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Resumo

Este trabalho propõe um procedimento de projeto para um controlador repetitivo

discreto, com a finalidade de controlar a corrente de saída de um inversor LC monofásico

em ponte completa conectado à rede elétrica. O inversor também alimenta uma carga

resistiva em derivação. O controlador assegura a estabilidade do sistema e robustez

contra distorções harmônicas na tensão da rede. Sua concepção se baseia em um filtro

notch de fase zero para compensar um pico de ressonância causado pelo filtro LC na

saída do inversor, dado que este pico pode levar o sistema à instabilidade. Obtém-

se margem de estabilidade apropriada por meio de um filtro passa-baixa empregado no

laço de realimentação positiva que faz parte do controlador. Simulações foram realizadas

com auxílio dos softwares MATLAB e PSIM, para avaliar o desempenho do controlador

sob diferentes condições de distorções harmônicas da tensão da rede. Além disso, para

avaliar experimentalmente o controlador, foi utilizado um kit da Texas Instruments, que

utiliza um DSP e contém um inversor em ponte completa e um filtro LC. Tanto as

simulações quanto os experimentos laboratoriais mostraram que o controlador repetitivo

opera corretamente, injetando corrente na rede de acordo com a referência fornecida ao

sistema, e com robustez quanto às distorções harmônicas na tensão da rede.

Palavras-chaves: Controlador Repetitivo, Inversores Monofásicos, Controle de Cor-

rente, Sistemas Conectados à Rede.
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Abstract

This work proposes a designing procedure for a discrete repetitive controller gov-

erning the output current of a single-phase grid-connected LC full-bridge inverter. The

inverter also supplies a resistive local shunt load. The controller assures system stability

and robusteness to grid voltage harmonic distortions. Its design relies on a zero-phase

notch filter which compensates a resonant peak caused by the LC filter at the inverter’s

output. Such peak may lead the system to instability. A proper stability margin is

reached through a low-pass filter employed in the positive feedback loop of the con-

troller. Simulations using the PSIM and MATLAB softwares have been carried out to

access the controller performance under different harmonic conditions for the grid volt-

age. In addition, a DSP-based kit board from Texas Instruments containing a full-bridge

LC inverter has been applied to experimentally test the controller. Both simulated and

experimental results have been show that the repetitive controller works correctly, inject-

ing current into the grid accordingly to the reference signal with robustness to voltage

harmonic distortions

Keywords: Repetitive Controller, Single-Phase Inverters, Current Control, Grid-Connected

Systems.
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Capítulo 1

Introdução

1.1 Motivação

A crescente participação das fontes de energia renováveis na matriz energética

mundial é algo notório, sobretudo do ponto de vista da energia solar fotovoltaica. Se-

gundo [1], o mundo contabilizou ao final de 2014, 180 GW de energia fotovoltaica ins-

talada, valor 28,7% maior que o registrado em 2013. Além disso, de acordo com [2], a

energia solar fotovoltaica poderá responder por cerca de 11% da oferta mundial de ener-

gia elétrica em 2050. Em um panorama nacional, prevê-se que em 2018 o Brasil esteja

entre os 20 países com maior geração de energia fotovoltaica, considerando-se a potência

já instalada (2,6 GW) e a escala de expansão dos demais países [1].

No contexto de expansão da energia fotovoltaica no Brasil e no mundo, destacam-

se os sistemas de baixa potência focados em aplicações residenciais e comerciais de pe-

queno porte. Segundo [2], de toda energia fotovoltaica gerada no mundo, aproximada-

mente 60% corresponde aos sistemas residenciais e comerciais. Atualmente no Brasil, é

previsto que 18% da energia fotovoltaica gerada até 2050 seja proveniente de sistemas

residenciais [1].

Em geral, o aproveitamento da energia fotovoltaica possui duas alternativas. Uma

delas consiste em se utilizar sistemas isolados, e a outra diz respeito aos sistemas conec-

tados à rede. Os que são isolados da rede elétrica necessitam de acumuladores de energia

para os períodos sem iluminação solar. Estes acumuladores são dimensionados de acordo
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com a autonomia desejada para o sistema, e segundo [3] é um componente crítico por ter

baixa vida útil e preço elevado em comparação às demais partes do sistema. Os sistemas

isolados podem custar o dobro do valor daqueles conectados à rede, e portanto são mais

viáveis em locais muito distantes das linhas de distribuição, ou em aplicações de pequeno

porte, tais como a iluminação de vias públicas.

A outra alternativa de aproveitamento diz respeito aos sistemas conectados à

rede, os quais possuem duas vantagens principais. Uma delas é que neste tipo de con-

figuração os acumuladores são componentes dispensáveis, pois a rede elétrica supre a

demanda energética nos períodos sem iluminação solar, e também absorve o excedente

nos momentos de pico de geração. A outra, é que no Brasil e em muitos outros países

existem normas que preveem a compensação da energia consumida da rede, utilizando-se

o excedente de energia fotovoltaica gerada [4]. Por conta destas vantagens, os sistemas

conectados são os mais empregados atualmente.

Em sistemas de baixa potência conectados à rede é comum a utilização de in-

versores monofásicos. Tais sistemas têm ganhado cada vez mais espaço no âmbito da

geração distribuída, de modo que o controle dos inversores neles aplicados é um tópico

relevante. Este controle requer rastreamento de referências senoidais, e tal rastreamento

pode ser realizado por técnicas distintas, destacando-se dentre elas, a técnica de controle

repetitivo, com a qual o rastreamento de sinais periódicos é mais eficiente.

O bom desempenho dos controladores repetitivos no que tange à rejeição de

perturbações periódicas, juntamente com esse contexto de expansão da energia fotovol-

taica, no qual se destacam os sistemas de baixa potência com inversores monofásicos,

constituem-se nos principais motivadores deste trabalho.

1.2 Objetivos

De maneira geral, este trabalho possui dois objetivos. O primeiro, consiste em

propor um controlador repetitivo discreto capaz de atuar sobre a corrente de saída de

um inversor monofásico conectado à rede elétrica, e que garanta estabilidade e robustez

quanto às distorções harmônicas de tensão da rede. O segundo, é aplicar o controlador

proposto em uma plataforma experimental, e assim verificar sua eficácia na prática. Com
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esse intento, propõe-se modelar matematicamente a plataforma experimental, projetar

um filtro digital para atenuar o pico de ressonância inerente ao filtro LC à saída do

sistema, realizar simulações computacionais e por fim, embarcar o sistema de controle

em um Processador Digital de Sinas (Digital Signal Processor, DSP) que faz parte da

plataforma experimental utilizada. Propõe-se também analisar o desempenho do sistema,

do ponto de vista da qualidade de energia, utilizando-se parâmetros que constam em

normas técnicas vigentes internacionalmente.

1.3 Contribuições do trabalho

Entende-se como as principais contribuições deste trabalho:

• O emprego da abordagem de controle repetitivo com a finalidade de controlar a

corrente de saída de um inversor monofásico, dado que em geral, esse tipo de

abordagem é mais comum na literatura voltada para o controle de tensão em

inversores.

• A utilização de um filtro digital do tipo notch de fase zero, capaz de atenuar o pico

de ressonância do sistema sem inserir atraso significativo.

• Aplicação do Software PSIM como ferramenta capaz de gerar os códigos necessários

ao DSP a partir do sistema representado em diagrama de blocos, o que auxiliará

no desenvolvimento de futuros trabalhos no âmbito do Laboratório de Eficiência

Energética e Ambiental (LABEFEA) da UFBA, dado que esta é uma aplicação

nova para o laboratório.

1.4 Organização do texto

Esta dissertação está estruturada em cinco capítulos, divididos entre temas como

o panorama de expansão dos sistemas monofásicos conectados à rede, uma revisão bi-

bliográfica acerca dos métodos de controle mais empregados em inversores monofásicos,

além da teoria básica e projeto de um controlador repetitivo.

No Capítulo 2, apresenta-se a fundamentação teórica para o trabalho, ao tempo

em que os fundamentos do controle repetitivo e as topologias mais comuns de inversores
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monofásicos são apresentadas e discutidas. Além disso, este capítulo apresenta uma

revisão da literatura acerca das técnicas de controle mais empregadas, suas vantagens e

limitações.

O Capítulo 3, por sua vez, é dedicado ao detalhamento da estratégia de controle

proposta. Neste capítulo, realiza-se a descrição do circuito do inversor, e em seguida a

modelagem matemática do sistema. O capítulo é finalizado com o projeto do controlador

repetitivo e dos filtros a ele associados.

No Capítulo 4, as condições de teste e os parâmetros para avaliação do inver-

sor são definidos, e os resultados provenientes de simulações computacionais, e também

os experimentais são apresentados. Os resultados obtidos com o controlador repeti-

tivo são comparados aos obtidos com um controlador ressonante, e com um controlador

proporcional-integral. Ao final, a distorção harmônica total em relação à corrente de

saída é comparada aos padrões vigentes em normas internacionais, para os três casos de

controladores.

Por fim, no Capítulo 5 os comentários gerais do trabalho são apresentados, além

das conclusões e a perspectiva de trabalhos futuros.

1.5 Publicação

• J. N. Silva, A. J. Sguarezi Filho, D. A. Fernandes, A. P. N. Tahim, E. R. C. Silva,

and F. F. Costa, "A Discrete Repetitive Current Controller For Single-Phase Grid-

Connected Inverters" In XVII Brazilian Power Electronics Conference (COBEP

2017). Anais do Congresso Brasileiro de Eletrônica de Potência, 2017



Capítulo 2

Fundamentação teórica e revisão

bibliográfica

2.1 Introdução

Este capítulo apresenta os conceitos básicos de sistemas conectados à rede elétrica

e topologias de inversores. Além disso, abordam-se os fundamentos do controle repetitivo,

e uma revisão bibliográfica a respeito do controle de inversores conectados à rede.

2.2 Sistemas conectados à rede

Em geral, os sistemas conectados à rede elétrica apresentam uma estrutura se-

melhante à da Figura 2.1, que será detalhada a seguir. Esta estrutura consta de uma

fonte CC genérica junto a um capacitor de desacoplamento, um inversor CC-CA e um

filtro de saída. Ressalta-se que a fonte CC é tida como genérica porque pode estar rela-

cionada, por exemplo, a um dos vários tipos de fontes alternativas de energia tal como a

fotovoltaica.

Na estrutura supracitada, o inversor CC-CA tem por função processar a energia

em corrente contínua proveniente da fonte CC genérica. Controlando-se as chaves do

inversor, a energia elétrica em corrente contínua é transformada em corrente alternada,

para então passar pelo filtro. O filtro, por sua vez, elimina harmônicos de alta frequência

deixando apenas o componente fundamental de interesse.
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Figura 2.1: Diagrama genérico de um sistema fotovoltaico conectado à rede.

É notório, então, que há potência em corrente contínua na entrada do inversor

e potência em corrente alternada na saída. Por essa razão o inversor deve conter um

capacitor de desacoplamento, conforme ilustrado na Figura 2.1. Este capacitor servirá

como interface entre a potência CC gerada pela fonte genérica e a potência CA injetada

na rede.

O efeito prático do desacoplamento consiste em mitigar o ripple de tensão nos

terminais da fonte CC que surge em virtude da conversão CC-CA, e que está relacionado

ao equilíbrio de energia instantânea entre os lados CC e CA do inversor [5]. A título de

exemplo, no caso abordado em [6], ao se mitigar o referido ripple de tensão o rendimento

de um conjunto de painéis fotovoltaicos foi otimizado. Por outro lado, de acordo com [7]

e [8], os capacitores são um dos componentes que mais impactam negativamente na

vida útil dos inversores, e portanto devem ter seus valores de capacitância minorados o

máximo possível. Por fim, não sendo parde do escopo deste trabalho, mais detalhamento

a respeito do desacoplamento pode ser obtido em [5, 9].

2.3 Topologias de inversores monofásicos para sistemas co-

nectados à rede

De acordo com a literatura, as topologias de inversores monofásicos para conexão

à rede elétrica são, em geral, classificadas de acordo com número de estágios de conversão

e com a utilização ou não de isolação via transformador (que podem operar em alta

frequência ou na frequência da rede).
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A Figura 2.2 mostra duas possíveis topologias de inversores quanto ao número de

estágios empregados. Na Figura 2.2(a), mostra-se um inversor com apenas um estágio

de processamento de energia que realiza tanto o condicionamento da tensão e corrente

do barramento CC, quanto o controle da corrente e/ou tensão no barramento CA. Este

processamento de energia elétrica centralizado em um único estágio possibilita uma es-

trutura mais compacta em termos de componentes, contudo, compromete a eficiência do

equipamento [6].

Figura 2.2: Duas topologias de inversores diferenciadas entre si por meio do número de
estágios de conversão. (a) Processamento concentrado em único estágio. (b) Estágio
CC-CC dedicado ao condicionamento da tensão e corrente do barramento CC, e CC-CA
dedicado ao controle da corrente e/ou tensão no barramento CA.

O inversor da Figura 2.2(b) possui dois estágios de conversão. Esta estrutura

permite que o estágio CC-CC realize o condicionamento da tensão e corrente do barra-

mento CC, enquanto o CC-CA realiza o controle da corrente e/ou tensão no barramento

CA. Essa divisão propicia dois estágios com menor complexidade e maior eficiência.

Os inversores podem utilizar, ou não, a isolação por meio de transformadores.

Ela não é necessária para o funcionamento do inversor, mas pode contribuir em alguns

aspectos, como por exemplo na separação entre os aterramentos do lado da fonte CC e

do restante do circuito. Ademais, a conexão com a rede em situações nas quais a fonte

CC possui baixo valor de tensão, só é possível se for utilizado um estágio CC-CC de

ganho estático elevado, de até vinte vezes a tensão CC de entrada [10]. Por outro lado,

para se obter ganhos elevados com uma topologia desprovida de transformador, várias

dificuldades construtivas e de eficiência são encontradas, tal como pode ser visto em um

exemplo desse tipo apresentado em [11].

Os inversores que utilizam transformadores, podem assumir configurações como

as mostradas na Figura 2.3. Na configuração mostrada na Figura 2.3(a), o transformador

opera sob frequência da rede, sendo diretamente conectado a ela. Esta configuração evita

a injeção de corrente contínua na rede, que pode saturar os transformadores das linhas
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de distribuição [12, 13, 14]. Contudo, a baixa frequência de operação implica em um

transformador de maior volume, a ponto de inviabilizar projetos de potência elevada.

Figura 2.3: Exemplos de soluções com transformador: (a) transformador para baixa
frequência (TBF) entre a rede e o inversor (resolve problemas com corrente CC na rede).
(b) Transformador para alta frequência (TAF) é incorporado em um elo de alta frequencia
entre dois estágios de conversão.

Na Figura 2.3(b), o transformador é especificado para operar sob frequência de

chaveamento. Esta configuração não resolve o problema de injeção de corrente contínua

na rede, porém facilita o aterramento da fonte CC, que pode ser, por exemplo, módulos

fotovoltaicos como aparece em [15].

Em síntese, os inversores aplicados a sistemas conectados à rede podem ser dividi-

dos em dois estágios principais. O primeiro, constitui-se de um estágio CC-CC dedicado

ao condicionamento da tensão e da corrente do barramento CC. O segundo, que con-

siste em um inversor CC-CA e é em particular o objeto de estudo desse trabalho, está

intimamente ligado ao controle da corrente injetada na rede e/ou da tensão.

Em geral, os inversores CC-CA podem ser classificados como Voltage Source In-

verter (VSI), ou como Current Source Inverter (CSI). Estes comportam-se como fontes

de corrente, e aqueles como fontes de tensão. Os inversores classificados como VSI são

aplicados quando se deseja estabelecer controle sobre a tensão de saída, o que ocorre

em unidades UPS, também conhecidas como nobreaks. Por outro lado, os inversores

classificados como fonte de corrente (CSI) são aplicados, por exemplo, aos sistemas fo-

tovoltaicos. Isso porque, nestas aplicações, em geral, a variável de interesse é a corrente

injetada na rede. Uma vez que o objeto de estudo do presente trabalho é o controle da

corrente elétrica injetada na rede por um inversor CC-CA, a plataforma experimental

de testes utilizada, e que se encontra detalhada no Anexo B, constitui-se de um inversor

CC-CA do tipo CSI.
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2.4 Fundamentos do controle repetitivo

A teoria de controle repetitivo remonta à década de 1980, tendo [16, 17, 18]

como seus precursores. Trata-se de uma metodologia baseada no princípio do modelo

interno [19], que se presta ao rastreamento (ou rejeição) de sinais periódicos, em especial

sinais senoidais.

2.4.1 Princípio do modelo interno

De acordo com o princípio do modelo interno, um sistema de controle é capaz

de rastrear um dado sinal de referência sem erro de estado estacionário, se o modelo

que produz tal sinal de referência estiver contido neste sistema, que deve ser estável em

malha fechada. Assim, por exemplo, se o objetivo é rastrear uma referência senoidal de

frequência 𝜔𝑛, um termo igual a 𝜔𝑛/(𝑠2−𝜔2
𝑛) deve estar contido na função de transferên-

cia do controlador [20, 21]. O controlador que possui apenas esse termo é o controlador

ressonante, que é comumente utilizado para controlar inversores monofásicos conectados

à rede elétrica [22, 23], conforme será mencionado mais adiante.

A título de exemplo, pode-se entender melhor o princípio do modelo interno

seguindo-se a mesma abordagem utilizada em [24] na análise da Figura 2.4. Nessa figura,

𝐺𝑐(𝑠) é a função de transferência do controlador, 𝐺𝑝(𝑠) é a função de transferência da

planta, enquanto que 𝑅(𝑠), 𝐷(𝑠) e 𝑌 (𝑠) representam, respectivamente, os sinais de

entrada, as perturbações e a saída do sistema.

Figura 2.4: Diagrama de blocos de um sistema hipotético para exemplificar o princípio
do modelo interno.

A partir da Figura 2.4, obtém-se as funções de transferência 𝑇𝑟 e 𝑇𝑑 como segue:

𝑇𝑟(𝑠) = 𝑌 (𝑠)
𝑅(𝑠) = 1

1
𝐺𝑐(𝑠)𝐺𝑝(𝑠)

+1
, (2.1)
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𝑇𝑑(𝑠) = 𝑌 (𝑠)
𝐷(𝑠) =

𝐺𝑝(𝑠)
1+𝐺𝑐(𝑠)𝐺𝑝(𝑠)

. (2.2)

Considerando-se o sistema estável em malha fechada, verifica-se que somente

ocorrerá o seguimento de referência com erro nulo de um determinado sinal senoidal de

frequência 𝜔0 se, nessa frequência,

|𝑇𝑟(𝑗𝜔0)| =

⃒⃒⃒⃒
⃒ 1

1
𝐺𝑐(𝑗𝜔0)𝐺𝑝(𝑗𝜔0)

+1

⃒⃒⃒⃒
⃒ = 1, ∠𝑇𝑟(𝑗𝜔0) = 0, (2.3)

|𝑇𝑑(𝑗𝜔0)| =
⃒⃒⃒

𝐺𝑝(𝑗𝜔0)
1+𝐺𝑐(𝑗𝜔0)𝐺𝑝(𝑗𝜔0)

⃒⃒⃒
= 0, ∠𝑇𝑑(𝑗𝜔0) = 0. (2.4)

Nota-se contudo, que é necessário |𝐺𝑐(𝑗𝜔0)𝐺𝑝(𝑗𝜔0)| = ∞ para que (2.3) e (2.4)

sejam satisfeitas. Ou seja, garante-se o seguimento da referência com erro nulo, ou, de

maneira equivalente, a rejeição de perturbações em uma dada frequência, se a função de

transferência do controlador apresentar ganho infinito na frequência dos sinais a serem

seguidos (ou rejeitados). Esta condição ocorrerá quando o controlador apresentar polos

complexos conjugados na frequência 𝜔0. Em outras palavras, ocorrerá quando o modelo

do sinal estiver contido no modelo do sistema em malha fechada, como reza o princípio

do modelo interno apresentado anteriormente.

2.4.2 Controlador repetitivo

O modelo básico para o controlador repetitivo no domínio de Laplace, é mostrado

no diagrama de blocos da Figura 2.5, onde 𝑒−𝜏𝑠 representa um termo de atraso de 𝜏

segundos. A função de transferência desse controlador pode ser expressa por

𝐺𝑟𝑝(𝑠) = 𝑌 (𝑠)
𝐸(𝑠) = 1

1−𝑒−𝜏𝑠 . (2.5)

Pode-se verificar os polos de 𝐺𝑟𝑝(𝑠) a partir da solução da igualdade 1−𝑒−𝜏𝑠 = 0,

que pela identidade de Euler pode ser reescrita como

1 − 𝑒−𝜎𝜏 [𝑐𝑜𝑠(𝜔𝜏) − 𝑗𝑠𝑒𝑛(𝜔𝜏)] = 0, (2.6)
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Figura 2.5: Diagrama de blocos do controlador repetitivo em sua configuração básica.

para 𝑠 = 𝜎 + 𝑗𝜔. Com isso, é notório que com 𝜎 = 0 e 𝜔 = 2𝑛𝜋
𝜏 , ∀ n ∈ Z, se resolve

a equação (2.6). Logo, pode-se perceber que o controlador repetitivo apresenta infinitos

polos complexos imaginários em s = 𝑗 2𝑛𝜋𝜏 , ∀ n ∈ Z. Consequentemente, a resposta em

frequência deste controlador apresenta infinitos picos de ganho infinito em frequências

múltiplas de 2𝜋
𝜏 , conforme mostrado na Figura 2.6. Então, basta igualar o atraso 𝜏 do

controlador ao período fundamental, T, da referência que se deseja seguir, para que seja

satisfeito o princípio do modelo interno discutido na seção anterior, e o controlador seja

capaz de rejeitar distúrbios harmônicos e também rastrear a referência com erro nulo em

regime permanente.

Figura 2.6: Resposta em frequência do controlador repetitivo básico da Figura 2.5.

Considerando-se que o controlador repetitivo proporciona um número infinito

de polos sobre o eixo imaginário, é impossível garantir a estabilidade do sistema se a

função de transferência em malha fechada possuir número finito de zeros finitos. Além

disso, a característica de ganho infinito que tem o controlador repetitivo, e que se estende

inclusive nas altas frequências, pode amplificar ruídos que podem degradar o desempenho
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do sistema ou mesmo levá-lo à instabilidade [25].

Para que o controlador repetitivo possa ser realizado na prática, agrega-se um

filtro passa baixas Q(s) na malha de realimentação positiva. Com isso, os picos em alta

frequência são atenuados, e a largura de banda do controlador passa a ser finita [16, 26].

Na Figura 2.7, apresenta-se a estrutura do controlador repetitivo com o filtro Q(s), e a

função de transferência desse controlador é dada por (2.7).

Figura 2.7: Diagrama do controlador repetitivo associado ao filtro passa-baixa, Q(s).

𝐺𝑟𝑝(𝑠) = 𝑌 (𝑠)
𝐸(𝑠) = 1

1−𝑄(𝑠)𝑒−𝜏𝑠 . (2.7)

O filtro Q(s) é necessário para a estabilidade do sistema, e garante uma capaci-

dade de rejeição harmônica adequada até sua frequência de corte [21], contudo, às custas

de um erro no seguimento da referência em regime permanente. Este erro está direta-

mente relacionado à frequência de corte do filtro, e é consequência da atenuação que o

filtro confere em todos os picos, sobretudo em altas frequências.

Na Figura 2.8, apresenta-se o diagrama de Bode de 𝐺𝑟𝑝(𝑠) para três valores de

frequência de corte, 𝜔𝑐, de Q(s). Nessa figura, é notório que o ganho nas frequências

𝜔 = 2𝑛𝜋
𝜏 rad/s embora seja elevado, não é infinito como antes da inserção do filtro

Q(s). Além disso, nota-se que a amplitude dos picos é tanto menor quanto maior a

frequência, o que, como dito anteriormente, compromete o desempenho do sistema em

regime permanente do ponto de vista da característica de seguimento/rejeição de sinais.

Na Figura 2.9, apresentam-se os dez primeiros pares de polos de 𝐺𝑟𝑝(𝑠) para

diferentes valores de 𝜔𝑐. Nessa figura, fica evidente que quando a frequência de corte

do filtro aumenta, os polos do controlador repetitivo tendem a se localizar sobre o eixo

imaginário do plano complexo, enquanto que ao se diminuir a frequência de corte, os

polos tendem a se afastarem do eixo imaginário, deixando de ter característica puramente
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Figura 2.8: Resposta em frequência de 𝐺𝑟𝑝(𝑠) associado ao filtro passa-baixa, Q(s), para
diferentes valores de frequência de corte, com 𝜏=1/60 s.

oscilatória, assumindo comportamento de senoide amortecida. Em outras palavras, uma

frequência de corte elevada propicia o comportamento oscilatório e consequentemente

mais lento o desempenho transitório. Por outro lado, ao se reduzir a frequência de corte

do filtro, diminui-se a amplitude dos picos gerados pelo controlador repetitivo e isso

implica em elevar o erro de seguimento do sinal de saída. Por tanto, deve-se estabelecer

um compromisso entre um pequeno erro no seguimento do sinal de referência, e a rapidez

de regime transitório.

Figura 2.9: Diagrama de polos de 𝐺𝑟𝑝(𝑠), com 𝜏=1/60 s.
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2.5 Revisão bibliográfica acerca do controle de inversores

monofásicos

Existem várias técnicas de controle aplicáveis aos inversores monofásicos para

injeção de energia na rede elétrica, cada uma com suas vantagens e desvantagens es-

pecíficas. Em [27] é feita uma classificação dos principais grupos de técnicas aplicáveis

ao problema de controle de corrente de inversores conectados à rede. Algumas dessas

técnicas estão resumidas no fluxograma mostrado na Figura 2.10.

Figura 2.10: Classificação das técnicas de controle de corrente.

Os controladores de histerese possuem a característica de regular a corrente com

alto desempenho dinâmico mesmo em condições de falta, quando são capazes de man-

ter a corrente dentro dos limites pré-estabelecidos [28]. Entretanto, estes controladores

apresentam a desvantagem de possuir uma frequência de chaveamento variável, o que

dificulta o projeto dos filtros de corrente necessários para atingir a taxa de distorção

harmônica total exigida pelas normas [29, 30].

A técnica de controle preditivo, por sua vez, é uma técnica, com a qual controlador

e modulador são integrados em uma única unidade. Neste método, o comportamento das

variáveis a serem controladas pode ser previsto com auxílio da modelagem matemática

do sistema [31, 32, 33]. É também um método aplicado em uma série de sistemas como

máquinas de indução [34, 35], UPS [36], etc. A vantagem desta técnica é que ao dar mais
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informações para o controlar do que apenas o sinal de erro, mais rapidamente a resposta

será obtida, e com maior precisão. No entanto, por detectar o erro apenas em intervalos

de tempo fixos, e por realizar cálculos muitas vezes complexos, atrasos e imprecisões que

limitam a velocidade e o desempenho do controlador são introduzidos [28].

A título de exemplo, uma variedade de soluções empregando controladores pre-

ditivos são apresentadas em [37], onde são abordados tanto modelos simples quanto

modelos mais complexos para predição. Em se tratando de controle de tensão, quando a

escolha do vetor de tensão é feita para anular o erro no final do ciclo, o controlador pre-

ditivo muitas vezes também é chamado de controlador Dead-beat [38, 39, 40]. O controle

preditivo, contudo, tem como principais problemas a necessidade de um modelo preciso

do sistema, o que em geral não é uma tarefa simples, e além disso, sinais de controle com

elevada amplitude são também algo característico e desse tipo de controle [32].

Em relação a controle não linear, técnicas de controle inovadoras tais como as

redes neurais e a logica fuzzy buscam superar as limitações dos métodos clássicos de

controle. Existem algumas propostas para aproveitar a capacidade de aprendizagem e

a natureza não linear das redes neurais no sentido de melhorar o desempenho de con-

troladores lineares, como o PI [41], e também dos de histerese [42]. No primeiro caso, a

rede neural substitui o controlador PI e se ajusta para compensar erros de estado esta-

cionário em várias situações. No segundo caso, a rede treinada off line evita problemas

de interferência e outros relacionados ao limite do ciclo de histerese. Em amos os casos,

a robustez e precisão desejadas são obtidas com estruturas bastante simples, contudo

a principal limitação reside nos procedimentos de projeto, dado que, via de regra, são

muio complexos [43]. Para os controladores baseados em lógica fuzzy, uma aplicação

para controle de corrente é descrita em [44]. Sua implementação requer uma quantidade

limitada de hardware, contudo, o projeto exige grande quantidade de conhecimentos e

habilidades [43].

Do ponto de vista do controle clássico empregado nos inversores, destacam-se

principalmente os controladores Proporcional-Integral (PI) e o Ressonante. O contro-

lador PI é uma solução simples e bem conhecida, contudo, sua eficácia só é garantida

quando os sinais de referência tratados por este controlador são constantes. No entanto,

uma vez que o controle do inversor monofásico não é um problema de controle que lida



Capítulo 2. Fundamentação teórica e revisão bibliográfica 16

com sinais de referência CC, mas sim um problema de rastreamento de uma referência se-

noidal, torna-se difícil alcançar um erro de estado estacionário nulo com esse controlador,

dado que há um erro em regime inerente à sua parcela integradora.

Para se contornar esse problema, pode-se implementar o controlador PI num

sistema de coordenadas síncrono, dq, através de uma mudança de base obtida com a

transformada de Park, por meio da qual os sinais senoidais são transformados em com-

ponentes CC, e com isso assegura-se erro de estado estacionário nulo ao se utilizar um

controlador PI convencional [45].

Os controladores PI no referencial síncrono dq, Synchronous Reference Frame

Proportional-Integral Controller - SRFPI, são amplamente utilizados em inversores tri-

fásicos para se obter erro de estado estacionário nulo, uma vez que a existência das três

fases viabiliza a conversão para o sistema dq. Contudo, a aplicação desta técnica a sis-

temas monofásicos é proposta em [46, 47, 23]. Dado que a transformação dq requer no

mínimo dois sinais ortogonais, algo que não é possível em um sistema monofásico, a apli-

cação de um SRFPI em um inversor monofásico requer criar artificialmente a informação

do sinal ortogonal que falta. Para tanto, diferentes técnicas podem ser aplicadas, como

as utilizadas em [48, 49].

A principal limitação dos controladores SRFPI, é a baixa capacidade de rejeição

de perturbações, o que comumente pode ser melhorado utilizando-se um controlador res-

sonante junto ao controlador SRFPI [50]. Porém, um controlador de referencial síncrono

é algo que se torna complexo por requer transformações de grandezas do referencial

estacionário para o referencial síncrono, no qual a resposta de controle é obtida, e em

seguida realizar o caminho inverso, já que ação de controle deve ser aplicada no mesmo

referencial estacionário em que estão os sinais de entrada. Ademais, estas transformações

podem ser fontes de erro que impactam no desempenho do controlador [51].

No sentido de se mitigar os inconvenientes do controle PI em referencial sín-

crono, é recorrente na literatura o uso de soluções empregado o controlador proporcional-

ressonante (RSC) e o controlador repetitivo (RPC), em especial quando se trata de siste-

mas monofásicos [52]. A essência destes controladores tem base no princípio do modelo

interno, já discutido na seção 2.4.1.

Várias soluções utilizando controladores ressonantes em inversores conectados
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à rede são apresentadas na literatura, tais como as soluções presentes em [53, 54, 55,

56]. Os controladores ressonantes são eficazes no rastreamento de referências senoidais,

apresentando ganho infinito na frequência fundamental, e portanto não apresentam erro

de estado estacionário [57]. Contudo, suas principais limitações estão relacionadas à

sensibilidade quanto ao desvio de frequência em relação à fundamental, e à limitação

da faixa de frequências na qual podem atuar [58]. Na pratica, essa limitação de largura

de banda pode levar facilmente o sistema à instabilidade na presença de harmônicos de

ordem superior, conforme mostram os estudos desenvolvidos em [59, 60, 61].

As técnicas de controle repetitivo, por sua vez, têm sido empregadas sobretudo

com o objetivo de mitigar a distorção harmônica de tensão na saída de inversores mono-

fásicos, como é discutido por [62, 63, 64, 65]. Por outro lado, o presente trabalho realiza

uma abordagem distinta, na qual o controlador repetitivo é aplicado com o objetivo de

controlar a corrente injetada na rede por um inversor monofásico. Para tanto, tem-se

como base a solução para o controle de tensão de uma unidade UPS apresentada em [66].

Estabelecendo-se um comparativo, o controlador repetitivo tem a vantagem de

rejeitar todos os distúrbios harmônicos, mas possui uma dinâmica lenta em comparação

ao controlador ressonante [16]. Por outro lado, embora o controlador ressonante seja mais

rápido que o repetitivo, somente é capaz de rejeitar distúrbios de frequência única [67].

Nessas circunstâncias, tem-se proposto na literatura uma abordagem de controle empre-

gando o RPC e o RSC juntos, como consta em [68]. Nesta abordagem, a boa dinâmica

do controlador ressonante, e a alta capacidade de rejeição de distúrbio do controlador

repetitivo se complementam num tipo de controle híbrido.



Capítulo 3

Estratégia de controle proposta

3.1 Introdução

Este capítulo detalha a estratégia de controle proposta, que em essência consta

de um controlador repetitivo discreto. Tal controlador tem por finalidade atuar sobre a

corrente de saída de um inversor monofásico conectado à rede, e cujo sincronismo com

esta é realizado por um Phase-Locked Loop (PLL). Os procedimentos de projeto do con-

trolador garantem estabilidade ao sistema, robustez quanto à presença de harmônicos na

tensão da rede, e rápida convergência do erro em regime. Além do controlador repeti-

tivo, a metodologia também inclui um filtro notch que compensa o pico de ressonância

da planta, e um filtro passa-baixas na malha de realimentação positiva do controlador

repetitivo para aumentar a margem de estabilidade do sistema.

3.2 Descrição do inversor utilizado

O diagrama de blocos simplificado do inversor monofásico conectado à rede elé-

trica, sobre o qual atuará o controle ora proposto, é mostrado na Figura 3.1. Este

diagrama representa fielmente o aparato experimental e o circuito simulado via PSIM.

Nessa figura, a tensão contínua, 𝑉𝐶𝐶 , é obtida na saída de um circuito retificador ali-

mentado pela tensão da rede. As chaves da ponte inversora, 𝑆1 ... 𝑆4, são controladas

pelos sinais 𝑞1 e 𝑞2 provenientes do bloco PWM a uma frequência igual a 20 kHz, sendo

este o valor recomendado pelo fabricante do kit experimental. A saída do inversor possui
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um filtro LC formado pelos indutores 𝐿1 = 𝐿2 = 3,5 mH, e pelo capacitor C = 1,0 µF.

Além disso, o inversor alimenta uma carga local resistiva de 130 Ω, e possui todos os seu

demais parâmetros listados na Tabela 3.1.

Figura 3.1: Diagrama de blocos simplificado do inversor monofásico conectado à rede.

Tabela 3.1: Parâmetros do inversor.

Parâmetro Valor

Tensão no barramento CC, 𝑉𝐶𝐶 400 V

Frequência de comutação, 𝑓𝑠 20 kHz

Frequência de amostragem, 𝑓𝑎 20 kHz

Indutor filto, 𝐿1 3,5 mH

Indutor filtro, 𝐿2 3,5 mH

Capacitor filtro, C 1,0 µF

Carga local, 𝑅𝐿 130 Ω

Resistência dos indutores, 𝑟 0,1 Ω

Amplitude dente-de-cerra, 𝑉𝑃 2,0 V

O disjuntor no circuito da Figura 3.1 é controlado e fecha apenas quando a tensão

sobre a carga, 𝑉𝐿, e a tensão no ponto de acoplamento, 𝑉𝑃𝐶𝐶 , estiverem sincronizadas,

o que ocorre pela ação do bloco de PLL (vide Figura 3.2). Esta sincronização é possível

dado que o sinal proveniente do PLL está em fase com a tensão da rede, e é utilizado
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como sinal de referência para o sistema. A amplitude dessa referência, no entanto, é

dada por 𝐼*𝑟𝑒𝑓 . Esta estrutura de PLL é a que consta originalmente no kit experimental,

e por tanto se optou por não alterá-la. Por fim, o indutor Lg e o resistor Rg representam

a impedância da rede, e 𝑉𝑔 representa a tensão da rede, enquanto que o bloco 𝐶(𝑧)

representa o controlador que irá atuar sobre a corrente injetada na rede.

Figura 3.2: Estrutura do PLL utilizado.

3.3 Modelagem da planta e projeto do sistema de controle

Na Figura 3.3 é mostrado o circuito equivalente ao conjunto composto pela ponte

inversora e o filtro LC da Figura 3.1, a fim de se obter sua função de transferência em

malha aberta. Nessa figura, a tensão de saída da ponte inversora formada pelas chaves

𝑆1 ... 𝑆4 é modelada pela fonte dependente 𝑉𝑖. Esta fonte dependente surge pelo fato de

que a tensão média na saída da ponte inversora varia com o ciclo de trabalho das chaves,

d, de modo que 𝑉𝑖 = d𝑉𝐶𝐶 [69]. Além disso, o indutor L representa a combinação dos

dois indutores que compõem o filtro LC, e r representa sua resistência interna total.

Assume-se que a rede em questão é uma rede forte, e portanto os parâmetros de rede

(𝐿𝑔 e 𝑅𝑔) são omitidos.

A variável a ser controlada na planta é a corrente injetada na rede, 𝐼𝑜, e a variável

de controle é o sinal de referência, 𝑉ref, mostrado na Figura 3.1. De acordo com [69], o

ciclo de trabalho das chaves é dado por

𝑑 =
𝑉ref
𝑉𝑃

, (3.1)
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Figura 3.3: Modelo equivalente do inversor CC-CA.

em que 𝑉𝑃 representa a amplitude da dente-de-serra utilizada na modulação PWM, cujo

valor se determina de modo que o índice de modulação fique menor que a unidade, para

com isso se evitar sobremodulação [70]. Desse modo, a tensão média na saída da ponte

inversora é determinada por

𝑉𝑖 =
𝑉ref
𝑉𝑃

𝑉CC = 𝑉ref𝐾𝑖, (3.2)

com

𝐾𝑖 = 𝑉𝐶𝐶
𝑉𝑃

. (3.3)

A partir de (3.2) e da Figura 3.3, se expressa 𝐼𝑜 em termos dos parâmetros

do circuito e do sinal de controle conforme (3.4). Esta expressão representa a função

de transferência da planta, contudo, para se projetar o controle digital a ser utilizado

no DSP, ela é então discretizada via método Zero Order Hold (ZOH) com tempo de

amostragem de 50 𝜇s, resultando em (3.5). Doravante, todas as funções de transferências

serão expressas em domínio discreto, considerando-se sempre o método de discretização

ZOH, e o período de amostragem de 50 𝜇s.

𝑃 (𝑠) = 𝐼𝑜(𝑠)
𝑉ref(𝑠)

= 𝐾𝑖
𝐶𝑅𝐿𝑠+ 1

𝐿𝐶𝑅𝐿𝑠2 + (𝐶𝑅𝐿𝑟 + 𝐿)𝑠+𝑅𝐿 + 𝑟
(3.4)

𝑃 (𝑧) = 0,8788𝑧 − 0,5911
𝑧2 − 1,392𝑧 + 0,6802

(3.5)

O diagrama de blocos representando o sistema de controle em malha fechada

é mostrado na Figura 3.4. Nessa figura, R(z) é a referência para a corrente de saída,

D(z) representa as distorções harmônicas provenientes da rede, e C(z) é o controlador



Capítulo 3. Estratégia de controle proposta 22

ora proposto cuja estrutura se encontra na Figura 3.5. Conforme será detalhado a

seguir, nessa proposta, além do controlador repetitivo propriamente dito, se inclui o

compensador S(z) para atenuar o pico de ressonância inerente à planta, e também o termo

de atraso, 𝑧−𝑁 , para que tal compensador se torne causal e possa ser implementado.

Além disso, inclui-se também o termo 𝑧𝑘 para compensação de fase. Doravante, em todo

equacionamento o parâmetro N, que representa o número de amostras em um período da

fundamental, é dado por 𝑁 = 𝑓𝑎/𝑓𝑟𝑒𝑑𝑒, sendo 𝑓𝑎 a frequência de amostragem adotada,

e 𝑓𝑟𝑒𝑑𝑒 a frequência da tensão da rede.

Figura 3.4: Diagrama de blocos completo do sistema de controle.

Figura 3.5: Diagrama de blocos do controlador proposto.

A partir da Figura 3.4 e da Figura 3.5, realiza-se o equacionamento necessário

para se determinar os parâmetros de todas as funções de transferência envolvidas, e

também verificar as condições de estabilidade do sistema. Com esse intuito, obtém-se a

relação entre o erro E(z), a referência R(z) e o distúrbio D(z), expressa por

𝐸(𝑧) = (1− 𝑃 (𝑧))(𝑧𝑁 −𝑄(𝑧))
𝑧𝑁 −𝐻(𝑧)

𝑅(𝑧) + 𝑄(𝑧)− 𝑧𝑁

𝑧𝑁 −𝐻(𝑧)
𝐷(𝑧), (3.6)

em que H(z) é dado por
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𝐻(𝑧) = 𝑄(𝑧) − 𝑧𝑘𝑆(𝑧)𝑃 (𝑧). (3.7)

Para a estabilidade, o teorema do ganho mínimo (small-gain theorem) fornece a

condição (3.8) [71], a qual estabelece que

⃒⃒
𝐻(𝑒𝑗𝜔𝑇 )

⃒⃒
< 1, (3.8)

com 𝜔 ∈ [0, 𝜋/𝑇 ], T: tempo de amostragem.

Substituindo-se 𝑧 = 𝑒𝑗𝜔𝑇 em (3.6) e observando-se que 𝑧𝑁 é real e unitária em

frequências harmônicas, o módulo do erro em estado estacionário pode então ser obtido

por

⃒⃒
𝐸(𝑒𝑗𝜔𝑇 )

⃒⃒
=

⃒⃒⃒
1−𝑄(𝑒𝑗𝜔𝑇 )
1−𝐻(𝑒𝑗𝜔𝑇 )

⃒⃒⃒
·
⃒⃒
(1 − 𝑃 (𝑒𝑗𝜔𝑇 ))𝑅(𝑒𝑗𝜔𝑇 )

⃒⃒
+
⃒⃒⃒
1−𝑄(𝑒𝑗𝜔𝑇 )
1−𝐻(𝑒𝑗𝜔𝑇 )

⃒⃒⃒
·
⃒⃒
𝐷(𝑒𝑗𝜔𝑇 )

⃒⃒
. (3.9)

A expressão (3.9) mostra que
⃒⃒
𝐻(𝑒𝑗𝜔𝑇 )

⃒⃒
deve ser o menor possível para que o erro

em estado estacionário seja o mais próximo de zero, dentro de uma faixa de frequências

delimitada pela banda passante de 𝑄(𝑒𝑗𝜔𝑇 ).

Teoricamente, um filtro convencional de primeira ou segunda ordem poderia ser-

vir como Q(z). Contudo, o módulo da resposta em frequência destes filtros que não

proporcionam fase zero, não se localiza sobre o eixo real, e isso complicaria a verificação

da estabilidade. Por conta disso, constitui-se Q(z) a partir do filtro notch de fase zero

cuja estrutura é dada por [72]

𝐹 (𝑧) = 𝑧𝑚 + 𝑎0 + 𝑧−𝑚

2 + 𝑎0
, (3.10)

com 𝑎0 = 2 e o parâmetro m dado por

𝑚 = 𝜋(2𝑘 − 1)
𝑇𝜔𝑁

, (3.11)

em que k ∈ Z e 𝜔𝑁 é a frequência notch.

Para que (3.10) tenha comportamento desejado de filtro passa-baixas e então
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possa ser utilizado como Q(z), adota-se a frequência notch igual à frequência de Nyquist

do sistema (10 kHz). Com isso, o filtro projetado tem a resposta em frequência mostrada

na Figura 3.6. O passo seguinte consiste em se determinar uma expressão adequada

para S(z), e os demais parâmetros de (3.7) para que
⃒⃒
𝐻(𝑒𝑗𝜔𝑇 )

⃒⃒
seja o menor possível,

satisfazendo a condição de estabilidade citada anteriormente, e proporcionando erro nulo

no rastreamento da referência, que é o que se deseja.

Figura 3.6: Resposta em frequência do filtro passa-baixas Q(z).

A função de transferência da planta, P(z), apresenta um pico de ressonância con-

forme mostrado na Figura 3.7. A função do compensador S(z) é atenuar este pico de

ressonância indesejável e o ganho em altas frequências, o que é fundamental para a es-

tabilidade [66]. Com esta finalidade, pode-se utilizar um filtro Butterworth de segunda

ordem tal qual o representado por (3.12), contudo, esta solução apresenta alguns incon-

venientes conforme ilustrado aqui. A resposta em frequência desse filtro é mostrada na

Figura 3.8, onde se destaca sua frequência de corte de 540 Hz (9ª harmônica). Por outro

lado, a Figura 3.9 mostra a resposta em frequência da planta em malha aberta sob ação

do supracitado filtro. O destaque na figura mostra que o pico de ressonância não se

cancela por completo, havendo ainda ganho de 2 dB. Isto significa que para se atenuar

o pico de ressonância de maneira significativa, a frequência de corte do filtro deve ser de

aproximadamente 540 Hz ou menor.

𝐵(𝑧) = 0,01358𝑧+0,01283
𝑧(2)−1,818𝑧+0.844

(3.12)
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Figura 3.7: Resposta em frequência da planta P(z).

Figura 3.8: Resposta em frequência do filtro Butterworth B(z).

Figura 3.9: Resposta em frequência do sistema compensado B(z)P(z).

Uma análise da expressão (3.7) considerando-se que o filtro atenue fortemente

todos os harmônicos a partir da 9ª ordem, mostra que
⃒⃒
𝐻(𝑒𝑗𝜔𝑇 )

⃒⃒
irá aumentar para

harmônicos de ordens maiores que nove, e por conseguinte a condição (3.8) será violada,

além do que, o erro dado por (3.9) aumentará. Em outras palavras, ao se utilizar um

filtro comum de segunda ordem para atenuar o pico de ressonância da planta, a rejeição
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de harmônicos fica limitada a valores de até 9ª ordem, ou menores, caso a frequência de

corte do filtro fosse menor que a adotada neste teste.

Para se evitar os inconvenientes causados pelo filtro Butterworth de segunda

ordem ilustrado anteriormente, adota-se S(z) = 𝑆1(𝑧)𝑆2(𝑧), em que 𝑆1(𝑧) corresponde

ao filtro notch (3.10), com 𝑎0 = 2 e 𝜔𝑁 igual à frequência de ressonância da planta

(1,9 kHz), o que é feito propositalmente para que o efeito notch possa atenuar o pico

de ressonância de P(z). Além disso, o termo 𝑆2(𝑧) é o filtro de segunda ordem (3.13)

utilizado para melhorar o desempenho do compensador S(z), mitigando a presença de

distúrbios de altas frequências. Na Figura 3.10, mostra-se a resposta em frequência de

𝑆2(𝑧).

𝑆2(𝑧) = 0,1073𝑧+0,1073
𝑧2−1,234𝑧+0,4492

(3.13)

Figura 3.10: Resposta em frequência do filtro 𝑆2(𝑧).

A resposta em frequência de 𝑆1(𝑧) está na Figura 3.11. Nessa figura, nota-se

que o efeito notch acontece na frequência desejada e se repete em outras, dado que a

frequência notch calculada por (3.11) assume múltiplos valores. Por outro lado, a fase

permanece igual a zero em toda a faixa de frequências, como desejado.

Os diagramas de Bode do compensador S(z) e do sistema compensado em malha

aberta são mostrados, respectivamente, na Figura 3.12 e na Figura 3.13. Nota-se pela

Figura 3.13, que na faixa de frequências de zero até a frequência de ressonância, o

ganho da planta compensada é unitário mas a fase não é zero. Essa é a razão pela qual
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Figura 3.11: Resposta em frequência do filtro notch 𝑆1(𝑧).

se inclui o termo 𝑧𝑘. Na Figura 3.14 mostra-se o resultado da compensação final da

planta, considerando-se o termo 𝑧𝑘, com k=5 obtido empiricamente, sendo este o valor

com o qual a fase se torna mais próxima de zero. Nota-se que nessas condições a fase

do compensador se anula, desde zero até a frequência de ressonância da planta, o que

denota boa rejeição de harmônicos para o controlador dentro dessa faixa de frequências.

Figura 3.12: Resposta em frequência do compensador S(z).

Do ponto de vista da implementação do controle proposto, é notório que o filtro

Q(z) e também o compensador S(z) são não-causais. Contudo, o sistema de controle

pode ser realizado devido ao atraso de N amostras, causado pelo termo 𝑧−𝑁 presente na

estrutura do controlador proposto, e mostrada na Figura 3.5.

Por fim, a Figura 3.15 mostra o diagrama polar do vetor 𝐻(𝑒𝑗𝜔𝑇 ). Esta figura
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Figura 3.13: Resposta em frequência so sistema compensado S(z)P(z).

Figura 3.14: Resposta em frequência do termo 𝑧𝑘S(z)P(z).

mostra que o módulo deste vetor permanece sempre dento do círculo unitário, denotando

estabilidade do sistema ao tempo em que satisfaz a condição (3.8), necessária e suficiente

para a estabilidade.
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Figura 3.15: Diagrama polar de 𝐻(𝑒𝑗𝜔𝑇 ) que evidencia o critério de estabilidade sendo
atendido.



Capítulo 4

Resultados

4.1 Introdução

Neste capítulo, os resultados provenientes de simulações computacionais e de

uma montagem experimental são apresentados e discutidos. Além disso, também são

definidos parâmetros com os quais a técnica de controle proposta é avaliada.

Os resultados obtidos provêm tanto da aplicação da técnica de controle pro-

posta, quanto da aplicação de um controlador proporcional-integral e de um controlador

proporcional-ressonante. Estas são técnicas amplamente utilizadas em aplicações envol-

vendo inversores, e portanto, são aqui utilizadas como referências.

4.2 Condições de testes e parâmetros para avaliação de de-

sempenho do inversor

As simulações computacionais e o experimento estão sob condições de teste idên-

ticas, sendo estas listadas a seguir.

• Tensão no barramento CC: 400 V.

• Carga resistiva local: 25 Ω.

• Tensão da rede: 127 V, 60 Hz.

• Corrente de referência para saída do inversor: degrau de 2 A para 4 A.
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• Frequência de comutação: 20 kHz.

• Distorções harmônicas na tensão da rede: são inseridos harmônicos de 5ª, 7ª e 11ª

ordem, dado que são os mais comuns em sistemas como o deste trabalho.

A análise de desempenho, por sua vez, é realizada utilizando-se como parâmetros

a Distorção Harmônica Total, DHT, e o Erro de Regime Estacionário, 𝑒𝑠𝑠. As definições

para estes parâmetros são estabelecidas por [73], [30] e [70] e resumidas a seguir.

• DHT : relaciona o valor rms de todos os termos de frequência não fundamental ao

valor rms do termo de frequência fundamental. É um parâmetro que indica quão

distorcido é o sinal. Matematicamente, é expresso por (4.1), onde 𝑛 representa a

ordem dos harmônicos [70].

DHT =

√∑︀∞
𝑛 ̸=1 𝐼

2
𝑛, 𝑟𝑚𝑠

𝐼1, 𝑟𝑚𝑠
(4.1)

• IEC 61727: norma internacional que define padrões de segurança e de qualidade

de energia necessários aos sistemas fotovoltaicos conectados à rede elétrica [30].

• 𝑒𝑠𝑠: obtido aplicando-se o teorema do valor final, representa a diferença entre

a amplitude da referência e a amplitude do sinal de saída, quando em regime

permanente. Para um sistema em tempo discreto, o teorema do valor final é

expresso por (4.2), em que E[z] representa o sinal de entrada do controlador [73, 74].

𝑒𝑠𝑠 = lim
𝑧→1

(𝑧 − 1)𝐸[𝑧] (4.2)

4.3 Técnicas de controle utilizadas para comparação

O desempenho da metodologia de controle proposta é aqui comparado com o

controle proporcional-integral, PI, e com o controle ressonante.

O projeto do controlador PI, cuja função de transferência é dada por (4.3), baseia-

se em alguns critérios de estabilidade clássicos no domínio da frequência, quais sejam a

frequência de cruzamento, e as margens de fase e de ganho. A condição de estabilidade
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é alcançada mantendo-se a frequência de cruzamento em um décimo da frequência de

chaveamento e as margens de fase e de ganho positivas [75].

𝐶𝑃𝐼(𝑠) = 𝑘𝑝 +
𝑘𝑖
𝑠

(4.3)

Visando satisfazer às condições de estabilidade, ajustou-se os ganhos 𝑘𝑝 e 𝑘𝑖

de (4.3) através da ferramenta SISOTOOL do MATLAB. Esta ferramenta ajusta as

constantes do controlador, levando em conta o sistema em malha fechada formado pelo

controlador e pela função de transferência da planta, dada por (3.4). Com isso, obteve-

se o controlador representado por (4.4), que mantém o sistema estável conforme mostra

a Figura 4.1. Nessa figura, destaca-se a margem de fase positiva (89°), e a frequência

de cruzamento de 2,01 kHz que equivale a um décimo da frequência de chaveamento

conforme desejado.

𝐶𝑃𝐼(𝑠) = 0,58 +
2186

𝑠
(4.4)

Figura 4.1: Módulo (A) e fase (B) do sistema compensado, lugar das raízes (C) e resposta
ao degrau unitário (D) ajustados através do SISOTOOL.

Aplicando-se o método de Tustin ao controlador (4.4), obté-se sua função de

transferência discreta (4.5), sendo esta utilizada nas simulações.
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𝐶𝑃𝐼(𝑧) = 2,18 · 107
𝑧 + 1

𝑧 − 1
(4.5)

Aplicando-se a metodologia desenvolvida em [51], pode-se obter a função de trans-

ferência do controlador ressonante a partir do controlador PI (4.3). Então, a função de

transferência do controlador ressonante é dada por (4.6). Nessa função de transferência,

𝑘𝑝 e 𝑘𝑖 são, respectivamente, os ganhos proporcional e integral do controlador (4.4), e

𝜔𝑜 é a frequência de ressonância, que neste trabalho coincide com a frequência da tensão

da rede.

𝐶𝑅𝐸𝑆(𝑠) = 𝑘𝑝 + 2𝑘𝑖𝑠
𝑠2 + 𝜔2

𝑜
(4.6)

Após substituição das constantes em (4.6), o controlador ressonante apresenta a

resposta em frequência mostrada pela Figura 4.2, em que apresenta um pico de resso-

nância na frequência de 60 Hz conforme desejado. Aplicando-se o método de Tustin [76]

sobre o controlador ressonante, este assume a forma discreta dada por (4.7), que é a

função de transferência utilizada nas simulações.

Figura 4.2: Resposta em frequência correspondente ao controlador ressonante.

𝐶𝑅𝐸𝑆(𝑧) = 0.58𝑧2 + 1.16𝑧 + 0.58
𝑧2 + 2𝑧 + 1

(4.7)
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4.4 Resultados de simulações computacionais via PSIM

A inserção dos harmônicos mencionados na seção 4.2 resulta na forma de onda

distorcida da Figura 4.3, cujo espectro de frequências é mostrado pela Figura 4.4.

Figura 4.3: Tensão da rede distorcida pelos harmônicos de 5ª, 7ª e 11ª ordem.

Figura 4.4: Espectro da tensão da rede elétrica utilizada em simulações.

Empregando-se o controlador PI representado por (4.5), a corrente injetada na

rede tem o aspecto mostrado pela Figura 4.5. Em geral, o uso de um controlador PI

com finalidade de seguir uma referência senoidal apresenta desvantagens como alto erro

de amplitude e de fase em regime estacionário [51], conforme mostra a Figura 4.6. Além

disso, há também a baixa capacidade de rejeição de perturbações.

O controlador PI apresenta ganho limitado na frequência da rede, o que prejudica

a capacidade de rejeição de perturbações. Para melhorar este cenário utiliza-se compen-
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Figura 4.5: Corrente de saída sobreposta ao sinal de referência para o caso em que se
utiliza o controlador PI.

sação feedforward da tensão da rede, mas ainda assim não se elimina o erro em regime

permanente [77]. Para eliminar o erro de regime, deve-se empregar um controlador capaz

de seguir uma referência senoidal, tal como o controlador ressonante.

Figura 4.6: Amplitude do erro para o caso em que se utiliza o controlador PI.

Substituindo-se o controlador PI anteriormente mencionado pelo controlador res-

sonante representado por (4.7), obtém-se como resultado a Figura 4.7, que mostra a

corrente injetada sobreposta ao sinal de referência. Verifica-se que a corrente injetada

está em fase com o sinal de referência, seguindo-o com erro de amplitude na faixa de

±0.5 A, conforme mostra a Figura 4.8. Os ganhos obtidos ao empregar-se o controlador

ressonante, decorrem do fato de que este controlador se baseia no Princípio do Modelo

Interno (PMI) [77], ou seja, o modelo do sinal de referência está contido no modelo do
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controlador, e com isso, o correto rastreamento do sinal de referência é garantido.

Figura 4.7: Corrente de saída sobreposta ao sinal de referência para o caso em que se
utiliza o controlador ressonante.

Figura 4.8: Amplitude do erro para o caso em que se utiliza o controlador ressonante.

Ao se substituir o controlador ressonante supracitado pelo controlador repetitivo

ora proposto, obtém-se a forma de onda da Figura 4.9. Neste caso, a corrente injetada na

rede segue a referência, havendo apenas erro de amplitude na faixa de ±0.3 A conforme

mostra a Figura 4.10.

Embora o controlador ressonante apresente melhor desempenho no rastreamento

do sinal de referência em relação ao controlador PI, há ainda uma limitada capacidade

de rejeição de perturbações externas, o que é melhorado ao se utilizar o controle repeti-

tivo proposto. Do mesmo modo que o controlador ressonante, o controlador repetitivo

também baseia-se no princípio do modelo interno, porém, com um diferencial: tanto o
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Figura 4.9: Corrente de saída sobreposta ao sinal de referência para o caso em que se
utiliza o controlador repetitivo.

Figura 4.10: Amplitude do erro para o caso em que se utiliza o controlador repetitivo.

modelo do sinal de referência quanto o do distúrbio externo estão contidos no controlador.

Do ponto de vista da distorção harmônica, a Figura 4.11 traz o comparativo entre

as três metodologias de controle aqui discutidas frente ao limite estabelecido pela norma

internacional IEC 61727.

É notório na figura supracitada, que a DHT é mais pronunciada quando se utiliza

o controlador PI, chegando a ultrapassar o limite estabelecido em norma. Por outro

lado, os controladores ressonante e repetitivo, apresentam taxas de DHT próximas uma

da outra, e menores que o limite estabelecido em norma.

Nota-se pelos dados da Figura 4.11, que o controlador ressonante se aproxima do

controlador repetitivo pelo fato de possuir internamente o modelo do sinal de referên-
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Figura 4.11: Comparativo entre a DHT resultante de cada técnica de controle.

cia, contudo, o controlador repetitivo apresenta menor DHT pela maior capacidade de

rejeição de distúrbios externo em relação ao ressonante.

Além de prever limites para a distorção harmônica total, a norma IEC 61727

também estabelece limites para presença de alguns harmônicos ímpares tomados indivi-

dualmente. Segundo a norma, harmônicos de 3ª a 9ª ordem não devem ultrapassar 4%;

da 11ª a 15ª, 2%, e acima da 17ª, 1,5%.

A Figura 4.12 mostra o comparativo dessas faixas de harmônicos na corrente de

saída do inversor, quando da utilização do controlador repetitivo frente ao controlador PI.

Ambos satisfazem a norma para todas as faixas de harmônicos, contudo, o controlador

repetitivo consegue mitigar os harmônicos de 3ª, 5ª e 7ª ordem. Dado que o controlador

PI comporta-se como um filtro passa-baixas, nota-se a presença gradativamente menor

de harmônicos de ordem mais elevada.

Figura 4.12: Espectro de harmônicos da corrente injetada e os limites da IEC 61727.
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Comparando-se o controlador repetitivo ao controlador ressonante, conforme a

Figura 4.13, nota-se a presença do harmônico de 11ª ordem acima do limite previsto

em norma ao utilizar-se o controlador ressonante. Pro outro lado, o controle repetitivo

não excede a norma em nenhum dos componentes e consegue mitigar, em especial, os

harmônicos de 3ª, 7ª e 11ª ordem.

Figura 4.13: Espectro de harmônicos da corrente injetada e os limites da IEC 61727.

4.5 Resultados experimentais

É mostrado na Figura 4.14 a forma de onda de tensão da rede elétrica, e seu

respectivo espectro de frequências é mostrado na Figura 4.15. Este sinal de tensão

contém apenas harmônicos existentes na própria rede no momento da medição.

As três técnicas de controle avaliadas na seção anterior em simulações, são aqui

analisadas experimentalmente. Porém, nas oscilografias, a corrente injetada é comparada

com a tensão da rede, ao invés de ser diretamente comparada ao sinal de referência tal

como feito em simulações.

O sinal de referência, que é o mesmo utilizado nas simulações da seção 4.4, é

gerado internamente no DSP, mas por uma limitação do aparato experimental (ine-

xistência de um inversor D/A) não pode ser medido externamente pelo osciloscópio.

Contudo, dado que a tensão da rede e o sinal de referência têm a mesma fase, então o

sincronismo entre sinal de referência e corrente de saída pode ser verificado por meio do

comparação entre a tensão da rede e a corrente de saída.

Com o controlador PI representado por (4.5) atuando, a corrente injetada na

rede tem o comportamento mostrado na Figura 4.16, na qual se verifica um erro de fase,



Capítulo 4. Resultados 40

Figura 4.14: Forma de onda de tensão da rede elétrica no ponto de conexão com o
inversor.

Figura 4.15: Espectro de frequências e DHT da tensão da rede.

comum ao se empregar um controlador PI para rastreamento de referências senoidais,

conforme discutido na seção 4.4 (vide Fig. 4.5).

Utilizando-se o controlador ressonante representado por (4.7), por sua vez, obtém-

se o resultado mostrado na Figura 4.17. Nessa figura, nota-se a ausência do erro de fase

entre o sinal de corrente e o sinal de tensão, indicando o correto sincronismo entre a



41 4.5. Resultados experimentais

Figura 4.16: Comportamento da corrente injetada ao utilizar-se o controlador PI. Escala
para tensão: 60 V/div. Escala para corrente: 2 A/div.

corrente injetada na rede e o sinal de referência.

Figura 4.17: Comportamento da corrente injetada ao utilizar-se o controlador ressonante.
Escala para tensão: 60 V/div. Escala para corrente: 2 A/div.

Por fim, a Figura 4.18 mostra o resultado obtido ao se utilizar a metodologia

de controle proposta. Este resultado assemelha-se ao anterior, tendo como diferença
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uma pequena melhora no que diz respeito à amplitude da corrente injetada. Com o

controlador repetitivo, a amplitude da corrente injetada coincide com a referência, e com

o controlador ressonante, a corrente injetada é aproximadamente 300 mA maior que a

referência.

Figura 4.18: Comportamento da corrente injetada ao utilizar-se o controlador repetitivo.
Escala para tensão: 60 V/div. Escala para corrente: 2 A/div.

Para que seja possível uma análise mais detalhada, a Figura 4.19 mostra a DHT

resultante da aplicação de cada uma das três metodologias de controle, ao tempo em que

compara estes valores ao limite estabelecido pela IEC 61727.

Figura 4.19: DHT das três técnicas de controle obtido experimentalmente.
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Conforme esperado, o controlador repetitivo possui a menor DHT, que inclusive

se aproxima da DHT do controlador ressonante, tal como verificado em simulação. Essa

proximidade entre os resultados decorre das características em comum entre ambos os

controladores, e que foram discutidas na seção 4.4. Por outro lado, a ausência de tais

características no controlador PI o leva ao pior DHT dentre os três.

Do ponto de vista dos limites dados pela IEC 61727 aos harmônicos ímpares pre-

sentes na corrente injetada na rede, mostra-se na Figura 4.20 um comparativo entre estes

e os valores obtidos com o controlador repetitivo e com o controlador PI. Nessa figura,

observa-se que ambos os controladores se encontram dentro dos limites previstos em

norma, contudo, o controlador repetitivo consegue mitigar sobremaneira os harmônicos

de 3ª, 5ª e 7ª.

Figura 4.20: Espectro de harmônicos obtido experimentalmente para corrente injetada
na rede e os limites da IEC 61727 para os controladores repetitivo e PI.

O mesmo comparativo feito anteriormente é realizado na Figura 4.21, porém com

o controlador ressonante em lugar do controlador PI. Novamente ambos os controladores

satisfazem os limites da norma, contudo, é notório que o espectro do controlador resso-

nante se aproxima do repetitivo, tal como visto em resultados de simulação discutidos

anteriormente.

Comparando-se os resultados obtidos experimentalmente aos resultados de si-

mulações, é evidente que os experimentais estão melhores. Isso se justifica dado que a
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Figura 4.21: Espectro de harmônicos obtido experimentalmente para corrente injetada
na rede e os limites da IEC 61727 para os controladores repetitivo e ressonante.

presença de harmônicos sobre a tensão da rede com a qual o experimento foi realizado

é menor que no caso considerada em simulações. Por fim, a Tabela 4.1 resume os parâ-

metros de comparação utilizados neste capítulo, com o objetivo de verificar a qualidade

de cada técnica de controle.

Tabela 4.1: Resumo dos parâmetros de desempenho obtidos para cada controlador.

Controlador DHT simulação (%) DHT experimental (%) Erro de amplitude (%)

Repetitivo 4,79 4,28 7,5

Ressonante 5,04 4,73 12,5

PI 6,25 5,62 37,5
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Conclusões e trabalhos futuros

Os sistemas de geração distribuída, baseados em energias alternativas, têm se-

guindo uma tendência de expansão ao longo dos últimos anos. Dentre estes sistemas,

destacam-se os de baixa potência, que comumente atendem a residências ou pequenos

pontos comerciais, e são em geral monofásicos. Uma vez que os sistemas monofásico

tem despontado no cenário da geração distribuída, é notório o interesse de pesquisadores

e da indústria em propor soluções ou mesmo aprimorar as já existentes no âmbito do

projeto e controle dos inversores de potência, que são um dos principais componentes

destes sistemas.

No que tange ao controle de inversores monofásicos conectados à rede, existem

várias técnicas disponíveis, e dentre elas, as mais clássicas são baseadas em controla-

dores PI no referencial síncrono, também em controladores ressonantes ou mesmo em

controladores repetitivos. Os controladores PI, embora sejam mais simples de se pro-

jetar e implementar na prática, necessitam de uma transformação do referencial abc,

ou estacionário, para o referencial síncrono, dq. Isso porque o controlador PI por si só

não consegue rastrear referências de natureza senoidal, e por tanto, apresenta erro de

regime permanente que torna tal controlador inadequado para este tipo de aplicação.

No entanto, em sistemas monofásicos a transformação de referencial estacionário para

síncrono é um fator complicador, dado ser necessário gerar um sinal em quadratura para

compensar a fase que falta no sistema monofásico. Além do mais, ao se utilizar apenas o

controlador PI, os resultados em relação à DHT e à rejeição de harmônicos mostraram-se

insatisfatórios.
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Os controladores ressonante e repetitivo são duas das possíveis soluções utiliza-

das para se contornar as dificuldades com os controladores PI em sistemas monofásicos.

Ambos são baseados no princípio do modelo interno, e são adequados ao rastreio de

referências senoidais. Também apresentam resultados satisfatórios e dentro das normas

internacionais, do ponto de vista da qualidade de energia. Contudo, o controlador re-

petitivo se mostra mais eficiente nesse quesito, mostrando maior capacidade de rejeição

de harmônicos em relação ao ressonante. Isso decorre do fato de que, o controlador

ressonante contém apenas o modelo interno do sinal de referência, enquanto que o re-

petitivo acrescenta também o modelo do distúrbio externo. Ele se comporta tal como

uma associação de inúmeros controladores ressonante em paralelo, sintonizados cada um

num harmônico diferente. Em outras palavras, o controlador repetitivo insere não só o

modelo da referência, mas também o modelo de inúmeros harmônicos que comumente

estão presentes na rede.

5.1 Trabalhos futuros

Como perspectivas de continuidade, destaca-se a análise do sistema conectado a

uma fonte CA programável, com o objetivo de inserir harmônicos e então analisar com

mais propriedade o desempenho experimental do controlador repetitivo. Além disso,

adotar outra abordagem de controle, na qual seja empregado um controlador híbrido que

englobe tanto o repetitivo quanto o ressonante, e a inserção de técnicas para detecção

de ilhamento são também importantes. Sugere-se também analisar o desempenho do

controlador repetitivo frente às variações de frequência, e também em sistemas trifásicos.



Apêndice A

Software PSIM aplicado à geração

de código-fonte para DSP Texas

F28335

A.1 Introdução

Este apêndice descreve como utilizar o PSIM versão 9.1 para converter o diagrama

de blocos de um sistema de controle discreto, num código estruturado em linguagem C.

Tal conversão será aqui exemplificada para o caso de um inversor CC-CC, cujo con-

trolador de corrente discreto corresponde a um PI. Além disso, descreve também como

esse código pode ser gravado no DSP F28335 da Texas Instruments, através do Code

Composer Estudio versão 6.1.

A.2 Representação do sistema discreto no PSIM

O sistema que servirá como exemplo nesse apêndice está representado no PSIM,

conforme mostra a Figura A.1. Trata-se de um inversor CC-CC com um controlador PI

discreto atuando sobre a corrente de saída, 𝑖𝑜. Para melhor entendimento, considera-se o

sistema da figura separado em dois estágios: um estágio é o de potência, representado pelo

inversor CC-CC, e o outro é o de controle, composto pelos componentes circunscritos por

retângulos. Nesse último estágio, destacam-se os blocos U1 e Z1. U1 tem por finalidade
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modelar o atraso de um ciclo inerente ao controle digital, e Z1 é um Zero-Order-Hold

para amostragem do sinal de corrente, 𝑖𝑜.

Embora os estágios de controle e de potência estejam no mesmo arquivo do

PSIM, ressalta-se que apenas o diagrama de blocos do estágio de controle será convertido

em linhas de código para posterior gravação no DSP F28335, doravante referenciado

apenas como DSP. Destaca-se também que, para tal conversão, o controlador deve estar

necessariamente representado em domínio de tempo discreto.

O estágio de potência, por sua vez, está representado no mesmo arquivo que o

estágio de controle com a finalidade de compor o sistema em malha fechada e permitir

que simulações possam ser realizadas para verificar seu correto funcionamento antes que

o código seja gerado.

Figura A.1: Tela do PSIM com a representação do estágio de potência, e do estágio de
controle discreto em diagrama de blocos.

A.3 Procedimentos para geração do código

Nessa seção, o objetivo é converter em código de linguagem C, todos os com-

ponentes pertencentes ao estágio de controle que está destacado na Figura A.1, e em

seguida, utilizar o Code Composer Studio para gravar este código no DSP.

Para gerar o código destinado ao DSP, no entanto, é necessário modificar o dia-



49 A.3. Procedimentos para geração do código

grama da Figura A.1. A primeira modificação é substituir o modulador PWM destacado

na figura, por um módulo específico que irá configurar uma das saídas de PWM exis-

tentes no próprio DSP. A Outra modificação é inserir um módulo inversor A/D que irá

configurar uma das entradas analógicas do DSP para receber o sinal de corrente, 𝑖𝑜.

Acessando o menu Elements, pode-se inserir o módulo PWM do DSP, escolhendo

as opções SimCoder, TI F28335 Target e em seguida 1-phase PWM. Para inserir o mó-

dulo inversor A/D, o caminho é idêntico ao anterior, porém a última opção é substituída

por A/D Converter. Com estas alterações, o novo diagrama esquemático é mostrado na

Figura A.2. Nota-se, nessa figura, que o bloco de atraso unitário, U1, foi suprimido. Isso

porque o módulo PWM inserido já considera o atraso modelado por U1.

Figura A.2: Circuito com o controlador discreto, e com os elementos de hardware próprios
do DSP F28335.

A.3.1 Configurações do módulo inversor A/D

Uma vez inserido, o módulo inversor A/D ou simplesmente ADC (Analogic Digital

Converter), necessita ser configurado. Com duplo click sobre o mesmo, abre-se o menu

mostrado na Figura A.3. Essa figura mostra quatro dos dezesseis canais disponíveis no

ADC; esses canais são divididos em dois grupos (grupo A e grupo B), com oito canais

cada. Em destaque na figura, estão os campos ADC Mode, Ch A0 Mode e Ch A0 Gain,

referentes ao canal A0, ou seja, canal 0 do grupo A. Nota-se que esses três campos
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se repetem para cada um dos demais canais disponíveis. Aqui, adotou-se o canal A0

arbitrariamente.

Figura A.3: Menu de configuração do inversor A/D

No campo ADC Mode pode-se escolher uma, dentre as três opções listadas abaixo.

• Continuous: o ADC executa a conversão continuamente, lendo sempre o valor da

última conversão.

• Start/stop (8-channel): o ADC só executa a conversão mediante solicitação, em

apenas um dos grupos de 8 canais.

• Start/stop (16-channel): o ADC só executa a conversão mediante solicitação, em

todos os 16 canais.

Para o exemplo aqui abordado, seleciona-se a opção Continuous, pois é necessário

que o sinal de corrente seja captado ininterruptamente. Em relação ao campo ADC Mode,

este deve ser configurado com a opção DC, dado que as entradas analógicas suportam

apenas valores CC no intervalo de 0 V a 3,3 V.

No caso aqui abordado, a referência de corrente (cf. Fig. A.1) está ajustada para

2 A. O transdutor de corrente presente no circuito de potência responde em tensão, e

tem ganho unitário. Isso posto, quando a corrente de saída, 𝑖𝑜, estiver em seu valor de



51 A.3. Procedimentos para geração do código

regime (2 A), o transdutor de corrente responderá com um sinal CC de 2 V, que dispensa

qualquer tipo de condicionamento pois está dentro dos limites do ADC. No entanto, caso

a saída do sensor de corrente fosse um sinal CA cuja amplitude variasse, por exemplo,

entre -1 V a 1 V, seria necessário adicionar-se um offset de 1 V, para que o sinl não

asumisse valores menosres que zero.

Em relação ao campo Ch A0 Gain, este poderá assumir qualquer valor, a depen-

der do ganho do transdutor utilizado: caso a medição seja feita em escala , por exemplo

de 10:1, deve-se então ajustar o Ch A0 Gain em 10, para qua a amplitude considerda no

sistema de controle seja igual à amplitude da grandeza real, e não seu valor em escala.

Como no caso em questão a medição de corrente está sendo feita em escala de 1:1, o Ch

A0 Gain deve ser unitário.

A.3.2 Configurações do módulo PWM

Com duplo click sobre o módulo PWM, abre-se o menu de configurações mostrado

na Figura A.4. Nessa figura, estão destacados os parâmetros importantes que devem ser

ajustados de acordo com a aplicação.

Figura A.4: Menu de configuração do módulo PWM

Os campos destacados na Figura A.4 podem ser configurados com as opões lis-

tadas abaixo.

• PWM Source: campo onde seleciona-se uma, das seis saídas PWM disponíveis.

• Output Mode: aqui, seleciona-se qual será o bloco de PWMs referente à saída
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selecionada no campo anterior. Podem ser selecionados os blocos A e B juntos, ou

apenas um dos dois, de acordo com a necessidade.

• PWM Frequency : define a frequência dos pulsos de PWM.

• Carrier Wave Type: neste campo, seleciona-se o tipo de portadora do modula-

dor PWM, que pode ser triangular(Triangular wave) ou dente-de-serra (Sawtooth

wave).

• Trigger ADC : define se o módulo PWM irá disparar o módulo ADC. Aqui, as

opções são:

1- Do not trigger ADC, para que o ADC não seja disparado pelo módulo PWM.

2- Trigger ADC grupo A, para o módulo PWM disparar o grupo A do ADC.

3- Trigger ADC grupo B, para o módulo PWM disparar o grupo B do ADC.

4- Trigger ADC grupo A & B, para o módulo PWM disparar ambos os grupos.

• Peak-to-Peak Value: este campo define o valor pico-a-pico da amplitude da porta-

dora utilizada pelo modulador PWM.

No caso em discussão, é necessário informar qual será a saída PWM utilizada, o

tipo, a frequência e a amplitude da portadora, e além disso, se o módulo PWM irá ou

não disparar o ADC.

Bastando apenas uma saída de PWM, escolheu-se, arbitrariamente, o PWM1 do

grupo A. Em relação ao tipo de portadora, escolheu-se uma dente-de-cerra, que em geral

é o tipo mais utilizado em inversores CC-CC. A frequência dessa portadora é a mesma

para a qual o sistema foi projetado (20 kHz), e a amplitude pico-a-pico está ajustada

em 3, para que não haja sobremodulação, considerando que a referência do sistema de

controle é igual a 2.

Conforme abordado na subseção A.3.1, o ADC deve realizar conversões ininter-

ruptamente. Por tando, o módulo PWM não deve interferi-lo, e o campo Trigger ADC

deve receber a opção Do not trigger ADC.
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A.3.3 Configurações do módulo Simulation Control

Além da inserção dos módulos PWM e inversor A/D referentes ao DSP, deve-se

configurar o Simulation Control, onde as informações referentes ao modelo do hardware

e ao tipo de memória utilizada devem ser fornecidas. O ícone referente ao Simulation

Control é obtido no menu Simulate, escolhendo-se a opção Simulation Control.

Acessando-se o ícone supracitado, tem-se a tela mostrada pela Figura A.5, onde

o modelo de DSP é informado no campo em destaque. Os campos Time Step e Total

Time também destacados, estão relacionados apenas à simulação, e não à geração do

código.

Figura A.5: Campo onde se define o modelo do DSP utilizado.

Para definir o tipo de memória a ser utilizada, abre-se na tela do Simulation

Control, o campo referente à memória conforme destacado na Figura A.6. Há quatro

opções conforme listadas abaixo.

• RAM debug : o código será gravado apenas na memória RAM do DSP, e poderá

ser depurado.

• RAM release: deixa o código apenas na memória RAM do DSP, e não permite

Debug.

• Flash release: grava o código apenas na memória FLASH do DSP, quando não há

espaço suficiente na memória RAM.

• Flash RAM release: permite utilização tanto da RAM, quanto da FLASH.
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Figura A.6: Campo onde se define a memoria na qual o código será gravado.

A escolha de uma dessas opções será baseada na necessidade de debug, e no

tamanho do código gerado: caso seja necessário depurar o código, escolhe-se a opção

RAM debug ; caso contrário, pode-se escolher uma das outras três opções, levando em

conta que a memória FLASH é mais rápida e tem mais espaço que a RAM. Aqui, a

opção selecionada foi a RAM debug, dado que há espaço suficiente na memória RAM, e

que em algum momento pode ser necessário a depuração de alguma parte do código.

A.3.4 Configurações do módulo DSP Configuration

O módulo DSP Configuration também deve ser inserido e tem por finalidade

ajustar o clock e a velocidade de processamento do DSP. Esse bloco se encontra no menu

Elements, onde deve-se selecionar a opção SimCoder, e em seguida TI F28335 Target,

DSP Configuration. Por default, seus parâmetros vêm como destacados na Figura A.7,

e já são o suficiente para inúmeras aplicações, não havendo, na maior parte dos casos,

necessidade de alterá-los.

A.3.5 Configurações do módulo Hardware Configuration

O módulo Hardware Configuration também deve ser inserido. Ele é necessário

para que se possa definir quais das saídas disponíveis será utilizada como PWM. Caso

houvesse necessidade de alguma saída e/ou entrada digital, esta(s) também seria(m)

definida(s) em Hardware Configuration.
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Figura A.7: Configurações de clock e velocidade de processamento do DSP

Para inserir esse módulo, no menu Elements, seleciona-se as opções SimCoder,

TI F28335 Target, e em seguida Hardware Configuration. Com um duplo click no bloco

Hardware Configuration, abre-se o menu de opções mostrado na Figura A.8.

Figura A.8: Tela de configuração das portas de entrada/saída do DSP.

A primeira coluna de elementos no menu da Figura A.8, representa as portas de

entrada/saída de uso geral (General Purpose I/O), que vão de GPIO0 a GPIO17. Estas

portas poderão ser definidas como entrada digital, saída digital, PWM, etc, conforme

opções listadas nas colunas subsequentes. Para o exemplo em questão, necessita-se ape-

nas que uma das portas seja configurada como saída de PWM. Logo, arbitrariamante

escolhe-se a GPIO0, conforme destacado na Figura A.8.

Uma observação importante nesse ponto, é que deve-se ter o datasheet do DSP

em mãos, para que se possa saber qual o pino correspondente à porta que foi habilitada.
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A.3.6 Gravação do código no DSP artavés do Code Composer Studio

Para efetuar a gravação, os arquivos necessários ao DSP devem ser gerados no

PSIM. No menu Simulate, seleciona-se a opção Generate Code, e então uma pasta con-

tendo o código principal, bibliotecas e demais arquivos, é criada automaticamente. Esta

pasta está localiza no mesmo diretório utilizado para salvar o arquivo PSIM, e deve ser

importada pelo Code Composer Studio.

No Code Composer Studio, menu Project, seleciona-se a opção Import Legacy

CCSv3.3 Projects conforme mostra a Figura A.9. Em seguida, localiza-se o diretório

onde encontra-se a pasta criada pelo PSIM, conforme mostra a Figura A.10. Após isso,

aparecerá a tela mostrada pela Figura A.11, na qual se pode verificar o código gerado, e

na parte mais à esquerda, os demais arquivos que foram importados.

Todos esses arquivos devem ser compilados, o que é feito pela opção Build

All, dentro do menu Project. Para finalizar, conecta-se o kit do DSP ao computador,

mantendo-se sua chave liga/desliga na posição ON. Em seguida, com um click no ícone

destacado na barra de ferramentas (cf. Fig. A.11), o Code Composer Studio irá limpar

toda a memória do DSP, e gravar o novo código. Finalizada a gravação, o DSP pode

então ser utilizado.

Figura A.9: Ferramenta para importar o código gerado.
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Figura A.10: Localização da pasta gerada pelo PSIM, através da ferramenta de impor-
tação.

Figura A.11: Tela do Code Composer Studio mostrando a rotina principal (ao centro), e
os arquivos complementares (à esquerda) que são necessários ao DSP.



Apêndice B

Descrição do aparato experimental

B.1 Introdução

Neste apêndice, apresenta-se todo o aparato experimental utilizado, cujo principal

componente é o kit experimental da Texas Instruments, referenciado pelo fabricante como

TMDSHV1PHINVKIT. Este kit consta de um inversor monofásico em ponte completa

com um filtro LC de saída, e é controlado pelo DSP TMS320F28335.

B.2 DSP TMS320F28335

A Figura B.1 mostra o DSP utilizado juntamente com o Kit de gravação. Trata-

se de um DSP de ponto flutuante, com processador de 32 bis, e clock de 150 MHz. Há

uma grande variedade de entradas analógicas (16) e saídas de PWM (8), que torna esse

dispositivo adequado para muitas aplicações.

Figura B.1: Detalhe do DSP utilizado, em conjunto com a placa de gravação.
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B.3 Inversor monofásico

Na Figura B.2, mostra-se o inversor monofásico que foi utilizado. Trata-se de

um kit fabricado pela Texas, e que é controlado pelo sistema embarcado no DSP citado

anteriormente.

As quatro chaves de potência que compõe a ponte inversora são IGBTs SPW20N60

com diodos freewheeling. Estas chaves são especificadas para operarem sob regime de

corrente direta de até 15 A, e de tensão reversa de até 600 V. O filtro de saída é cons-

tituído por dois indutores de 3,5 mH e um capacitor não polarizado, com capacitância

igual a 1 𝜇F e tensão nominal de 400 V. A corrente de saída do inversor é medida pelo

sensor de efeito Hall destacado na Figura B.2. Na Figura B.3, mostra-se o circuito do

inversor, e o detalhe das entradas (ADC) e saídas (PWM) presentes no DSP.

Figura B.2: Módulo experimental utilizado.

A conexão da saída do inversor à rede elétrica é realizada através do fechamento

dos contatos dos dois relés, ambos acionados em conjunto pelo DSP. Os sinais de co-

mando dos relés e das chaves, e os sinais provenientes das medições de corrente e tensão,

passam por circuitos de condicionamento específicos já embutidos na placa do kit, e cu-

jas entradas e saídas são devidamente identificadas no datasheet do inversor [78]. Após

o condicionamento, estes sinais seguem para conexão com as entradas/saídas do DSP,
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Figura B.3: Circuito do inversor em ponte completa conectado à rede, com detalhes do
DSP e dos pontos de medição de correte de saída, e de tensão da rede.

como mostra o fluxograma da Figura B.4, onde 𝑣𝑔 representa o sinal de tensão da rede,

e 𝑖𝑔 representa a corrente de saída. O bloco denominado drivers tem por função ampli-

ficar os sinais de PWM provenientes do DSP, condicionando-os a uma faixa de valores

adequada para o acionamento das chaves. Cada uma das chaves têm seu próprio circuito

driver independente, porém são todos iguais ao mostrado na Figura B.5. Além da função

de amplificador, o circuito driver também provê a isolação entre a parte de controle e a

parte de potência (da qual as chaves fazem parte) por meio do optoacoplador visto na

figura.

Figura B.4: Fluxograma ilustrando as etapas dos condicionamento de sinais e controle
das chaves e relés.

A montagem experimental, por sua vez, está apresentada na Figura B.6. Nesta

figura, nota-se a presença de uma fonte auxiliar. Esta é uma fonte CC ajustável, de

bancada, necessária para alimentar os circuitos de condicionamento do inversor, e os

drivers das chaves de potência. O circuito dobrador de tensão tem por finalidade retificar
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Figura B.5: Circuito drive utilizado em cada uma das chaves de potência.

a tensão alternada proveniente do variac, e elevá-la ao patamar de 400 V em corrente

contínua. O variac é utilizado para que este valor de tensão contínua, que será aplicado

à entrada CC do inversor, seja ajustado aos poucos, com mais segurança e precisão. Por

fim, o transformador isolador é a interface utilizada entre a saída do inversor e a rede

elétrica.

Figura B.6: Montagem experimental utilizada para os testes.
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