)

A figura 10.2 apresenta a estratégia de controle empregada para a topologia em questao.
O controle do active front-end é orientado em tensao, similar & estratégia apresentada no
capitulo 4. O controle de fluxo de energia é obtido através da regulacao da tensao no
barramento CC, que determina as correntes de referéncia no retificador. A tensao da bateria
¢ determinada por uma malha externa nao linear, que define a corrente de referéncia. A
partir da corrente de referéncia que deve ser aplicada na bateria, um controlador linear para
corrente CC garante o rastreamento e convergéncia. A atual solucao é baseada nas solucgoes
classicas, onde o acoplamento entre o primeiro e segundo estagio de conversao é desprezado.

As correntes da rede s6 sao corrigidas quando a tensao do barramento é afetada.

No conversor CC-CC, a fim de simplificar o projeto de controle (nao inclusdo da compen-
sagao de amortecimento tal como nos trabalhos em (Gabe, 2013; Twining e Holmes, 2003;
Jiao e Lee, 2014; He et al., 2013)), a banda passante do sistema de controle do conversor
CC-CC empregando um controlador proporcional-integral K. (s) = Ky + Kio/s deve ser
abaixo da frequéncia de ressonancia do filtro LCL. Sendo assim, o filtro LCL deve ser pro-
jetado considerando aspectos do circuito (ondulagio, tamanho fisico, perdas, custos, etc.) e
de controle (limitagdo da banda passante do controlador dada por wjy). Em malha fechada,

0 sistema é entao
Tyt () _ Kiy(Kpas + Kiep)
It (s) 82+ KpaKys + Ki Ky

que pode ter seus polos arbitrariamente projetados, satisfazendo uma banda passante menor

= Gour(5) (10.9)

que wig-

Similarmente, para a corrente CA pode ser empregado um controlador proporcional-
integral K ,(s) = Kpea + Kica/s. Para a planta em (10.6), desprezando as perdas, o sistema
em malha fechada por ser simplificado como um sistema de primeira ordem dado por Ig/I; =
ay/(s+ay), onde oy = Koo/ L. A partir de oy se projeta a banda passante de rastreamento

de I, geralmente 5 a 10 vezes a frequéncia fundamental, se nenhum controlador ressonante
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adicional é utilizado. Isso garante uma qualidade harmonica aceitavel, e um bom desempenho
para transitorios (convergéncia em ¢ = 5/a,). O controle do fluxo de energia através da
regulacao de tensao do barramento CC considera outro controlador proporcional-integral
K..(s) = Kpee + Kice/s. Entao, considerando uma tensao de referéncia V) constante, para

disttrbios de tensdo AV,.(s) no barramento tem-se

Aly(s) Ay (Kpees + Kice)
— 10.1
AV,.(s) s(s + ay) (10.10)

onde Al,(s) é o distrbio de corrente. A equagao (10.10) para ay >> w >> Ko/ K. resulta
em AI;/AV,. = Kp.. Sendo assim, a fim de que os distarbios de tensdao no barramento CC
nao tenham impacto da qualidade harmonica da corrente de rede, K. deve ser pequeno.
Considerando o modelo do retificador como aquele apresentado em (4.45), e considerando
que V.. é geralmente muito maior em magnitude que I , fica evidente que o desempenho do
sistema é severamente afetado por disttrbios e ruidos de medicao na obtencao da tensao do

barramento CC.

Em termos préticos, tal resultado implica em um limite no tempo de convergéncia mi-
nimo alcanc¢avel no controle do barramento de tensao para préoximo a um quarto de segundo.
A fim de manter a tensao regulada (pequena varia¢do para mudangas no fluxo de energia), é
geralmente necessario empregar um maior capacitor, o que impacta nas dimensdes fisicas e
custos do produto. Sendo assim, fica aqui evidente a necessidade de uma estratégia de auxi-
lio da regulacao de tensao, sem aumento da sensibilidade a AV, a fim de nao comprometer

a qualidade na corrente de entrada. Tal solucao é apresentada na préxima se¢ao.

* Ve
qg1 qg2 g3 2 da "
& Zp

g3 +

+ Ve Job =
_|_-7 (_]T| 1 Vel T CJ
Figura 10.1: Circuito trifasico regenerativo para carga e descarga de baterias.

Upat

Qg3

n

O modelo do balanco de poténcia é obtido de forma similar ao apresentado no capitulo
4. Neste caso, a fim de simplificar 0 modelo equivalente (uma vez que a ordem do modelo

tem grande impacto na complexidade computacional do controle preditivo), a energia das
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Figura 10.2: Esquema de controle para o circuito active front-end e conversor CC-

CC.

impedancias de filtro é desprezada, uma vez que tem relativamente pouco impacto dada as

constantes de tempo no modelo de fluxo de energia. A equacao do balanco de poténcia é

dada por
3 : dvee(t)  vE(t)
gegd(t)@gd(t) =C dt( ) + REC) + it () Ut (£) (10.11)

Na obtenc¢ao do modelo linear, sdo consideradas as perturbacoes: i4q(t) = L0 + Aiga(t),
Vee(t) = Veeo + Avee(t) € tpar(t) = Iparo + Adpe (). O modelo linear é entdo dado por

3RccEgd R‘/bat

BVeel®) = 0 (CRees + 1) 1) ™ V(O 7 1) )
Aly(s) (10.12)
= |:Gw(8) Gcb(S)] AT ( )

Tal modelo pode ser estendido para o caso de conversao multiportas. Para N portas contro-
ladas (N circuitos de derivagao, incluindo conversor CC-CC e banco de baterias), utilizando

(10.9), obtém-se que

N
3RccEv d R‘/bat
AV..(s) = J Grar(8) I 10.13
(5) AVio(CRees + 1 ; AViro(CRops +1) (5) Loar () (10.13)

s A , .~
onde Iy, . € a corrente de referéncia para o modulo k. Este pode, por superposicao, adotar
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Zszl I,fat’k(s) = I} ,,(8), resultando em

3RCCEd R‘/bat
A = g 1 — Grat(8) 1}
Vel = (O lrees = 1)) T A (O 1) o) )
Lo Aly(s) (10.14)

= |:Gz‘c(3) Gcb(s)} 0 G| | 12 (5)

O modelo de perturba¢ao na corrente da bateria é obtido considerando (10.7), e as
perturbagoes v (t) = Vieo + Avee(t), map(t) = Mo + Amep(t), ipat(t) = Ipato + Aipar(t)

e iy, (t) = It + Aif,(t), onde m é o sinal de modulagdo. Considerando que V(s) =

Ku(s)/Vee(s), obtém-se que

KuMyeos
AV
s% + Kpa Kus + K Ky ) (10.15)
= Ghar(8) A5y (8) + Graro(s)AVee(s)

AIbat(5> = Gbat(S)AIgat(S) +

A partir dos modelos de perturbacao desenvolvidos é possivel projetar os controladores
Keo(s), Kea(s) e Kap(s). A fim de projetar uma acio de controle feedforward, Iy é determi-
nado nao somente pelo controlador K..(s), mas também por um sinal Uys(s). Sendo assim,

expandindo (10.14) com (10.15), tem-se que o modelo de distirbios ¢ dado por

AVee(s)
K..(s) 0 1
AVece(5) = |Gie(s) 555 Gals) I (5) (10.16)
Gbatv (3) Gbat (S) 0

I Uyr(s)

A figura 10.3 apresenta a malha de realimentacao segundo o modelo (10.16). Nesta fica
evidente o acoplamento entre as malhas no desempenho da regulacao de tensao. A fim de
suavizar os transitorios, na proxima segdo é proposta uma solu¢do de projeto para Upy(s)
que garanta a minima variacdo de AV,.(s) para qualquer mudanca de I;,(s). Como a, é
geralmente muito maior que a banda passante dos outros termos do controle, a aproximacao
ay/(s + ay) =~ 1 é, na maior parte das vezes, razoavel. Para este caso, obtém-se de 10.16 o
seguinte modelo em malha fechada:

_ Gic(8)Uss(s) + Grar(5)Geb(5) Lo (5)
I (ch<s>Gic(5) + Gbatv(s)Gcb(5>>

AV(s) = Gp(s)Uss(s) + Crals) () (10.17)
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Figura 10.3: Malha realimentada do controle de fluxo de energia considerando aco-
plamentos entre primeiro e segundo estagio de conversao.

10.3 Estratégia de Geracao da Acao Feed-Forward An-
tecipativa

No projeto da acao preditiva 6tima, o sistema é modelado em tempo discreto a fim de
simplificar a realizacao digital da solucao. Como geralmente o ponto de operacao nao é
conhecido, a fungao custo é definida em termos de incrementos (variagoes) da acao de con-
trole. Sendo assim, para um modelo discreto estritamente proprio, descrito por X,,[n+ 1] =
A Xpn] + Bn]Uylk] e Y(n) = Chap,[n], onde X,,[n] € R™, Uy,[n] € R™2 e Yy, [n] € ™

tal que n,my, my, mg € N (outras dimensdes derivadas conforme a consisténcia), é obtido o

modelo estendido

AXp[n+ 1] Ay 07 L AX 0+ 1] B,
= + AU, [n]
Yiu[n + 1] C,, Imsxms Yiun + 1] C,, B,
- (10.18)
AX,,[n]
Yiu[n] = |gmsxmi  pmaxms
Yy [n]

onde AX,, = X,,[n] — X,,[n — 1]. Na literatura (10.18) é também conhecido como modelo
em espaco de estados com integrador integrado (Wang, 2009), e pode ser representado por
Xe[n + 1] = Ac X [n| + B.AUp[n| e Yiu[n] = Celn]Xc[n]. Tsto é de interesse na aplicagao
uma vez que o ponto de operagao é geralmente incerto. A predicao para um horizonte N, é

obtida como

Yy = FNXe[n] + dNAUN (10.19)
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onde ~ _
C. A,
C.A?
Fy = (10.20)
C AN
C.B. 0 0
CeAeBe CeBe 0
Oy = (10.21)

c.AMB, c. A 'B, ... C.B,

Para um dado ponto de referéncia dentro do horizonte de predicao, o argumento da fun-

¢ao de custo consiste no vetor AUy, tal que o erro entre as saidas e o vetor de referéncia seja
. . . . ~ . T

minimizado. Assumindo um vetor de referéncia Ry = | n] rn+1] ... rn+ N[ 2

funcao custo é dada por
J=(Rny —YN)"(Ry — Yn) + AULR, AUy (10.22)

onde R, € RY»*N» & uma matriz diagonal definida positiva empregada para ponderar a acao
de controle. Maiores elementos em R, implicam em maior custo J para um dado AUy.
Logo, a solucao otima tende a uma menor variacao da acao de controle quanto maior for

R,. A solugao otima para (10.22) (faz-se dJ/dAUy = 0) é

AUy = (L &y + R,) ' OL(Ry — FnX[n)) (10.23)

Para aplicagdes embarcadas, o processamento de (10.23) é de alto custo. Felizmente, se
®y e R, forem constantes na operacao em tempo real, é possivel armazenar apenas a solugao
de (P4 Py + R,)~'. Entretanto, esta solu¢io ¢ uma matriz N, x N,, e um niimero razoavel
de multiplicagoes é ainda necessario. Na aplicacao em questao, dado que a maior parte dos
controladores de corrente internos operam sincronos a modulacao, que é geralmente na casa
de dezenas de kHz, para o periodo de convergéncia nas malhas de controle de fluxo de energia

(como discutido na segao anterior, maior que um quarto de segundo), implica que N, é na
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ordem de 103. Estes requisitos tornam a aplicacao do controle preditivo proibitiva, e uma

representacao alternativa do problema de controle é necessaria.

O uso de redes de Laguerre é uma alternativa para decomposicao dos sinais do sistema
em um conjunto de bases ortogonais, que tem sido explorado nos problemas de modelagem,
devido as propriedades de decaimento exponencial. As redes de Laguerre constituem um

sistema autonomo com L[n] € R determinado por

Lin] = AjL[n + 1] (10.24)
onde

_ a 0 0 0 0_
By 0 0 0 .. 0
—f B 0 0 .0
A= ai By —auf Bi 0 o 0
—a}f o2 B -y 157 .. 0
(DN 26 ()N TG ()N TG (DM TR e

(10.25)

onde B = (1 — a}). Alternativamente, o modelo (10.24) pode ser representado como uma

rede recursiva, dada por

- -

Li[z] = Z,f_l[z]?lz_1 (10.26)
com
v
T
Para L[n] = [ll[n] lln] .. Ly, [n]l , a ortogonalidade garante que
ili[n]lj[n] =0 fori#j (10.28)
n=0
ili[n]lj[n] =1fori=j (10.29)

n=0
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T
Especificamente quando «; = 0, tem-se que L[n] = [5[71] Sn—1] ... dn—N]| - Sendo

assim, a solugdo do MPC em (10.23) é um caso particular da formulagdo com as redes de

Laguerre. Um sistema G(z) pode ser representado como
gln] = {61 Ccy ... CNJ Lin] = L[n]TW (10.30)
onde g[n] é sua resposta ao impulso e ¢; = >~ g[n]l;[n].

Para o controle preditivo, a a¢do de controle no modelo (10.18) pode ser formulada
tal como (10.30) resultando AU,,[n] = L[n]Tn. Consequentemente, o problema do controle

preditivo em (10.22) pode ser escrita como

J = (Ry — (FxXc[n] + ®5An))" (Ry — (FyXe[n] + @5 An)) +n" Ry (10.31)
onde
C.B.L[0]”
C.AB.LT + C.B.L[0]”
L = (10.32)

C. AN B,LIN, — 17 + C.AY" ' B,LIN, — 2]" + ... + C.B.L[0]"

e a solucao equivalente a (10.23) torna-se

n=((®%) ®§ + Ry) (X)) (Ry — FxX[n)) (10.33)

Para a aplicacao em questao, o modelo de cancelamento de perturbacao antecipativa
emprega (10.17), derivado na se¢ao anterior. O desenvolvimento da solu¢do emprega a
malha apresentada na figura 10.4. A partir da andlise, verifica-se que o vetor de referéncia
Ry em (10.31) nao é disponivel, e deve ser estimado a partir do par {Fy, ®x} ou {Fy, ®% 1.
Como as referéncias nao sao obtidas a partir de bases de Laguerre, o primeiro par com uma
matriz de interpolac¢do pode ser aplicado (normalmente isto é realistico uma vez que o sinal

I*

e Dode ser decimado na estratégia de controle). Sendo assim,

BNiGpale) = FNIG X el T PNl I Alyay (10.34)

onde o subindice N|G f2[2] implica no sistema descrito em (10.19) usando as matrizes { Ao, B2, Cra}

no lugar de {A,,, By, Cp,} em (10.18), as quais podem ser obtidas de (10.17) considerando

(1-=21Hz {L—l {GL(S)}

S

} == CfQ(AfQZ — I)_leQ (1035)

t—nTy
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Iy € a matriz de interpolacao e

- 1T
Iljatt(TSNM) - [l;katt(o)

N I;att(zTSNM> - Iljatt(TSNM)

Al = (10.36)

[Ifatt(TS(Np - 1)) - Igatt(TS(Np —-1- NM))

onde Njy; € R é a decimagao no sinal de referéncia. Para uma interpolagao linear, I, é dada

pOI' ~ _
Ip Io 0 0 .. 0 0
0 Ip Ie 0 ... 0 0
=10 0 Ip Io .. 0 0 (10.37)
0 0 0 0 .. 1Ip Io

onde o par de vetores {Ip, [c} € RN contém elementos decrescentes e crescentes, na faixa
de 0al (If = [1/NM 2/Nus ... 1} e If) = {(NM —1)/Ny (N —2)/Nys ... 0])-
Importante notar que ®yg,,;)Ip pode ser calculado off-line, reduzindo as dimensoes da
matriz resultante a ser multiplicada por A} ,,. Na presente solucao, a variagao da referéncia
Iy ., é realizada em um instante cujo ponto de equilibrio foi previamente alcancado AX,, =

0. Considerando que em (10.17), |Gf1(jw)|‘ = |Gp(jw)| = 0, (10.34) pode ser

w—0

. . w—0
simplificado como

BNjaplz) = PNl In Al (10.38)
Finalmente, o par {Fy, ®%} pode ser obtido usando {41, By, Cf1}, resultando em
YNniGn = Pnien I AU (10.39)

onde Yyig,[z] + BNiGal] = AVeeNiGpalz- O problema de otimizagao é derivado com os
modelos obtidos, tal como (10.31), resultando na soluc¢ao (10.33), que pode ser reescrita

3

para o caso particular como

n= {((@JLV|Gf1[Z])T(I’JLV|Gf1[Z] + Rn)_l(‘I’JL\qcfl[z])T@N\Gfg[z}]M}Afgatt = FGfl[z]vcfﬂz]AIl;katt
(10.40)
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onde ', 21,6402 € RNXNo/Nm 6 yma matriz que pode ser calculada off-line, dado que os
parametros de modelo, intervalo de horizonte, decimacgao da referéncia e a matriz de pesos

R, permanecam constantes durante a operagao do conversor.

Fica entdo evidente a simplificagdo do problema, uma vez que o calculo em (10.40) é
aplicavel no processamento embarcado em tempo real. Conforme a discussao apresentada,
controladores em conversores PWM operam geralmente na faixa de dezenas de kHz. Para
um controle em 10kHz, dada a topologia apresentada operando em média poténcia, um
horizonte de predicao condizente é proximo a meio segundo, o que implica 5 10® amostras,
e matrizes no problema original de dimensao 5 10® x 5 10%. Dada a dinamica exponencial
das malhas de realimentacao lineares, é possivel obter uma aproximacao razoavel de modelos
com pouco mais de 10 bases de Laguerre. Adicionalmente, considerando que uma decimacao
com Ny = 100 para I}, (amostragem de 10 ms) resulta em uma matriz I'g,, () q,,-) cOm
dimensao 10 x 50. A reducao do nimero de operacoes necessarias na implementacao do

controle preditivo para estes dados hipotéticos esta na ordem de 100 mil vezes.

Uyy
» FE-MPC | G p (5) @T: G2 (s) eIy

AVee

Figura 10.4: Modelo dinamico das realimentagoes lineares no conversor, o qual é
empregado no desenvolvimento da agao preditiva 6tima.

10.4 Resultados da Proposta de Controle com Acao An-
tecipativa Proposta

Esta secao apresenta a andlise numérica assim como os resultados de uma implementacao da
presente proposta de controle. Para o estudo dos resultados experimentais, foi empregado
um prototipo de 1kVA desenvolvido em laboratério. A anélise consiste na variacao do fluxo
de energia, entre os modos de carga e descarga (regeneragao) do banco de baterias. Os

parametro do circuito do protétipo sao apresentados na tabela 10.1.
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Tabela 10.1: Parametros do conversor regenerativo de dois estagios (figura 10.1).

Grid Phase Voltage 110V RM S
DC Bus Voltage 350V RM S
Line Inductor (L) 1mH
Filter Inductor(Ly) 4mH
DC-DC Inductor Filter (L) 4mH
DC-DC Inductor Filter (L) 2mH
DC-DC Capacitance Filter (Cy) 1uF
DC Bus Capacitance (C) 2.2mF

10.4.1 Resultados Numéricos

A partir dos parametro do conversor para o qual o projeto se destina, apresentados na tabela
10.1, é possivel desenvolver os controladores lineares apresentados na figura 10.2. A projeto
do conversor CC-CC releva as questoes anteriormente observadas, e os polos do controle
linear em malha fechada (ver (10.9)) sdo projetados para uma convergéncia proxima a 50

milissegundos. A resposta do sistema é apresentada na figura 10.5.
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Figura 10.5: Resposta da malha de controle de corrente do conversor CC-CC. Ver-
melho pontilhado é a corrente i;,;. Amarelo é corrente de referéncia

-
Yhat

O projeto da agao antecipativa empregando (10.33) requer, além dos modelos, para-
metros referentes ao horizonte de predicao, decimacao de referéncia e sintonia da rede de

Laguerre. Para estes sao empregados os parametros descritos na tabela 10.2. Para isto

deve-se considerar que a frequéncia de amostragem para discretizacao dos controladores é
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Tabela 10.2: Parametros do controle antecipativo empregados para implementar

(10.33).
N, 510
Ny 50
o 0.9985
N, 15
T, 104

10kHz. Em adicao, é determinado que o periodo do evento de variacao da referéncia é 100
milissegundos. Tais parametros empregados nesta anélise numérica sao também os utilizados

nos resultados experimentais da proxima secao.

No projeto do conversor de dois estagios, foi considerado que as perdas de conversao sao
proximas a 80W (isto determina R.. no modelo (10.12)). A figura 10.6 apresenta os resultados
do sinal negativo da perturbacao de saida e o da contra-perturbagao de saida (derivados da
figura 10.4, onde perturbagdo é a saida de Gyq(s), e contra-perturbagio, Gy (s), tal que
a soma resulta AV..(s)). A agdo antecipativa é derivado apenas para o modelo nominal,
com perdas de 80W. Apesar disto, pode-se ver que o erro entre a perturbacao e contra-
perturbacao é pequeno para os trés casos. Sendo assim, estima-se que a sensibilidade em

relacao a R.. é pequena para a faixa de projeto.

A partir da figura 10.6 é possivel verificar que o sinal feedforward sintetizado com as
bases de Laguerre apresenta oscilacoes ao final do periodo!. A fim de reduzir esse efeito é
possivel realizar algum tipo de filtragem ou técnica de janelamento em AUjy. Este trabalho
emprega o uso da janela AUy = p[n]L[n]'n onde p[n] = 1 para 0 < n < Ny (N; < N,),
e p[n] = (1 —2n)N,/(N, — Ny) para Ny < n < N,. Esta janela tem ganho unitario de 0
a Ny, e uma rampa com amplitude igual a um em Ny e zero em N,. Apesar do possivel
erro estatico incorporado (nao significativo), é importante notar que, de acordo com a se¢ao

anterior, Gf1(s) e Gya2(s) tem um zero na origem, sendo que o ponto de operacao alcangado

!Similar efeito é descrito na analise de Fourier, conhecido como fenémeno de Gibbs, onde oscilacdes ocorre
préximos as descontinuidades
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Linear Simulation (Losses=20W)
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Figura 10.6: Compensacao antecipativa considerando variacdes de R.. Azul é a

acao antecipativa uss. Vermelho pontilhado é o negativo do distirbio
de saida (tensao no barramento CC). Amarelo é o contra-distirbio de

saida (tensdo no barramento CC).

pela agao integradora dos controladores lineares.

10.4.2 Resultados Experimentais

FeedFoward Action FeedFoward Action

FeedFoward Action

Os resultados foram obtidos empregando um prototipo de 1kVA desenvolvido em labora-

torio, cujas as especificacoes sao apresentadas na tabela 10.1. O circuito, contém solugoes

similares aquele apresentado no anexo I. Entretanto, aqui é empregado um DSP da Texas

Instruments™, modelo TMS320F28335, operando em 150Mhz, com aquisicio em 10Khz. A

frequéncia de comutagao do active front-end é 10kHz, e do conversor CC-CC do segundo

estagio, 50kHz (a frequéncia é maior a fim de reduzir a ondulagdo de corrente nas bate-

rias). O sistema de aquisi¢do é desenvolvido a partir de sensores de efeito Hall. O banco

de baterias opera com 6 baterias em série, cada uma com tensao terminal nominal de 12V,

resultando em um barramento com 60V. Maiores detalhes sobre a realizacao fisica do sistema
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sao encontrados em (Ketzer et al., 2016a).

O programa em tempo real, similar as solugoes anteriores, consiste em uma interrupgao
periodica do sistema de aquisicao que calcula a rotina de controle. Adicionalmente, algo-
ritmos de comunicacao e geracao de referéncias sao processados de forma assincrona com
menor prioridade de execucao. As referéncias de corrente na bateria sao geradas e monito-
ras através de um computador, com uma interface serial ao DSP. A partir do comando de
mudanca de referéncias, as rotinas assincronas calculam (10.40) com menor prioridade, cujo
tempo de termino nao é tao critico. Quando 7 é determinado, a rotina para sintese do sinal
feed-foward ¢é habilitada. Usando as bases calculadas, somente a rede de Laguerre necessita
ser processada em tempo real (veja 10.24). Como é definido um horizonte de predigao de
0.5s, sendo a acao 0.1s antes da variacao de referéncia de ip,, contadores sao inicializados
em sincronia com o inicio da execucao da acao. Um evento é gerado para as mudancas de

referéncias quando o periodo de 0.1s é alcangado, redefinindo o fluxo de carga.

A figura 10.7 apresenta a operagao estacionaria das correntes de entrada durante uma
condigao de carga nas baterias. A figura 10.8 apresenta similares condigoes de medi¢ao para
a condicao de descarga, o que corresponde a operacao regenerativa. O fator de poténcia
do active front-end é na faixa de 0.997, com a distor¢ao harmonica das correntes na faixa
de 2.4%, e das tensoes, de 2%. As andlises harmonicas das correntes e tensoes de rede
sao apresentadas nas figuras 10.9 e 10.10. Tal como pode ser visto nos resultados, a 52
harmonica, presente na tensao e corrente, corresponde a pouco menos de 2%, sendo as demais
componentes menores que 1% tanto na tensao como na corrente. Tal conversor cumpre os
requisitos de distor¢ao harmonica no acoplamento sem a necessidade dos compensadores
ressonantes dos capitulos anteriores, e portanto, tal solucao nao é necessaria no presente

cenario.

Asfiguras 10.11 e 10.12 apresentam os transitorios de carga para descarga e descarga para
carga, respectivamente, considerando o conversor operando sem a a¢ao antecipativa (tal como
descrito na figura 10.2). O procedimento de transi¢ao de carga para descarga apresenta uma
sobre tensao, uma vez que por um curto espaco de tempo apés a transicao, o fluxo positivo
do active front-end e da bateria somam-se, aumentando a tensao até que os reguladores
da corrente de rede convirjam para um novo ponto de operacao. Semelhantemente, os

fluxos negativos somam-se no caso da transicao de descarga para carga, provocando um
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Figura 10.7: Correntes da rede com conversor operando em modo de carga.
Verde/Amarelo/Roxo sao as correntes de rede i, (5A/Divisdo). Ver-
melho é a tensao da rede (200V/Divisao).
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Figura 10.8: Correntes da rede com conversor operando em modo de descarga (ope-
racdo regenerativa). Verde/Amarelo/Roxo sdo as correntes de rede i,
(5A /Divisdo). Vermelho é a tensao da rede (200V/Divisdo).
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Figura 10.9: Analise harmonica das correntes de rede na operacao do active front-
end. THD é 2.4%.

afundamento de tensdo. Em ambos os casos, a variacao detectada é proxima a 9.2% a tensdo

nominal do barramento CC.

As figuras 10.13 e 10.14 apresentam os resultados de transitorio de carga e descarga,
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Figura 10.10: Anélise harmonica das tensoes de rede na operacao do active front-
end. THD é 2%.
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Figura 10.11: Analise do transitério de fluxo (carga para descarga) do circuito
sem a acao antecipativa de controle.  Verde é a corrente de
rede i, (10A/Divisdo). Amarelo é a corrente no banco de bate-
rias ip; (10A/Divisdo). Roxo é a tensao do barramento CC v,
(20V/Divisao). Vermelho ¢ a tensao da rede (200V/Divisdo).

semelhante aos anteriores, com a acao antecipativa de controle. Nos dois procedimentos,
pode-se verificar uma mudanga da corrente de rede, e na tensao do barramento CC, antes
da variacao de i, 0 que é efeito da agao preditiva. A variacao do barramento CC é entao
reduzida, ocorrendo um afundamento antes da sobretensao, e uma sobretencao antes do
afundamento, em cada caso. Os resultados de variagdo méxima e minima de tensao nos dois
cenarios ¢ proxima a 2.8%, o que implica em uma reducdo na faixa de 70% da variagao de
tensao do barramento. Esta redugao na variacao de tensdo para menos de 1/3 demonstra

quantitativamente de maneira concisa a vantagem da solucao proposta.
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Figura 10.12: Analise do transitorio de fluxo (descarga para carga) do circuito
sem a acao antecipativa de controle. Verde é a corrente de
rede i, (10A/Divisdo). Amarelo é a corrente no banco de bate-

rias ip; (10A/Divisdo). Roxo é a tensao do barramento CC v,
(20V/Divisao). Vermelho é a tensao da rede (200V/Divisao).
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Figura 10.13: Andlise do transitorio de fluxo (carga para descarga) do cir-
cuito com acao antecipativa de controle. Verde é a corrente de
rede i, (10A/Divisdo). Amarelo é a corrente no banco de bate-
rias ip; (10A/Divisdo). Roxo é a tensdo do barramento CC v,
(20V /Divisao). Vermelho é a tensdo da rede (200V/Divisdo).

10.5 Conclusoes

Este capitulo apresenta uma solugao de controle aplicada a circuitos de gerenciamento de
energia com baterias. Para tal funcao, ¢ empregado um conversor de dois estagios, compreen-
dendo um active front-end trifasico, modulador por largura de pulso, e um conversor CC-CC
com um filtro LCL. Tal topologia tem como vantagens uma fécil escalabilidade, através da
expansao explorada no conceito de conversores multiportas, e modularidade das solucoes em

cada CC-CC, que podem ser projetados para diferentes requerimentos.
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Figura 10.14: Andlise do transitorio de fluxo (descarga para carga) do cir-
cuito com acao antecipativa de controle. Verde é a corrente de
rede i, (10A/Divisdo). Amarelo é a corrente no banco de bate-
rias ip; (10A/Divisdo). Roxo é a tensao do barramento CC v,
(20V/Divisao). Vermelho é a tensao da rede (200V/Divisao).

Este trabalho aborda os problemas referentes a integracao do sistema, onde foi verifi-
cado que o acoplamento entre o primeiro e segundo estagio dificulta o dimensionamento do
elemento de acumulacao de energia no primeiro estagio. Apos uma detalhada modelagem
das malhas de controle e estudo de requisitos das mesmas para uma operacao satisfatoria
nos miltiplos pontos do circuito, este trabalho introduz a solucao feedforward com acao
atencipativa. Dado o fato que as referéncias de fluxo de energia sao conhecidas com ra-
zoavel antecedéncia, é possivel empregar um horizonte de predicao que compreende todo o

transitorio do fluxo de energia.

Sao raras as aplicagoes em eletronica de poténcia onde se encontram um controle pre-
ditivo com o horizonte de predicao proposto, o que se deve a dificuldade da implementacao
em sistemas embarcados em tempo real. Este trabalho torna esta implementacao possivel
através da otimizacao do algoritmo MPC tradicional. Esta otimizacao é realizada através
do uso de redes de Laguerre na modelagem e formulacao do problema de otimizacao. Para
dados tipicos do sistema, o nimero de operacoes no processamento da solucao apresentada

sao na ordem de 100 mil vezes menores que o caso tradicional.

Considerando um prototipo de 1kVA, analises numeéricas e resultados experimentais obti-
dos em laboratorio foram desenvolvidos, abrangendo resultados estacionarios e transitorios.
Para verificacdo do impacto na variagao do fluxo, os transitérios consistem em mudancgas

de operacdo para carga e descarga (regenerativa) do circuito. A partir da andlise destes
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ultimos, foi possivel concluir que para os testes nos cenarios desenvolvidos resultam em uma
reducao de 70% na amplitude maxima das perturbacoes de tensao no barramento CC. Os
resultados demonstram que o conversor opera de forma estavel e com significativa melhoria

de desempenho.
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Esta tese de doutorado apresentou contribuigoes realizadas no projeto de controladores PWM
para compensadores estaticos considerando a reducao do niimero de sensores nos circuitos de
realimentacao. No primeiro e segundo capitulo foi apresentada a motivagao, dada a relevancia
do assunto em estudo, os objetivos, e a revisao bibliografica das solucoes de controladores
existentes. A partir do estudo da literatura, ficou clara a necessidade do desenvolvimento
de uma série de estudos visando a reducao de niimero de sensores que simultaneamente
faca consideragoes a robustez do sistema em malha fechada. Dada a tendéncia no uso
da compensacao seletiva, que possibilita maior flexibilidade no projeto do circuito, o uso
de técnicas de sintonia Otima empregando as normas H,/H,, sdo interessantes a fim de
simplificar a sintonia dos controladores. Isto é relevante devido a dificuldade da analise de
sistemas com dinamica de ordem elevada, assim como da existéncia de um grande ntimero

de parametros nas malhas de realimentacao.

Na primeira parte da tese, correspondente aos capitulos 3 a 6, foi apresentado o con-
trole robusto adaptativo por modelo de referéncia, e sua aplicacao no filtro ativo paralelo.
O capitulo 3 detalha as anélises de convergéncia e estabilidade do controle adaptativo por
modelo de referéncia, assim como descreve a extensao a partir de um controle robusto 6timo
Hy/H. Tal solugao tedrica resultante tem alto potencial em aplicagdes nao somente de
filtros ativos, mas em diversos cenarios onde um rastreamento de componentes senoidais ro-
busto adaptativo é desejado. No capitulo 4 foi apresentado a descricao do controle sensorless

baseado no conceito do fluxo virtual, aplicado em filtros ativos paralelos. No mesmo capi-

249
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tulo, dada a necessidade da realizacao do estimador de fluxo virtual, assim como a da malha
de miltiplos compensadores quase-ressonantes, foi realizada uma anélise de discretizacao do
filtro quase-ressonante, resultando da anédlise que a forma obtida através da transformacao
de Tustin com pre-warping era aquela mais adequada. Também, na proposta foi considerado
o esquema de adaptacao em frequéncia destes filtros, apresentando a realizacao final a ser

utilizada na maior parte dos casos.

No capitulo 5 também foi apresentada a analise e proposta de um controlador de fluxo
de energia que nao requer sensores de tensao no barramento CC. Os experimentos mostra-
ram resultados positivos, considerando a compensagao de um retificador a diodos (6 pulsos),
reduzindo as componentes compensadas para menos de 2% em relacao a fundamental. No
capitulo 6 foi apresentado um controle sensorless baseados nos mesmos conceitos do fluxo
virtual, mas aplicado ao filtro universal monoféasico. Devido as diferencas de topologia,
sendo neste ultimo caso dois conversores (eletricamente acoplados), foi proposto um novo
algoritmo de sincronizagao, assim como de controle sensorless do barramento CC. Devido a
complexidade da dinamica acoplada, apenas um controlador de ganhos fixos foi considerado
no projeto, porém significativamente menos conservativo que no caso do filtro paralelo, se
aproveitando da flexibilidade da sintese o6tima H,/H,, para especificagdo de multiplos cri-
térios de otimizagao. Os resultados experimentais, considerando como carga nao-linear um
retificador a diodos, foram positivos, sendo a reducao das distor¢oes na corrente de rede e
na tensao de carga significativos. Em ambos os casos, do filtro ativo paralelo e universal, foi
demonstrado que o sistema operava de forma estavel considerando variacoes de carga. No
filtro universal também foi verificada a capacidade de rejeicao dos afundamentos de tensao

da rede, na tensao da carga.

A segunda parte da tese, correspondente aos capitulos 7 a 8, apresentou os controladores
com modulagao de corrente e tensao, denominados como Voltage-Current Shaping. No pri-
meiro momento é apresentada a implementacao do filtro paralelo, onde é discutido o impacto
da realimentacao com wave-shaping na propagacao de componentes harmonicos de tensao
e corrente no circuito. A partir desta discussao fica evidente a necessidade de aplicacao
de malhas adicionais para rastreamento de harmonicos, cuja solugao proposta para os con-
troladores orientados em fluxo virtual é adotada: uma malha de multiplos compensadores

quase-ressonantes. Também é discutido como a impedancia reativa pode ser implementada,
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considerando seu impacto seletivo na frequéncia fundamental. Tal realizacao é mais robusta
que a convencional, e apresenta menor erro na compensacao. Devido a dinamica nao-linear e
incerta, é proposto um controlador 6timo Hs/H.,, considerando as incertezas de um modelo

linearizado do fluxo de poténcia.

No capitulo 8 é apresentada a generalizacao dos conceitos introduzidos no capitulo 7,
mostrando que estes podem ser empregados na sintese modular de sistemas de configuracao
arbitraria. Tal resultado é significativo, considerando que algumas delas possuem caracte-
risticas sensorless. A discussao foi iniciada através da exploracao da simetria da medicao
de 1 ponto, e controle de 1 fonte, de tensao ou de corrente. Em seguida sao demonstradas
algumas solugdes possiveis para topologias com fontes compostas (especificamente o filtro
universal). Com base nestas discussdes, no mesmo capitulo é detalhada uma implementagao
realizada para um filtro universal monofésico, seguindo as mesmas justificativas dos resulta-
dos do capitulo 6. Esta solugao permite explorar um cenério composto de dois conversores,
assimilando os problemas em relacdo ao projeto com apenas uma fase disponivel. Ambos
os estudos do filtro ativo paralelo e universal apresentam resultados experimentais validos,
com capacidade de compensacao seletiva semelhante aqueles dos controladores orientados

em tensao.

A terceira parte da tese, composto pelos capitulos 9 e 10, apresenta contribuicoes na in-
tegracao de sistemas, considerando as discussoes das partes 1 e 2. No capitulo 9 a integracao
é obtida através de uma proposta de realizacao microeletronica nao-microprocessada. No
primeiro instante é abordada uma revisao bibliografica sobre projeto de circuitos integrados
controladores PWM. A partir do estudo do estado da arte, fica evidente a necessidade de
estudos na realizacao de compensadores quase-ressonantes. A partir desta premissa, sao
verificados os limites de realizacao com filtros continuos e discretos, convergindo para uma
proposta de realizacao de circuito a capacitor chaveado. Considerando uma tecnologia para
projeto analogico-misturado da IBM, o circuito proposto é projetado. A partir da verifi-
cacao numéricas, considerando os corners do processo de fabricagao, foi possivel verificar o

funcionamento do circuito, com baixa poténcia e area de projeto. Tal solucao oferece grande

potencial na integragao de controladores PWM com capacidade de rastreamento harmonico.

O capitulo 10 apresenta um circuito de gerenciamento de energia, e discute o problema de

controle do fluxo de energia, dado o acoplamento entre dois estagios do processo de conversao.



Conclusoes Finais 252

A escolha da topologia motivada por modularidade, capacidade de extensao, quantidade de
elementos (e consequentemente custos e manutencdo), e desempenho, tornam sua escolha
entre as mais apropriadas para o problema de carga e descarga bidirecional em circuitos de
baterias, considerando um alto fator de poténcia na rede. Entretanto, a escolha da topologia
nao é necessariamente a mais atrativa sob vista do controle. O problema do acoplamento no
circuito em questao, além de ter impacto na qualidade de onda da entrada, tem capacidade
de afetar a estabilidade do conversor. Dada a dinamica lenta da bateria, geralmente existe
um conhecimento com relativa antecedéncia das variagoes das referéncias. Sendo assim, foi
proposto um algoritmo para geracao de uma agao de controle antecipativa, gerada a partir
das entradas futuras. Uma vez que a dinamica do fluxo de energia é significativamente menor
que aquela do circuito CA, o tempo de predicao é geralmente grande, e uma aproximacao
classica de controle preditivo resultaria em um alto esfor¢co computacional. Sendo assim, foi
apresentada uma solugao para a reducao de ordem do algoritmo, tornando sua execugao em
tempo real aceitavel. Além da minimizacao dos distirbios, esta solu¢ao também contribui
para uma maior integracao, com maior densidade de poténcia do sistema, uma vez que o
capacitor pode ser reduzido!. Resultados de simulacdo numérica e experimentos a partir de
um prototipo de laboratério, comparando a malha linear classica com o controle preditivo,

validam as melhorias em termos de mitigacao das perturbacgoes deste tltimo.

De forma geral, as contribuicoes realizadas apresentaram resultados satisfatérios nas
simulacoes numéricas e experimentos, resolvendo as limitagoes em relacao aos trabalhos re-
ferenciados na revisao bibliografica. Considerando os dados obtidos e discutidos, os objetivos
apresentados na introducao deste trabalho, foram alcancados. Com finalidade de sintese, sao

enumeradas as contribuicoes como segue:

1. Revisao bibliografica e discussoes sobre controladores existentes na literatura de filtros
ativos, assim como uma revisao da teoria controle robusto e adaptativo com potencial

aplicacao.

2. Revisao bibliogréfica e discussoes sobre a realizagao eletronica dos controladores, con-

!Entre as restricdes de controle, o capacitor tem efeito na variacio da tensdo no barramento CC quando
hé& variacoes do fluxo. Uma vez que os ganhos de realimentagao da malha de tensao sao limitados pelo ruido,
o projeto classico fica restrito em escolher o tamanho do capacitor em fun¢do do desempenho de controle.
Para maiores perturbagoes, um capacitor maior é necessario. O controle proposto relaxa estas restrigoes,
uma vez que € possivel minimizar as variagoes de tensao no barramento, sem entretanto recorrer ao aumento
no ganho de realimentagao.



Conclusoes Finais 253

10.

11.

12.

13.

siderando a sintese digital e anal6gico-misturado.

Revisao bibliografica e discussoes sobre circuitos de gerenciamento de energia com

baterias.
Algoritmo de sincronizagao usando uma topologia AF-PLL sem sensores de tensao CA.

Estudo de discretizacao de compensadores quase-ressonantes, com solucao digital mi-
nima de dois estados, otimizado em escalonamento de sinais, em adicao ao esquema

para adaptacao em frequéncia.

Solucao de controle com fluxo virtual para filtros ativos paralelos, sem sensores de

corrente na carga e tensao de rede.

Solucao de controle com fluxo virtual para filtros ativos universais, sem sensores de

corrente na carga.
Controle de barramento CC sem sensores de tensao para filtros paralelos e universais.

Ambas as solugoes dos itens 3 e 4 operando em conjunto com o esquema de eliminagao
do sensor de tensao do barramento CC, resultado em um circuito operacional com
apenas um ponto de medigao para o filtro paralelo (corrente de rede), e dois pontos de

medigdo para o filtro universal (corrente de rede e tensao na carga)?.

Projeto baseado na teoria de controle Hs/H,., para miultiplos compensadores quase-

ressonantes.

Proposta de controle robusto adaptativo em malha fechada para sistemas com incer-

tezas nao-estruturadas®.

Anaélise de convergéncia de um controle RMRAC com muiltiplos modos ressonantes

sujeito a perturbagoes senoidais.

Projeto de uma soluc¢ao de controle Hy/H,, com extensao robusta adaptativa em uma

solucao de controle sensorless aplicado a filtros ativos paralelos

2Como desejado, estes sio especificamente as saidas do processo. Portanto, se trata de uma configuracio
minima 6tima de sensores, nao sendo desejada a inclusao ou eliminacgao.

30 controle é também denominado Closed-Loop Robust Model Adaptive Control, o que ndo deve ser
confundido com as contribui¢oes existentes do RMRAC. No caso da proposta, o modelo de referéncia também
estd em malha fechada, realimentado pelo erro entre o modelo de referéncias e o sistema. Tal prova, como
apresentado no capitulo 3, nao foi encontrada na literatura.
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14.

15.

16.

17.

18.

19.

20.

21.

22.

Projeto de uma solugao de controle Hy/H,, para multiplos compensadores quase-
ressonantes aplicado aos filtros universais, considerando o acoplamento multivariavel

entre 0s conversores.

Solucao de controle com Current Shaping para filtros ativos paralelos com multiplos

compensadores quase-ressonantes, sem sensores de corrente na carga e tensao de rede.

Projeto de uma solucao de controle H,, considerando incertezas nos pontos de opera-

¢ao, acoplado ao controle Current Shaping.

Generalizacao do conceito Voltage-Current Shaping aplicado a filtros com topologias

variadas, incluindo um ou multiplos conversores.

Solugao de controle com Voltage-Current Shaping para filtros ativos universais com
miiltiplos compensadores quase-ressonantes, sem sensores de corrente na carga e tensao

de rede.

Projeto de uma solucao de controle H,, considerando incertezas nos pontos de operacao

do filtro ativo universal operando com o Voltage-Current Shaping.

Proposta de topologia de circuito integrado a capacitor chaveado para o filtro quase-

ressonante com capacidade de adaptacao em frequéncia a partir do clock.

Modelagem e andlise de limites de desempenho em um sistema de gerenciamento de
energia, baseado em um conversor de dois estagios com malhas de realimentacao line-

ares.

Proposta de um algoritmo de geracao de sinais antecipativos para o circuito do item
anterior, minimizando as variacoes no barramento CC de acoplamento, assim como

reduzindo a taxa de variacao das referéncias das correntes de entrada.

As solucbes de controle orientado em tensao, apresentadas na parte 1 da tese, as de

modulacao de sinais, da parte 2, assim como a topologia de circuito integrado, da parte

3, podem ser aplicados em sistemas genéricos de compensacao de harmonicos de tensao

e corrente. Os resultados e contribuicées aqui desenvolvidos e discutidos podem, inclusive,

serem aproveitadas em sistemas nao correlacionados a qualidade de energia, onde um sistema

de modulacao PWM é empregado para rastreamento de componentes harmonicos, a partir
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da estimacao e adaptacao de uma componente fundamental. Sendo assim, ha interesse na
continuacao de tais estudos, considerando variagoes de topologias, assim como estudos das

integracoes de alta densidade de poténcia.

Publicacoes

Durante a realizacao desta tese foram realizadas diversas de publicacoes a partir das contri-
bui¢oes apresentadas neste trabalho. Sobre as solugdes em fluxo virtual, foram inicialmente
publicadas os artigos Ketzer e Jacobina (2013d) e Ketzer e Jacobina (2013b), onde é abor-
dada também solucao multivariavel nao-linear para o controle do fluxo de energia utilizando
a teoria de feedback linearization. A solucao do capitulo 4 foi publicada em Ketzer e Jacobina
(2016). As contribuig¢oes da técnica de Voltage-Current Shaping para retificadores e filtros
ativos foram apresentadas em Ketzer e Jacobina (2015a), Ketzer e Jacobina (2014b), Ketzer
e Jacobina (2015b), Ketzer e Jacobina (2013a), Ketzer et al. (2016c¢) e Ketzer et al. (2016d),
e um controle multivariavel para filtros universais em Ketzer e Jacobina (2014a) e Ketzer
e Jacobina (2014c). O circuito de gerenciamento de energia descrito no capitulo 10 foi em
primeiro momento publicado em Ketzer et al. (2016b), e alguns resultados da operagao com
baterias (ndo apresentados na tese) foram publicados em Freitas et al. (2016a) e Freitas et al.
(2016b). Uma revisao sobre circuitos de gerenciamento de energia especificamente voltados
ao problema de equalizagao de carga foi apresentada em Ketzer et al. (2013) (nao abor-
dadas nesta tese). Outra proposta de controle adaptativo para conversores relacionados a
acionamentos sensorless é apresentada em Ketzer e Jacobina (2013c¢), e outro controle 6timo
relacionado a sistemas elétricos em (Carbonera et al., 2015). Além das publicagbes realiza-
das, outras publicacoes derivadas das contribuicoes deste trabalho atualmente encontram-se

em processo de revisao.

Futuros Trabalhos

O trabalho apresentado oferece contribuicoes em uma abrangente faixa de disciplinas, a fim
de resolver os diversos aspectos da mitigacao harmonica de tensao e corrente com controla-
dores PWM. De fato, o problema de integracao em sistemas de processamento de energia é

significativamente multidisciplinar, sendo que ha muitos problemas que nao foram discutidos
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ou tratados nesta tese, mas que sao relevantes para futuros estudos. Focando apenas nos
controladores PWM para conversores estédticos, a partir da revisao bibliografica realizada
fica evidente a escassez de trabalhos otimizados para a operacao em alta frequéncia, princi-
palmente no que se refere a sinais alternados. A medida que aplicagoes como a de veiculos
elétricos, eletrodomésticos ou aparelhos eletronicos computacionais ou da area biomédica,
crescem, aumenta o desejo nas industrias por fontes chaveadas menores, com controladores
integrados. O rastreamento de sinais alternados é significativamente relevante em circui-
tos com acoplamentos indutivos e maquinas elétricas, em aplicagoes micro e macroscopicas.
Nestes sistemas integrados a area de silicio e a poténcia dissipada tem um importante im-
pacto nao somente no custo, mas na robustez do sistema. A auséncia de sensores e sinais de

realimentacao nestes sistemas torna-se um aspecto critico em sua otimizac¢ao.

Considerando as contribuicoes realizadas, futuros trabalhos incluem: teste das exten-
soes das propostas do VOC com Fluxo Virtual no Controle com Voltage-Current Shaping,
e vice-versa, tal como discutido no capitulo 2, andlise de precisao digital 6tima dos filtros
quase-ressonantes, projeto dos controladores quase-ressonantes 6timos robustos em topolo-
gias hibridas (ativas e passivas, possivelmente explorando a questao de amortecimento ativo),
malha de geracao de clock adaptativo para os filtros a capacitor chaveado (possivelmente
baseados na realizagdo do FLL), proposta de uma realizagdo bidirecional do esquema de
Voltage-Current Shaping, e exploracao do algoritmo preditivo do capitulo 10 com outras
referéncias nas correntes das baterias. O presente trabalho nao teve foco na realizagao fisica
dos conversores sobre um encapsulamento. Porém, a integracao dos controladores PWM
propostos com tais conversores, hipoteticamente aumentando a frequéncia de operacao dos
circuitos, e analisando os efeitos eletromagnéticos no sistema, ¢ possivelmente um dos tra-

balhos mais relevantes a serem continuados a partir dos resultados desta tese.
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Este anexo apresenta a plataforma experimental que foi desenvolvida para os testes de ope-
racao dos compensadores estaticos. O prototipo desenvolvido em laboratorio opera com
capacidade nominal de 1kVA. Os principais parametros das plataformas foram apresentados
na tabela 4.2. Entretanto, alguns aspectos técnicos da plataforma, que caracterizam sua

implementacgao, sao apresentados nessa secao.

A figura 1.1 apresenta o esquema elétrico do conversor empregado no desenvolvimento
dos prototipos de laboratorio. Além dos elementos ativos e passivos de circuito de poténcia,
existem elementos associados a protecao, sensoriamento e comando. Os principais item do

sistema sao:

e Microprocessador digital arquitetura x86 equipado com placas dedicadas a gerar os

sinais de controle.

e Doze sensores, sendo seis de tensao e seis de corrente.

Placas de aquisicao e condicionamento de sinais, para interface com os conversores

analogicos/digitais.

Placas de interface para conversao analogico/digital e comando PWM.

As chaves do conversor sao realizadas empregando dispositivos IGBT (Isolated Gate

Bipolar Transistor). IGBTs tem o comportamento semelhante aos transistores de jungao

257
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Figura [.1: Esquema elétrico da plataforma de laboratoério utilizada na experimen-
tacao das estratégias de controle desenvolvidas.

bipolar (BJT), o que se traduz em alto ganho, alta corrente, e baixa tensao de saturagao,
mas agrega as caracteristicas de acionamento dos MOSFETs, sendo acionado por tensao.
Estas caracteristicas tornam sua aplicacao preferivel em tecnologias de comando PWM.
Associado ao IGBT os fabricantes incluem diodos em antiparalelo, cuja funcao é fornecer

um caminho alternativo para a corrente quando ocorre o bloqueio em cargas indutivas.

Na interface do comando das chaves sao utilizadas placas para condicionamento de sinais
desenvolvidas especificamente no laboratorio e drivers SKHI23 da Semikron. Os drivers
da Semikron ja implementam a protecao de sobrecorrente e tempo morto, necessaria para
garantir que nao haja conducao simultanea das chaves, evitando assim curtos circuitos.
Ainda, condicionam os niveis de tensao nas chaves, e isolam o circuito de comando do
circuito de poténcia (o isolamento é realizado através de transformadores implementados na
propria placa). A modulagago PWM é simétrica, e os sinais de chaveamento sao verificados

na placa de condicionamento dos drivers, que desabilita suas saidas na presenca de erros.

A geracao dos sinais do PWM e conversao analégico digital sao realizadas através de
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placas de multifuncao com interface pela paralela programéavel. A aquisicao é realizada
pelo CI AD1674, na resolucao de 12 bits. O tempo de conversao é de aproximadamente 8
microssegundos. As entradas condicionadas estao na faixa de £10 volts. O PWM é gerado
pelos contadores programaveis CI8254, utilizando uma frequéncia de 10KHz com resolucao
do contador de 10MHz (aproximadamente 10 bits efetivos). Para o controle das interfaces
é utilizada a interface de programacao paralela com o CI8255. As medicoes de corrente e
tensao sao realizadas utilizando sensores de efeito Hall (LA 25-P), que operam na faixa de
0 a 300kHz e amplitude de 8 Ampéres (nos sensores de tensao a transformagao é realizada

por resistores).

O algoritmo de controle do conversor é implementado em linguagem C. O processador
apresenta uma arquitetura x86 da Intel 350MHz, que opera em tempo real. O algoritmo
do aplicativo desenvolvido é apresentado na figura 1.2. Na inicializacao sao configuradas
as placas de interface analdgica e modulacao PWM. Apds, sao configuradas as rotinas de
interrupcao de controle (geradas através de um timer com periodo de 0.1ms), e do usuério
(pelo teclado alfanumérico). Na rotina de controle sdo realizados os célculos, onde as variaveis
geralmente empregam representacoes em ponto flutuante, e ao final do ciclo os contadores
sao atualizados para geracao do PWM. A interrupc¢ao gerada pelo usuario realiza a aquisi¢ao
de um lote de dados e finaliza a operacao do conversor, abrindo todas as chaves. Os dados

de aquisicao podem ser usados posteriormente para depuracao do sistema.
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