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ABSTRACT

Present work proposes some applications of One Cycle Control, OCC, to Power Quality, e.g. Three
Phase Controlled Rectifiers as well as Motor Actioning, e.g. Three Phase Induction Motor Drives,
enriching OCC strategy alternatives.

On Power Quality, it is proposed an OCC Current Control utilizing a Lead Lag compensator and
input resistance control based on dc link voltage. This provokes that modulating waves are no longer
quasi dc waves but quasi sinusoidal waves. As the mathematical analysis shows, this technique is
equivalent to ZACE (Zero Average Current Error) control. On this sense, dynamic response of OCC
Rectifier is improved. Moreover, it is also proposed a Sensorless-Voltage Clamping Control Strategy
utilizing Hybrid PWM, HPWM. As this Clamping strategy is also based on the aforementioned Lead
Lag compensator and input resistance control, classical Discontinuous PWM techniques can be used
by means of HPWM. As an application of the proposed technique, Malesani Hysteresis Current-
Control utilizing phases switching clamping is emulated.

On Motor Action, a Stator Field Oriented Control, SFOC, based on OCC technique is proposed.
On this sense, OCC plays a simplifying role as a controller, which normally is implemented with
Space Vector PWM, SVM. Moreover, an additional control strategy is proposed, to eliminate the
coupling effect between dg components of voltage control, based on stator equation of the induction
motor.

On the other hand, a Direct Torque Control, DTC, has been proposed also with OCC technique. A
rapid response, as well as a relative minimum ripple torque is achieved using OCC technique.

Mathematical and physical analysis as well as Simulation and DSP based Experimental Results

validate the proposed techniques.
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RESUMO

No presente trabalho, propde-se algumas aplicagdes do Controle por um Ciclo, OCC, a Qualidade
de Energia, p.ex. Retificadores Trifasicos Controlados, assim como para Acionamento de Motores,
p-ex. Controle de Motores de Inducdo Trifdsicos, enriquecendo as alternativas das estratégias de
controle com OCC.

Em Qualidade de Energia, estd-se propondo um Controlador de Corrente com OCC utilizando
compensador avango-atraso e um controlador de resisténcia de entrada baseado no controle da tensdo
do barramento. Isto ocasiona que as ondas modulantes ndo sejam mais quase dc, sendo que agora
sejam ondas quase sinoidais. Como se mostra matematicamente, esta técnica é equivalente ao
controle ZACE (Zero Average Current Error). Assim, a resposta dindmica do Retificador com OCC &
melhorada. Além disso, € proposta uma estratégia de controle com grampeamento de fases sem uso
do sensor de tensdo da rede elétrica, utilizando PWM Hibrido, HPWM. Como esta proposta de
grampeamento é também baseada no compensador avango-atraso e no controlador da resisténcia de
entrada, mencionados anteriormente, as estratégias de controle cldssicas com PWM Descontinuo
podem-se usar por meio de HPWM. Como aplicacdo desta técnica, o controle por histerese de
Malesani utilizando grampeamento tem sido emulado.

Em Acionamento de Motores, tem sido proposto o Controle por Campo Orientado com fluxo
estatérico baseado em OCC. Neste sentido, o OCC simplifica as operacdes de controle, que
normalmente sdo feitas por meio do PWM vetorial, SVM. Assim mesmo, no intuito de eliminar o
acoplamento entre as componentes dg da tensdo de controle, é proposta uma estratégia adicional,
utilizando a equacgdo do estator do MI.

Por outro lado, € proposto também o Controle Direto de Conjugado, DTC, baseado na técnica OCC.
Assim, consegui-se diminuir o ripo do conjugado é melhorar sua resposta dindmica.

O analise matemdtico e fisico assim como resultados de simulagdo e experimentais, validam as

técnicas propostas.
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CAPITULO |

INTRODUCAO

A qualidade de energia tem sido uma preocupagdo crescente no campo da eletrdnica de poténcia.
Os corretores de fator de poténcia, PFC, e os filtros ativos de poténcia, APFs, sdo duas das tentativas
para resolver os problemas de qualidade de energia do sistema elétrico no nivel de sua distribui¢io
(por exemplo, eliminacdo de harmdnicos da corrente de linha e compensacdo de poténcia reativa).
Normalmente, os PFCs sdo usados na entrada dos equipamentos de poténcia ou s@o incluidos nos
mesmos. Os filtros ativos sdo sistemas independentes usados freqiientemente fora do equipamento
(normalmente alimentam vdrios equipamentos). Os PFCs sdo utilizados em aplicacdes de baixa e
mediana poténcia. Os APF's s@o utilizados em aplicacdes de mediana poténcia.

Por outro lado, os sistemas de acionamento estdticos com maquinas elétricas, motores de indugdo em
sua maioria, constituem-se na maior aplicacio da eletrdnica de poténcia, consumindo mais de 60% da
energia elétrica gerada no mundo (LORENZ et al.,1994). O uso de acionamentos ca continua a
crescer aproximadamente 10% ao ano, devido a rdpida penetracio do controle de velocidade varidvel
na indudstria. (PHILLIPS, 2000). Isto tem levado a busca de controladores de alto desempenho. Entre
esses controles de alto desempenho estdo os controles indireto e direto de campo orientado e o
controle direto do conjugado. A técnica de campo orientado FOC se fundamenta na separacio e
controle do fluxo e componentes da corrente rotdrica ou estatérica que produzem conjugado. O
controle direto do conjugado DTC busca controlar diretamente o conjugado da mdquina manipulando
seu fluxo estatdrico.

Em ambos os tipos de sistemas (FOC e DTC), o controle do fator de poténcia é obtido através do uso

de malhas de controle.

I.1. MALHAS DE CONTROLE.

Nos conversores de poténcia, a configuracdo de controle convencional consiste em um laco interno,
em cascata com um laco externo, como indica a Fig. 1.1. A planta, ou processo a controlar, é
considerada como sendo parte do sistema de controle. O lago interno serve para linearizacdo da
planta, e tem uma constante de tempo menor que a constante de tempo do lago externo. Portanto, a
resposta no tempo do lago interno é mais rapida que do lago externo, ou, dito de outro modo, o lago
interno tem maior largura de banda do que o lago externo. Ademais, a saida do controlador do lago
externo, serve de referéncia para o lago interno, sendo que, geralmente, para o controle de
conversores, usam-se controladores P/ em vez de PID (LEONHARD, 1996). O laco interno,
normalmente de corrente, ou, as vezes, até de poténcia instantinea (MALINOWSKI;

KAZMIERKOWSKI; TRZYNADLOWSKI, 2003), serve para linearizar a planta de controle,
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Fig.1.1. Diagrama em blocos do controle em cascata.

enquanto o lago externo controla a varidvel de interesse: tensio, dngulo de fase, velocidade mecénica
do rotor (motores cc ou ca) entre outros (STEPHAN, 1991), (GARCIA-ROSA, 2009). Para evitar que
uma grande variag@o da varidvel de controle do laco interno danifique a planta, utiliza-se um bloco de
saturacdo para protecdo. Além disso, costuma-se dizer que o laco externo tem maior hierarquia do que
o laco interno. No caso de um sistema de controle de mais de dois lacos, o lago mais externo tem
maior hierarquia que o que lhe segue, e a saida de controle do lagco mais externo serd a referéncia do
controle do lago mais imediato, e assim por diante. Por outro lado, o lago de controle mais préximo a
planta tem largura de banda maior que a dos outros, seguido pelo imediato em hierarquia, etc. Entre

as varias aplicagdes deste principio de controle estdo os retificadores e os inversores.

L2. CONTROLE DO FATOR DE POTENCIA E DA CORRENTE EM CONVERSORES
MONOFASICOS

Os retificadores convencionais com diodos t€m baixo fator de poténcia, o que produz poténcia
reativa e reduz a poténcia disponivel da rede ca. A alta distor¢io harmodnica da corrente, produzida
por estes retificadores ocasiona problemas de Interferéncia Eletromagnética EMI, assim como picos
de tensdo e corrente entre os diferentes equipamentos conectados a uma mesma rede elétrica. No
intuito de satisfazer as imposi¢des das normas e recomendagOes internacionais (por exemplo IEC
1000-3-2) que regulam a qualidade da corrente em equipamentos de pouca poténcia, é utilizado
tipicamente o Pré-regulador de Fator de Poténcia PFC, como conversor ca/cc para Fontes de Tensao
Ininterrupta, UPS, para controladores de motores ca e, em geral, para todo equipamento de poténcia
que utilize conversores cc/ca.

Para melhorar o fator de poténcia e diminuir os harménicos com PFC t€m sido utilizadas
configuragdes tais como ponte de diodos com conversores cc/cc (SALMON, 1993); (MARTINEZ;
ENJETI, 1996), retificadores de meia ponte (BOYS; GREEN, 1989) e ponte completa (WU,
DEWAN; SLEMON, 1990). A ponte de diodos com conversor cc/cc s6 permite fluxo unidirecional
de poténcia, enquanto que os retificadores de meia ponte e ponte completa permitem fluxo
bidirecional de poténcia. Os sistemas de controle propostos para PFCs tém sido (sem contar com o
controle por histerese): controle proporcional integral (PI) (SALMON, 1993), controle por modos
deslizantes, sliding mode control (QUERO; RIDAO; PERALES; FRANQUELO, 1997), controle
com légica fuzzy, fuzzy control (KOTHARI; SINGH; PANDEY, 2002) e com redes neurais, (KIM;



WON; LIM; KIM; LEE, 2002) entre outros, sendo que alguns destes métodos, devido a complexidade
do controle, precisam DSP para ser implementados.

No diagrama de controle tradicional dos Pré-reguladores de Fator de Poténcia, PFC, (configuracio
Boost) monofisicos (ROSSETTO; SPIAZZI; TENTI, 1994), ver Fig. 1.2, tem-se um controle interno
de corrente e um controle externo da tensdo de barramento. O interessante deste tipo de controle é
que ao se controlar a tensdo de barramento procura-se fazer com que a tens@o de rede e a corrente de
entrada estejam em fase.

A maioria destes controles de corrente utiliza estratégias hoje consideradas como convencionais:
controle de corrente pico, controle de valor médio, controle por histerese, etc. (ROSSETTO;
SPIAZZI; TENTIL1994), (BENTO, 2005). No entanto, este esquema de controle, possui algumas
desvantagens: o tamanho do indutor, estresse do dispositivo de poténcia, distor¢ao no cruzamento por
zero da corrente, influéncia da tensdo do barramento na forma de onda da corrente de entrada, etc
(GARCIA, 2003). Observe-se, também, que ele necessita de um multiplicador. Além do mais, para
um circuito de pequena poténcia, sdo necessdrios trés sensores: um de corrente e dois de tensdo
(tensdo de rede retificada, e tensdo de barramento). A solugdo proposta em (BEN-YAAKOV, 1998),
(BEN-YAAKOV, 1999), para este caso, consiste em utilizar o valor médio da corrente no processo de
sincronizagdo da corrente de entrada com a tens@o de entrada. Este principio corresponde a uma das
possibilidades da técnica de Controle por um Ciclo, OCC, One Cycle Control, apresentada
inicialmente em (SMEDLEY; CUK, 1991; 1995), (SANTI; CUK, 1992), (LAI, SMEDLEY; MA,
1997). Nesta técnica elimina-se o sensor de tensdo da rede e também o multiplicador (o multiplicador
pode ser eliminado utilizando-se alguma configura¢do de hardware) ver Fig. 1.3 (b). Como se pode
observar na Fig. 1.3 (a), na versdo discreta de Ben-Yaakov, o valor médio é implementado de modo
convencional por meio do Amplificador Operacional, enquanto a portadora é gerada em forma
independente. Note-se que na versdo discreta ndo existe controle da tensdo de barramento, enquanto
na versdo integrada de Smedley, este controle é feito por meio de amplificador (pinos 1, 2 e 3 da
Fig.1.3 (b)). Na verdade, na versdo discreta de Ben-Yaakov, o controle da tensdo de barramento pode
ser implementada, mas ainda utiliza um multiplicador para controlar a referéncia de corrente (BEN-
YAAKOV, 1998), (BEN-YAAKOV, 1999). Um caminho diferente € seguido na versdo integrada do
OCC: cria-se uma onda em forma de rampa de amplitude varidvel (portadora) por meio de um
integrador com reset, implementado com Amplificador Operacional e controlado por um flip flop RS.

Logo, integra-se a saida do controlador da tensdo de barramento, manipulando também a amplitude

M Controlador [¢
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Fig. 1.2. PFC monofisico. (a) Diagrama em blocos geral. (b) Diagrama em blocos do controle utilizando lagos
em cascata.

I ImeH |‘.I$ v .
W [ o
J (RETH] {4
- Ca i 0 . By Vi v
D2F Cmean G 3130g Jin Zﬁ R
e r % 470 F
Vin 4
N1 == — e e e A e ———
— RITER PR
0] IRCAS6N o
Ik

Controlador da
tensdo de barramento

Integrador com Reset

comparador
(a) (b)

Fig. 1.3. (a) Circuito OCC discreto (BEN-YAAKOV, 1998). (b) Circuito OCC integrado no IR1150S da

International Rectifier (LAl; SMEDLEY, 1998).

da portadora varidvel. Como o flip flop é disparado por uma base de tempo (clock) no pino S, Set, a
frequéncia da portadora é mantida fixa. Por outra parte, note-se que ndo estd-se tomando o valor
médio da corrente, mas emula-se esta operacdo somando a tensio retificada da resisténcia do sensor
de corrente, Rs, a saida do controlador da tens@o de barramento. Em consequéncia, com todas estas
simplificacdes o circuito se torna mais pratico, podendo se utilizar um circuito integrado, como o
proposto por Smedley, para fazer o controle, ou seja, o IR1150S da International Rectifier (US
PATENT 5,278,490). A manipulacdo de portadora descrita anteriormente, serd logo considerada uma
caracteristica do OCC, e um dos motivos pelo que comecou a ser considerado como uma
generalizagdo do PWM (LAIL; SMEDLEY, 1998). Além disto, a portadora de amplitude varidvel é a
diferenca em relacdo aos sistemas de controle convencionais, ver Fig. 1.1. Note-se que nos sistemas
de controle em cascata, por exemplo, para duas varidveis, utiliza-se mais um laco de controle interno
para controlar a segunda varidvel (menor hierarquia). Nos sistemas de controle com OCC, ver Fig.
1.13(b), a primeira varidvel (maior hierarquia) aparece no controle da portadora, eliminando-se um
laco de controle. Portanto, o controle com OCC € mais simples.

Outra aplicacdo do OCC ¢ indicada na Fig. 1.4, para um inversor monofésico. Desta vez, o OCC é
aplicado a um amplificador de poténcia. O conceito bdsico do OCC ¢ forcar que o valor médio da
varidvel chaveada com o interruptor de poténcia seja igual ou proporcional a referéncia de controle.
Este conceito € estendido ao controle de conversores cc/ca monofasicos (ZHAO; MENG, 2002). Esta
idéia pode ser observada na Fig. 1.4(a), onde se estd mantendo quase toda a estrutura de controle vista

nos casos anteriores (LAI; SMEDLEY, 1998), (QUIAO; SMEDLEY, 2002), (CHEN,
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Fig.1.4. (a) Diagrama em blocos para amplificador de Potencia com OCC (LAI; SMEDLEY, 1996).
(b) Diagrama em blocos geral do OCC (SMEDLEY, CUK, 1995), (ZHAO; MENG, 2002).

SMEDLEY, 2005). Note-se nesta figura que se utiliza novamente o integrador com amplificador
operacional, e que o flip-flop junto com a base de tempos, Clock, € usado para gerar o pulso de reset
da chave do integrador, configurando a portadora triangular de amplitude variavel e freqiiéncia fixa.
De acordo com o artigo (ZHAO; MENG, 2002) o controle melhora a ndo linearidade da chave
bipolar, elimina a distor¢do de cruzamento por zero da corrente e consegue um bom desempenho
dindmico com boa largura de banda. Na Fig. 1.4 (b) mostra-se o diagrama em blocos geral desta
estratégia de controle. Obviamente, a saida y(¢) controla o integrador, enquanto a entrada x(z) deve ser
processada no controlador, que no caso dos retificadores € a corrente de fase filtrada. Veja-se, por
exemplo, a Fig.1.3(b), e as Figs. 1.19, 1.20 do OCC para Retificador trifdsico onde y(?) estd
relacionado com V,,, a saida do controlador da tensdo de barramento, e x(7) esta relacionado com a
corrente de entrada. Contudo, o sistema ja foi patenteado para inversores monofasicos (US PATENT
5,617,306). No entanto, este sistema de controle ndo tem sido estendido a inversores trifiasicos até
agora (LAL; SMEDLEY, 1998), (QUIAO; SMEDLEY, 2002), (CHEN, SEMEDLEY, 2005). Poderia
se esperar uma generalizagao deste conceito nos eixos estaciondrios dg, onde as varidveis sao tensdes
cc, que € o caminho adotado neste trabalho para acionamento de motores trifasicos, ver Capitulos IV
e V. No seu lugar, tem se estendido o conceito do controle para retificador trifdsico com

grampeamento (SMEDLEY; ABRAMOVITZ, 2011) ver Se¢do 1.4.2.

L3. CONTROLE DO FATOR DE POTENCIA E DA CORRENTE EM CONVERSORES
TRIFASICOS

O desempenho do PFC depende fortemente da resposta dindmica do controlador de corrente.
Conforme ja foi especificado por alguns autores (AKAGI; NABAE, 1986), (KAZMIERKOWSKI;
MALESANI, 1998) esse controlador deve possuir um bom desempenho no estado transitério e um
baixo contetido harmdnico no estado permanente. Nas Figs. 1.5(a) e (b) mostra-se o diagrama em
blocos para o retificador trifdsico utilizando controle de corrente com PWM (DIXON, 2005) e
histerese (BEGAG; BELHAOUCHET; RAHMANI, 2009) respectivamente. Claramente, estes
controladores seguem o esquema de controle em cascata descrito na Fig. 1.1. Os controladores de
corrente podem ser divididos em trés categorias (MALESANI; TOMASIN, 1993): controladores
lineares, controladores preditivos e controladores por histerese. Os controladores por histerese HCC
(Hysteresis Current Control) possuem sistema de realimentacdo instantinea a qual detecta o erro de
corrente e produz diretamente os pulsos de disparo para as chaves do conversor, quando o erro de
corrente excede uma determinada banda ja fixada. Estes controladores tém boa resposta dinamica,
boa precisdo e alguma independéncia dos pardmetros da carga, porém sua largura de banda muito
ampla (superior a faixa de freqiiéncia das chaves) e seu comportamento aleatério devido a
interferéncia entre as fases sdo consideradas suas grandes desvantagens (MALESANI; TOMASIN,

1993), (KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998). Para sanar estas dificuldades, os trabalhos



propostos tém seguido principalmente trés rumos: 1°) Focar o chaveamento das fases como um todo,

por meio de um vetor de tensdo ou corrente limitando a tolerancia do erro de corrente a um
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Fig. 1.5 (a) Controle PWM para Retificador trifdsico (DIXON, 2005). (b) Controle por histerese (RAHMANI,
2009).

hexdgono (NOVOTNY, 1985) ou um quadrado (KAZMIERKOWSKI; SULKOWSKI, 1991),
(OLESINSKI, 1992), (JENNI, 1993) no eixo af}, gerando uma tabela de chaveamento baseado no
erro de corrente. 2°) Subtrair de cada corrente de fase, um sinal derivado do valor médio da
interferéncia entre as fases (a diferenca entre a tensdo do ponto neutro da rede elétrica e o ponto
médio da tensdo dos capacitores do barramento) (MALESANI; TENTI, 1990). Note-se que o
primeiro método s6 limita a freqiiéncia de operagdo, enquanto que no segundo para se eliminar a
interferéncia das fases, precisa-se conhecer os valores exatos (L-r) dos pardmetros do indutor.
Portanto, um terceiro método foi proposto para eliminar a interferéncia das fases: 3°) Controlar as
correntes de linha, grampeando alternativamente cada uma das fases e controlando as outras duas
restantes (MALESANI; TENTT; GAIO; PIOVAN, 1991).

Os controladores preditivos estdo baseados em técnica digital (o tempo € dividido em pequenos
periodos) que prediz a corrente e/ou a tensdo do préximo periodo de modulacdo usando um prévio
conhecimento do erro de corrente ou tensdo atual e os pardmetros do sistema (carga, tensdo do
barramento, velocidade do motor, entre outros). Quando o vetor de tensdo é escolhido de modo a que
o erro seja zero ao final de cada periodo, o controlador é também chamado de "dead beat controller"
(MALESANI; TOMASIN, 1993). Os controladores preditivos podem trabalhar com reguladores
lineares ou histerese (KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998). Eles podem ser implementados com
DSP (SLEMON, 1991), (HABETLER, 1995), (BUSO; MALESANI; MATTAVELLI, 2000), mas
também utilizando circuitos anal6gicos (MALESANI; TOMASIN, 1997), (HOLMES, 1993).

I. 3.1. Controladores Lineares

Devido ao modulador PWM e ao valor médio utilizados, os controladores lineares de corrente
possuem um espectro harmdnico bem definido (pouca distor¢do harmonica), mas sua resposta
dindmica € considerada inferior e ligada sempre aos parametros da carga (MALESANI;

TOMASIN,1993), (KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998). Eles podem ser divididos em



controladores estaciondrios e sincronos (MALESANI; TOMASIN, 1993), (KAZMIERKOWSKI,
MALESANI, 1998).

I. 3.1.1. Controladores Estacionarios

Os controladores estaciondrios de corrente trabalham no eixo abc e utilizam trés compensadores PI
(um para cada uma das fases) gerando, assim, as trés referéncias de tensdo para comparar com a
portadora triangular do modulador PWM (SCHAUDER; CADDY, 1982), (POLLMANN, 1986),
(ROWAN; KERKMAN, 1986) conforme se mostra na Fig.1.6 Este controlador é diretamente
derivado do método de sub-oscilacdo triangular da Brown Boweri (MALESANI; TOMASIN, 1993),
(SCHONUNG, STEMMLER, 1964), porém o seu comportamento ¢ um tanto diferente, devido a que
a ondulacdo da corrente é realimentada, afetando o comportamento dos pulsos de disparo. A parte
integral do compensador PI minimiza o erro de corrente a baixa freqiiéncia, enquanto que a parte
proporcional estd relacionada com a magnitude da ondulacdo, de modo que a médxima inclinacido do
sinal de erro nunca deve exceder a inclinacdo da portadora triangular. Como conseqiiéncia disto, o
desempenho do regulador s6 € satisfatério quando a freqiiéncia dos harmodnicos significativos da
corrente de referéncia sdo bem menores do que a freqiiéncia da portadora triangular. Nesses
controladores estaciondrios existe um erro significativo de corrente tanto de amplitude como de fase,

que € inerente ao método. Além disso, este erro de fase € critico em controladores de motores, por

exemplo, para controle FOC em altas velocidades (MALESANI; TOMASIN, 1993).
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Fig.1.6 Diagrama em blocos do Controlador estaciondrio de corrente.

I. 3.1.2. Controladores Sincronos

Os controladores sincronos utilizam a transformacio abc/aff e affidg (e vice-versa) dos sinais de
erro, de modo que a componente fundamental da corrente transforma-se nas quantidades cc is; € ig,.
(MALESANI; TOMASIN,1993), (HOLTZ, 1994). Uma vantagem adicional deste controlador € que
devido ao fato de que ele € sensivel a componente fundamental da corrente, assegura-se que a
corrente de carga e sua referéncia estejam em fase, o que é util, por exemplo, em caso de
acionamento. Diferentemente dos controladores estaciondrios, os controladores sincronos utilizam

dois compensadores PI. Os compensadores Pl reduzem a zero o erro de estado permanente da



componente fundamental de corrente. Portanto, a resposta dinimica nio € 6tima em regime transitorio
ou para formas de onda néo sinusoidais na entrada (ROWAN; KERKRMAN, 1986), (MALESANI;
TOMASIN, 1993), (KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998). Na Fig. 1.7 mostra-se o diagrama em
blocos cldssico, no caso do inversor, para este controlador (KAZMIERKOWSKI; MALESANI,
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Fig.1.7 Diagrama em blocos do controlador sincrono de corrente para inversor.

1998). No caso do Retificador PWM, uma aplicagdo conhecida deste controlador é a do controle de
tensdo orientada VOC (MALINOWSKI; KAZMIERKOWSKI; TRZYNADLOWSKI, 2003) que
consiste em alinhar o vetor da corrente com o vetor da tensdo de entrada de modo que se cumpra a
condicdo de fator de poténcia unitério, ver Fig.1.8. Portanto, € utilizado o eixo dg alinhado com o

vetor de tensdo da rede elétrica, e para cumprir com a condi¢do de fator de poténcia unitdrio a

referéncia da corrente do eixo em quadratura ¢, i;q deve ser colocado em zero. Outra variante desta

técnica, conhecida como Controle de Fluxo Virtual Orientado VFOC é mostrada na Fig.1.9. Nesta
variante define-se um fluxo virtual como a integral da tensdo de fase da rede elétrica. No intuito de
melhorar o comportamento do controlador frente a transitérios ou formas de onda ndo senoidais,
como é o caso de tensOes de rede desbalanceadas (SMIDT; DUARTE, 1995), (DUARTE; VAN
ZWAM; WIINANDS; VANDENPUT, 1999) aproveita-se a presenca do integrador do fluxo (ou filtro
passa-baixas), para filtrar as componentes harmonicas da tensdo desbalanceada. Como o vetor de

fluxo virtual estd em atraso com relag@o ao vetor tensdo de entrada em 90°, para a condi¢@o de fator
de poténcia unitério, € o valor de referéncia da corrente no eixo d, iy, que deve ser colocado em zero.
Para melhorar ainda mais a resposta transitoria dos controladores sincronos foi proposto o Controle
Direto de Poténcia, DPC, e o Controle Direto de Poténcia baseado em Fluxo Virtual VF-DPC,

(MALINOWSKI; KAZMIERKOWSKI; BLAABJERG; HANSEN; MARQUES 2001) este tdltimo

com idéia semelhante ao VFOC.
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Fig.1.8. (a) Diagrama em blocos do Controle de Tensao Orientada VOC. (b) Diagrama vetorial.

Estes controladores emulam o comportamento do Controle Direto de Conjugado DTC (define-se
um motor virtual com fluxo igual a integral da tensdo da rede elétrica), mas controla-se os valores
estimados da poténcia ativa e reativa instantaneas p e ¢, (a condi¢do de fator de poténcia unitério é
conseguida agora colocando em zero a referéncia do controlador de poténcia reativa instantanea) em
vez de torque e fluxo, como é caso do motor ca.

Para o caso de distor¢@o da tensdo de entrada, devido ao desequilibrio, o DPC utiliza o fluxo virtual
(VE-DPC), do mesmo modo que para o VFOC. De acordo com (MALINOWSKI,
KAZMIERKOWSKI; TRZYNADLOWSKI, 2003), até numa linha com 25% de desequilibrio, o VF-
DPC fornece menor distor¢do na corrente de fase, 8%, que o VFOC, 10%. Porém, como nio se

utilizam lacos de internos de corrente no VF-DPC, estes controladores ndo sdo descritos aqui.
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Fig.1.9. (a) Diagrama em blocos do Controle de Fluxo Virtual Orientado VFOC. (b) Diagrama vetorial.
1.3.2. Controladores por Histerese

A versdo cldssica do controlador por histerese, que consiste em trés controladores independentes é
mostrada na Fig. 1.10(a) enquanto que na Fig. 1.10(b) mostra-se o diagrama de chaveamento
associado (BROD, NOVOTNY, 1985). Neste esquema, quando a corrente de um braco excede certo

limite dado pela banda de histerese, a chave associada a este braco forca a corrente no sentido
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Fig. 1.10(a) Diagrama em blocos de controle por histerese convencional. (b) Diagrama de chaveamento.

contrario (por exemplo, se a corrente é maior que a referéncia o braco do conversor é chaveado na
direcdo negativa e vice-versa). Deste modo prové-se um limite instantaneo da corrente quando o
neutro da rede (ou da carga em caso de inversor) estd conectado ao ponto médio dos capacitores do
barramento. Caso contrario, devido ao fato de que a corrente de fase depende também da tensdo entre
as fases, a corrente pode alcancar o dobro do valor especificado pela banda de histerese
(acoplamento). Por este motivo adiciona-se um termo comum as tensdes de fase (terceiro harmoénico)
no intuito de deslocar o valor médio da tensdo de neutro sem afetar o valor médio da corrente de fase,
mas esta acdo provoca mudanca na ondulacdo da corrente (KAZMIERKOWSKI; MALESANI,
1998). Historicamente, a primeira solucdo proposta para evitar o problema da corrente, foi a de focar
as correntes ou tensdes como vetores (semelhante ao SVM) agregando adequadamente zeros de
tensdo (as trés chaves do conversor abertas ou fechadas) em algumas transicdes das chaves do
conversor (ACKVA; REINOLD; OLESINSKI, 1992), (KAZMIERKOWSKI; SULKOWSKI, 1991),
(CHANG; PAN, 1994), (ROSSI; TONIELLI, 1995), (KWON, KIM, YOUN, 1999). Porém, o
primeiro trabalho focando esta idéia foi proposto por (NABAE; OGASAWARA; AKAGI, 1986).
Como consequéncia deste enfoque, além de limitar a corrente de fase, € conseguida uma consideravel
reducdo da freqiiéncia de chaveamento. Considerando o inversor da Fig. 1.11(a) e os vetores espaciais

da Fig. 1.11(b) o método proposto por (NABAE; OGASAWARA; AKAGI, 1986) consiste em fazer
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com que a derivada do erro de corrente e a corrente estejam sempre em sentido contrario no intuito de

conseguir o minimo erro (de corrente) e a minima distor¢do harmodnica
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Fig.1.11. (a) Inversor de dois niveis para motor AC (b) Representacdo das tensdes de p6lo em Vetores
Espaciais.

possivel, por meio dos vetores espaciais.Na Fig. 1.12 mostra-se o controle de corrente proposto nos

eixos aff (KAZMIERKOWSKI; SULKOWSKI, 1991) utilizando comparadores de trés niveis, para o
inversor de dois niveis. Nesta estratégia as correntes de referéncia do estator iy, , i;ﬂ conformam 0s

dois comparadores de trés niveis. A magnitude da ondulacio é definida pela largura de histerese dos

dois comparadores mencionados, enquanto que a saida destes comparadores (d,, d ) seleciona o

estado das chaves por meio da tabela de chaveamento. Uma variacido deste método (KWON; KIM,
1998) proposto para retificador utiliza comparadores de histerese de dois niveis e tabela de
chaveamento, tal como se mostra na Fig. 1.13. Portanto, a semelhanca da modulacdo SVM o método
proposto utiliza os trés vetores espaciais V,, Vs V) para gerar a tensdo de entrada V, em cada regido
do plano complexo.

Em geral, o controle de corrente por histerese, pode fazer com que a corrente siga a referéncia o
tempo todo, independentemente dos pardmetros da carga. Como ja foi mencionado anteriormente,
para resolver o problema da limita¢do da corrente, devido a falta de coordenacdo dos controladores de
fase (quando o neutro da tens@o de entrada estd desligado do ponto médio dos capacitores do
barramento) € utilizado o conceito de vetor espacial. No presente método propde-se limitar a corrente
diminuindo a freqiiéncia de chaveamento. Os trés comparadores de histerese da Fig. 1.13 sdo
utilizados para seguir o vetor corrente de referéncia e limitar o erro de corrente a certo valor
especificado. Outra aproximagdo que elimina o acoplamento entre fases consiste em subtrair do sinal
de erro das correntes um sinal derivado do valor médio da interferéncia entre as fases (MALESANI;
TENTI, 1990), ver Fig.1.14. Neste caso, o limite da freqiiéncia de chaveamento é imposto pelo
controle da largura da banda de histerese. A andlise deste esquema se baseia no conhecimento dos

valores r-L da carga. Porém, o valor da resisténcia do enrolamento r nos motores, que deve ser
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sempre considerado para se ter bons resultados, depende da freqii€ncia de operagdo do inversor

(efeito Skin), da corrente de operagdo e da temperatura, entre outros.
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Fig.1.12. Controle de corrente nos eixos af.
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Fig. 1.13. Diagrama em blocos do sistema de controle (KWON; KIM, 1999).

Tome-se, por exemplo, o caso dos controladores orientados pelo fluxo magnético do rotor, RFOC
(LEONHARD, 1996), onde o valor da resisténcia do rotor Rg ndo pode ser diretamente calculado
(devido aos fatores mencionados anteriormente), mas € estimado. De fato, esta aproximacdo, embora
limite a freqiiéncia de chaveamento, ndo melhora a coordenacdo entre as fases, como se pode
observar nos resultados experimentais apresentados em (MALESANI; TENTI, 1990), onde a
coordenacdo entre as fases ndo é conseguida plenamente.

Outro procedimento a considerar, é a proposta em (MALESANI; TENTI; GAIO; PIOVAN, 1991),
desenvolvida para inversor, que consiste em deixar constante (grampear) alternadamente as chaves de
cada uma das fases, enquanto se controla a corrente das duas fases restantes. Isto permite a reducio
das perdas por chaveamento, ndo sendo necessario conhecer os parametros da carga. Na Fig. 1.15
mostra-se um diagrama em blocos deste sistema de controle, no qual z é a fase grampeada e p e ¢ sdo
as fases restantes. Esta estratégia utiliza um PLL que mantém, dentro de certos limites, constante a
freqiiéncia de chaveamento. Devido ao grampeamento das fases, no total de um terco do periodo (um
sexto do periodo quando a tensdo € positiva e outro sexto quando a tensdo € negativa) as perdas de

chaveamento por fase sdo reduzidas em mais de 30%.
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I. 3.3. Controladores Preditivos

A vantagem dos controladores preditivos é que podem conseguir uma resposta mais rdpida e exata,

se forem disponiveis mais informacdes da planta além do mero erro de corrente (MALESANI;

Simulador de
parsas impedarncic de
auires fuses carga T das aufras
—
-1 t  fases
r+sL
+
s — a
5 J | Driver ]:
PD Han
=
r |pesitive |
LPF .
° . referencic
PD . — da frequencia
negatve | U 4o chaveamenio

Fig. 1.14. Diagrama em blocos do sistema (MALESANI; TENTI, 1990) fase a com PLL.
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Fig. 1.15. Diagrama geral para grampeamento das fases utilizando HCC.

TOMASIN, 1993). Porém, para o calculo complexo dos algoritmos de controle é necessario utilizar
microprocessador. Como ji é conhecido, a implementacdo do controle de corrente por histerese s
por meios puramente digitais (microcomputadores, DSP) nio € possivel. Isto € devido a grande
freqiiéncia de chaveamento destes controladores, e ao comportamento quase aleatério desta
freqiiéncia. Como conseqiiéncia disto, gera-se uma resposta instantanea nestes controladores, que os
retardos produzidos pelos processadores digitais (e conversores A/D) ndo conseguem capturar
(MALESANI; TOMASIN, 1993). Por este motivo, os controladores preditivos de histerese de
corrente ao utilizar DSP, levam consigo implicitamente j4 uma complexidade no hardware (tem que
usar necessariamente controlador analdgico de corrente). A Fig. 1.16 mostra o diagrama em blocos do
controle preditivo de corrente, proposto em (YAO; HOLMES, 1993) onde a largura de banda de
histerese € calculada previamente por meio de circuitos analdgicos e digitais discretos e onde ndo se
utiliza PLL. Devido as simplificagdes adotadas, e aos erros dos circuitos analdgicos utilizados, a
sincronizagdo entre as fases é apenas relativa e suscetivel de ser melhorada. A técnica proposta por
Holmes despreza a resisténcia do indutor, esta sendo a diferenca em relagdo a proposta anterior de
Malesani (MALESANI; TENTI, 1990), ver Fig.1.14. Deste ponto de vista, a contribui¢cdo de Holmes

neste artigo, a parte do controle preditivo, pode ser vista como uma simplificacdo de Malesani. Uma



14

melhora a esse artigo foi feita pelo proprio Malesani (MALESANI; TOMASIN, 1997), ver Fig.1.17,
onde uma melhora na sincronizacdo entre as fases é conseguida, mas as expensas de calculos mais
complexos com ajuda de circuitos analégicos e PLL. Infelizmente, embora o PLL seja muito efetivo

em assegurar a captura estdvel da frequéncia de referéncia, esta captura € limitada a uma variacdo

e

Meior ca

Tnversar

Fig. 1.16. Diagrama em blocos do Controlador Preditivo de corrente por histerese (YAO; HOLMES, 1993).

muito lenta da freqiiéncia de entrada. Para fazer com que a largura de banda se ajuste a variagdes mais
répidas da freqii€ncia é preciso aumentar a largura de banda do PLL. Isto entra em conflito com as

condigdes de estabilidade, principalmente devido ao grande ganho necessirio da tensdo de entrada

V # (MALESANI; TENTI, 1990). Deve-se notar que por meio destes controladores preditivos por
histerese, o quesito da sincronizagdo entre as fases, ainda no presente caso onde a sincronizacio entre
as fases nfo € a 6tima, s6 € cumprido tirando uma das maiores vantagens do controle por histerese, a
simplicidade (KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998). Portanto, as aplicagdes que precisam do
controle por histerese deveriam limitar-se principalmente aos casos onde é necessario um alto
desempenho, uma alta velocidade de resposta, e onde outras alternativas nio sdo possiveis
(MALESANI; TOMASIN, 1993). Para melhorar ainda mais a sincronizagao entre as fases é proposto
em (BUSO; MALESANI, 2000) um controle preditivo (Dead-Beat) com DSP. Neste caso, um
circuito externo € colocado para realizar as comparagdes por histerese enquanto que o DSP ¢ utilizado
para calcular os tempos dos temporizadores. O diagrama em blocos desta proposta € mostrado na Fig.
1.18 para uma fase do inversor.

Como em todo controlador de corrente por histerese, o erro de corrente € comparado com as bandas
de histerese. Estas bandas sdo ajustadas automaticamente pelo controle digital no intuito de manter
constante a freqii€ncia de chaveamento. Para fazer isto, o algoritmo de controle considera como dado

de entrada o tempo entre o cruzamento por zero do erro de corrente € o comego do pulso externo de
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Fig. 1.17. Diagrama em blocos do Controlador Preditivo de corrente por histerese (MALESANI; TOMASIN,
1997).
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Fig. 1.18. Diagrama simplificado do Controlador preditivo de corrente (BUSSO; MALESANTI, 2000).

sincronizacdo. Em regime permanente, quando as inclina¢cdes do erro de corrente (d/dt) podem ser

consideradas constantes, existe certa amplitude da largura de banda de histerese.

1.4. CONTROLE POR UM CICLO, OCC

Existem duas técnicas principais: OCC sem grampeamento, que foi chamado de OCC bipolar, e

OCC com grampeamento, que é conhecido como OCC vetorial.

L.4.1. Controle OCC bipolar

A técnica de controle de um ciclo OCC, apesar de sua simplicidade, possui varias vantagens se
comparada com outros métodos (CHAN; ZHAO; QIANG; NENG, 2002), (HUA; ZHENGMING;
SHUO; JIANZHEG; XIAOYING, 2003), (QIAN; ZHAO; LIU; ZHOU, 2000): supera as ndo
linearidades nos conversores, elimina a distor¢do de cruzamento por zero, ndo utiliza sensores de
tensdo de entrada da rede, ndo utiliza multiplicadores, e pode ser implementada utilizando-se um
unico CI, entre outros.

Para PFC trifasico, o OCC mantém sua estrutura original (QIAO; SMEDLEY, 2003). Este esquema
foi chamado posteriormente de OCC bipolar (CHEN; SMEDLEY, 2007), ver Fig. 1.19. Neste caso,
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Fig. 1.19. Diagrama em blocos do OCC bipolar (QUIAO; SMEDLEY, 2003).

controla-se cada uma das fases do circuito independentemente: cada corrente de fase € filtrada, por
meio de um filtro passa-baixas para obter o valor médio (R;s € a resist€ncia do sensor de corrente) esta
resisténcia € necessaria para compara-la com a tensio da portadora.

Semelhantemente ao caso anterior, a portadora € gerada por meio de uma combinagdo de integrador
com reset, implementado com amplificador operacional, e flip flops (é preciso de um flip flop e um
filtro passa-baixas, LPF, por cada fase). O controlador (compensador) de tensdo controla assim o
integrador e, portanto, a amplitude da portadora, cuja freqiiéncia é mantida constante pela base de

tempos, CLK.

1.4.2. Controle OCC com grampeamento

Outra estratégia de controle para Retificador, utilizando OCC, é mostrada na Fig. 1.20 (QIAO;
SMEDLEY, 2002) (CHEN; SMEDLEY, 2007) chamado de OCC vetorial. Aqui, utiliza-se o principio
de grampeamento, onde cada uma das chaves de cada braco do conversor é conectada ao barramento
(1/6 do periodo) em forma sequencial, enquanto as chaves dos outros bragos continuam com a
modulacido, ver Fig. 1.20. Isto € feito com o intuito de economizar energia: ao deixar de conduzir uma
chave, esta ndo ocasiona perdas de poténcia (HAVA; LIPO, 1998). Neste método, escolhe-se a chave
a grampear, quando estiver no intervalo mais conveniente, normalmente quando a tensdo ou a
corrente atingem seus maiores valores positivos ou negativos. Embora o método tenha sido proposto
para conversor cc/ca, em particular para controlador de motores ca, Smedley propde um outro
método para retificador trifdsico, utilizando um circuito multiplexador para escolher a chave a
grampear, ver Fig. 1.20.

Esta técnica OCC tem sido utilizada em diferentes aplica¢gdes, como em (LI; SMEDLEY; JIN,
2007) para controle de motor cc, em (CHEN; CHEN; SMEDLEY, 2005) para o Unified Power
Quality Conditioner, UPQC, em (JIN; LI; SMEDLEY; 2004), (SMEDLEY; JIN, 2005) para o uso
desta estratégia para PFC, APF e STATCOM, assim como para sistemas conectados a rede elétrica,
em (CHEN; SMEDLEY, 2005) e (CHEN; SMEDLEY, 2007) para operagdo de PFCs em paralelo,
por citar alguns. Porém, de acordo ao artigo original sobre esta estratégia (QUIAO; SMEDLEY,

2002) onde € considerada uma configuracdo em delta das chaves do conversor, € necessario agregar
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um circuito auxiliar na saida do barramento do conversor (baseado em técnicas de comutacio suave)
para diminuir o ruido de chaveamento, assim como melhorar a eficiéncia do sistema. Além do
controle de retificadores, esta técnica OCC tem sido aplicada a diferentes tipos de circuitos, tais como
o inversor convencional monofasico (ZHAO; MENG, 2002), o inversor fonte Z (TANG; ZANG,
2008) para conversor cc/cc, € o conversor “hexagram” (WEN, SMEDLEY, 2008), para conversor
calcc como Compensador de Energia Reativa (WEN, SMEDLEY, 2010). Inclusive para modulador
de tensdo para DTC (SONG; SMEDLEY, FENG; SUNG, 2010). Porém, como se mostra no artigo
citado, ndo estd clara a velocidade de resposta do modulador, nem tém sido reportados resultados
experimentais.
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Fig. 1.20. Diagrama em blocos do OCC vetorial.

L.5. CONTROLE DE CAMPO ORIENTADO E CONTROLE DIRETO DE CONJUGADO EM
MOTORES DE INDUCAO

No controle de campo orientado FOC, existem duas técnicas principais: o controle de campo
orientado rotérico RFOC, e o controle de campo orientado estatérico SFOC. Com respeito ao controle
direito de conjugado DTC, neste trabalho sé se analisa a técnica principal oriunda de Takahashi

(TAKAHASHI, NOGUCHTI; 1986), para o caso do fluxo estatérico.

L.5.1. Controle de campo orientado

Embora tenha sido inventado por Tesla em 1888, o Motor de Inducdo foi sempre considerado de
dificil controle. De fato, por muitos anos o MI s6 esteve disponivel para operagdo em velocidade fixa
ou para partida, e foi utilizado desde 1891, como motor principal do grupo Ward Leonard
(ELECTRICAL TRANSMISSION OF POWER. PATENT N° 463,802. US. PATENT OFFICE).
Contudo, os trabalhos mais significativos sobre controle de MI sé foram lancados no século XX
(BOCKER; MATHAPATI, 2007): nos anos 50 o MI foi modelado utilizando computadores
analégicos (HANNAKAM; 1959) e nao foi sendo nos anos 70 com os trabalhos de Blasche
(BLASCHE, 1972) e Hasse (HASSE, 1969), (HASSE, 1972) sobre o Controle de Campo Orientado,
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FOC, e a introducdo no mercado dos Computadores Pessoais PCs, que o MI comecou a ser explorado
plenamente, quase um século depois.

Quando nos anos 80, estava havendo uma tendéncia a padronizacdo dos controladores de motor ca
baseada na filosofia do Controle de Campo Orientado, FOC, (BUJA; KAZMIERKOWSKI, 2004),
apareceram os estudos de Takahashi e Noguchi sobre DTC, Direct Torque Control, (TAKAHASHI,
NOGUCHI; 1986) assim como os de Depenbrock sobre o DSC, Direct Self Control,
(DEPENBROCK, 1988). Deste modo, apesar das diferencas, os controladores de motor ca parecem
tem herdado dos controladores de motor cc sua estrutura de controle (LEONHARD, 1996): Os
controladores de fluxo e conjugado no motor ca correspondem aos controladores de corrente de
campo e armadura do motor cc de excitagcdo independente, respectivamente. Os controladores de
motor ca comerciais existentes atualmente podem ser classificados como (BOLDEA; 2008):
Controladores Escalares, Scalar Control (SC), Controladores de Campo Orientado, Field Oriented
Control, e Controladores Diretos de Conjugado, Direct Torgue Control. Os Controladores Escalares
variam a tensdo de estator e a freqiiéncia de operacdo com a velocidade do motor. Nem o fluxo, nem
o conjugado sdo controlados neste controlador. Os controladores de Campo Orientado assim como 0s
Controladores Diretos de Conjugado utilizam vetores espaciais de corrente, tensdo e fluxo no eixo dq.
O Controlador FOC implementa indiretamente o controle do fluxo por meio da corrente de
magnetizacdo, estimando a posi¢do de angulo de fluxo (estator ou rotor); enquanto o controle de
conjugado € realizado indiretamente antes do processo de controle vetorial (NASH, 1997). O
Controlador DTC, no entanto, implementa diretamente o controle de fluxo, estimando a posicdo do
angulo de fluxo (estator ou rotor) e a sua magnitude, enquanto o controle de conjugado € realizado
diretamente uma vez que o fluxo é estabelecido.

No controle FOC, o desacoplamento entre os eixos dq € realizado por meio de uma transformacio
de coordenadas (BUJA; KAZMIERKOWSKI, 2004). Este sistema de coordenadas gira em
sincronismo com o vetor de fluxo rotdrico (estatérico) e na condi¢@o de fluxo constante consegue-se
uma relagdo linear entre as varidveis de controle e de conjugado. E justamente para satisfazer esta
condi¢do de fluxo constante que os dois métodos, o de Blasche e o de Hasse, diferem (DEHKORDI;
PARASTEGARI, 2007): Blasche (BLASCHE, 1972) propde introduzir sensores de campo magnético
no motor no intuito de medir o fluxo do motor, o que é conhecido como FOC direto (DFOC); Hasse
(HASSE, 1969), (HASSE, 1972) propde a utilizacdo de estimadores para calcular a posi¢do e a
magnitude do fluxo, o que é conhecido como FOC indireto, ({/FOC). Ambos os trabalhos propdem
alinhar o eixo do fluxo rotérico com o eixo d do sistema de coordenadas estacionario; dai vem o
nome da técnica. Como a proposta de Blasche (DFOC) é de dificil implementagcdo, devido a
dificuldade de colocar sensores dentro do motor e a necessidade constante de manutencdo dos cabos,
a proposta de Hasse (/FOC) de estimar o fluxo ganhou forca ao longo dos anos. Porém, este enfoque
tem também suas dificuldades.

Os primeiros trabalhos sobre FOC de Hasse e Blasche de 1972 alinhavam a corrente de

magnetizagdo com o fluxo do rotor para realizar seu controle. Nesse sistema, utiliza-se o método dos
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controladores em cascata, tendo-se um laco interno de corrente por histerese para linearizar o motor e
outro lago externo de velocidade e/ou conjugado (LEONHARD, 1996). O sistema classico do FOC
pelo fluxo rotérico, RFOC, utiliza controle de corrente por histerese para controlar o motor, ver Fig.
1.21, (BLASCHKE, 1972), (HASSE, 1972). Os controladores por histerese HCC asseguram que a
corrente de fase vai seguir a referéncia dada pelo bloco de transformacgdo dg/abc. Também, ndo existe
acoplamento entre as correntes e, para operacdo do motor além da sua velocidade nominal, utiliza-se
um enfraquecimento de campo. Isto permite controlar o motor além de suas condi¢cdes nominais
diminuindo o valor do fluxo de referéncia. O inconveniente deste sistema de controle é a grande
dependéncia com a constante de tempo rotérico e as constantes das bobinas, como o fator de
dispersao (BOCKER; MATHAPATI; 2007). Ainda, a operagdo a baixas velocidades, a resisténcia
do rotor varia fortemente devido ao aumento de temperatura do motor (CONSOLI; SCARCELLA;
TESTA, 2002), (LOSER; SATTLER, 1984). Este ultimo problema nao foi completamente resolvido
até agora, embora os trabalhos sobre FOC (tanto para fluxo rotérico quanto estatdrico)
contemporaneos estejam geralmente focados na estimag@o dos pardmetros do motor, por exemplo, na
estimacao da resisténcia do rotor que varia com a temperatura e a freqii€éncia de operag¢do devido ao
efeito pelicular (NEEMA; PATEL, 2009), (DEHKORDI; PARASTEGARI, 2007), (GARCES, 1980),
(MATSUO; LIPO,1985), (KRISHNAN; DORAN, 1987).

Note-se que em todo este esquema, a posi¢cdo do fluxo é calculada por meio de estimadores, mas
ndo a sua magnitude, e que a exatiddo do método repousa principalmente na exatiddo do célculo da
freqiiéncia de escorregamento (JANSEN; LORENZ; NOVOTNY, 1994), (DEHKORDI;
PARASTEGARI, 2007), que varia com a constante de tempo do rotor (BOCKER; MATHAPATI;
2007). Observe-se ainda que no diagrama da Fig.1.21 se utiliza um sensor de velocidade S. Este
sensor, como qualquer outro, seria completamente aceitdvel se estivesse instalado perto do inversor.
Mas, infelizmente, o sensor de velocidade deve estar perto do eixo do motor, pelo que sua localizagdo
€ indesejavel devido a problemas de espaco e ao custo agregado de cabeamento e manutengdo. Este
argumento € ainda mais preponderante no caso de motores pequenos, onde o preco do sensor é maior
que o do motor. Nao € estranho, portanto, que um dos principais tépicos de interesse no controle de
motores ca de alto desempenho seja a eliminagao do sensor de velocidade (DREVENSEK; ZARKO;
LIPO, 2002), (SCHAUDER, 1992), (ZHEN; XU,1998), (HOLTZ, 2002). Um dos motivos desta
tendéncia baseia-se no alto poder de processamento dos computadores pessoais atuais, inclusive por
meio do uso de Processadores Digitais de Sinais (DSP) que permitem o processamento dos dados em
tempo real. Com estas facilidades, outras tendéncias (aquisicdo dos sinais de fluxo, estimagdo dos
parimetros do motor) a partir s6 dos sinais de corrente ou tensdo do motor, e outros métodos de
controle, comecaram a aparecer com mais ou menos igual importancia, mas como complemento as
deficiéncias do RFOC. E claro que com todos estes célculos envolvendo observadores e estimadores
perde-se um tanto em precisdo ou desempenho dinidmico, por exemplo, no caso do controle de

velocidade sem sensor (LEONHARD, W; 1996). No entanto, certa perda de precisdo nas medi¢des
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parece ser um prego pequeno a pagar, comparado com o preco do cabeamento, manutengdo, e em
alguns casos, do préprio sensor.

Em 1988, Xu, DeDoncker and Novotny (1988) propuseram o Controle do Fluxo Orientado pelo
Campo Estatérico, SFOC, que utiliza o fluxo do estator e cujo esquema € apresentado na Fig. 1.22. A
mudanca dos eixos de referéncia para o estator, permite um método de estimagdo da velocidade
mecanica do motor. Neste primeiro trabalho, feito por meio de simulacdo, ainda se utiliza o lago
interno de corrente, enquanto se utiliza laco externo (aberto) de conjugado. Na justificativa da sua
estratégia de controle, os autores dizem que seu sistema ¢ menos sensivel a mudancas do fator de
dispersdo das bobinas. Porém, Leonhard demonstrou (LEONHARD, 1996) que este sistema possui

um pequeno termo de acoplamento entre os eixos d e g, semelhante ao das correntes de campo e
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Fig. 1.21. Diagrama em blocos do controle RFOC
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Fig. 1.22. Diagrama em blocos do SFOC com controle de conjugado (XU; NOVOTNY, 1988)

armadura no controle de motores cc. E interessante comparar o presente sistema com o FOC com
fluxo rotérico. No RFOC, o elemento sensivel estd no sinal de realimentacdo. Isto afetard o
comportamento de ambos os estados, permanente e transitério. No caso do SFOC, o elemento
sensivel estd no desacoplador que pertence a parte direta do controle. Um sistema desacoplado afetara

o comportamento dindmico do sistema, mas no estado permanente o efeito de desacoplamento sera
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corrigido pela realimentag@o do sistema (XU; DONCKER; NOVOTNY, 1988). Portanto, o efeito de
desacoplamento sé afetard o comportamento dinadmico do sistema (BOSE; GODOQOY, 1995). Esta
vantagem do SFOC ¢é mais significativa na regido de enfraquecimento de campo, onde a tensdo é
limitada, e, portanto, o fluxo € limitado. Neste caso, a capacidade mdxima do conjugado € igual a de
um sistema com fluxo orientado pelo rotor, corretamente sintonizado e é maior que a de um sistema
com fluxo orientado pelo rotor fora de sintonia (XU; DEDONCKER; NOVOTNY, 1988"). Os
trabalhos seguintes sobre SFOC, j4 com implementag¢do por meio de DSP (XU; NOVOTNY, 1990),
(XU; NOVOTNY, 1991) utilizam fonte de tensdo, eliminando a malha interna de controle. Nestes
trabalhos, assim como o anterior, ¢ proposta uma estratégia de desacoplamento. Desta vez, a
velocidade do rotor é controlada, assim como o fluxo do estator (Fig. 1.23) e o sistema é controlado
com PWM vetorial, SVM.

Outro esquema de controle com SFOC (utilizando PWM) para o MI, é mostrado na Fig. 1.24 (XUE;
HABETLER; DIVAN, 1990). Como se pode observar nesta figura, o sistema de controle de Xué
consiste num controlador de fluxo (PI), um controlador de conjugado eletromagnético (PI), e um
controlador externo de velocidade angular (PI). Este sistema surgiu como alternativa para os
controladores escalares de tensdo vs. freqiiéncia (V/f) constante, com controle de lago aberto, bastante
comercializados desde o langcamento dos inversores de estado s6lido HAMILTON; LEZAN, 1967),
(SLABIAK; LAWSON, 1966), (SHEPHERD; STANWAY, 1967) e até atualmente (BOSE, 1996)
devido a permitirem um controle sem sensor de velocidade do motor. E, também, devido a ter sido

proposto o controle vetorial do motor de indu¢do na década de 70 (BLASCHE, 1972), (HASSE,
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Fig. 1.23. Diagrama em blocos do SFOC com controle de velocidade (XU; NOVOTNY, 1990).

1972) e ao langamento dos microprocessadores de estado sdlido. Estes controladores escalares
possuem a desvantagem de gerar grandes transitérios de corrente durante as mudancas de carga do
motor e um mal desempenho a baixa velocidade (XUE; HABETLER; DIVAN, 1990). De um ponto
de vista menos ortodoxo (HOLTZ, 2002) estes drivers oferecem algumas vantagens, se o
comportamento dindmico do sistema nao for necessariamente exigente:

1) Simples estrutura de controle.

2) Baixo custo.

3) Robustez a comportamento dindmico reduzido.
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4) Operacao a baixa velocidades (MUNOZ-GARCIA; LIPO; NOVOTNY, 1998), (HOLTZ,
2002).
5) Operacdo a poténcias elevadas.
6) Operacdo sem sensor de velocidade.
Estes motivos, entre outros, constituem uma explicagdo por que estes controladores ainda sdo tdo
populares no mercado. O controlador proposto por Divan, entdo, constitui a0 menos uma tentativa de
desarraigar esta tendéncia. Porém, devido ao fato de que muitas das plantas de controle atuais ndo

parecem mostrar um comportamento dindmico muito alto, esta tendéncia dos controladores escalares

pode continuar, ainda, por muitos anos.
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Fig. 1.24. Sistema de controle para o SFOC- PWM

L.5.2. Controle direto de conjugado DTC

No DTC controla-se diretamente o conjugado, uma vez que o fluxo € mantido constante. Este
sistema de controle é conhecido na industria pela sua simplicidade, robustez, e por apresentar uma
resposta dinamica rdpida (PANDYA; CHATTERIJEE, 2008). As estratégias de controle: histerese e
SVM, utilizadas principalmente no DTC baseiam-se no efeito que os vetores ativos e nulos produzem
no fluxo e no conjugado (BUJA; KAZMIERKOWSKI, 2004).

O primeiro trabalho relatado sobre o DTC (TAKAHASHI, NOGUCHI; 1986), cujo esquema ¢é
mostrado na Fig. 1.25, utilizava controladores por histerese para o fluxo e o conjugado e uma tabela
de chaveamento (ST), com o intuito de adquirir uma resposta rapida e robusta para o conjugado,
porém como conseqiiéncia do uso dos controladores de histerese, observou-se distor¢do na corrente,
fluxo e conjugado; assim como uma freqiiéncia variavel de opera¢do (BUJA; KAZMIERKOWSKI,
2004). Os intentos posteriores para melhorar o controle por histerese no DTC (KANG; SUL, 1998),
ver Fig.1.26, ou em (CASADEI; SERRA, 2000) para citar alguns, estdo focados em controlar a banda
de histerese do conjugado ou em incrementar a complexidade da tabela de chaveamento para trés
niveis, respectivamente. Estes intentos, embora tenham melhorado em algo a resposta permanente do

DTC, também conseguiram complicar bastante o método, ver equagdes (3.84)-(3.103) do Capitulo III.



23

Historicamente falando, o primeiro trabalho para DTC com freqiiéncia fixa de operagdo foi
relatado para DTC-SVM utilizando também controle preditivo dead-beat control (HABETLER;
TOLBERT, 1992), ver Fig.1.27. Os Controladores DTC baseados em modulagdo vetorial, SVM,
utilizam esquemas de laco fechado para controlar o fluxo e conjugado do motor, para serem utilizados
posteriormente na saida dos controladores. O angulo de fluxo do estator € utilizado para definir os
setores do SVM, no intuito de gerar os pulsos de disparo para as chaves do conversor. O método DTC-
SVM apresenta vantagens adicionais com respeito ao controlador DTC por histerese tradicional, tais
como menor ondulacdo no conjugado e no fluxo, assim como freqiiéncia fixa de operacdo. Porém,
apresenta um certo retardo na resposta transitéria, devido a prépria natureza do método, ligado ao
valor médio dos sinais de entrada (SVM), veja-se por exemplo (LASCU; BOLDEA; BLAABJERG,

2000) de modo que para alcancar a resposta dinamica do D7C normalmente sdo utilizados outros

métodos de controle
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Fig. 1.25. Diagrama em blocos de primeiro controle para DTC (TAKAHASHI; NOGUCHI, 1986).
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como reforco, tais como: controle por deslocamento, Sliding Mode Control, SMC (LASCU;
BOLDEA, 2004), controle preditivo dead beat controller (HABETLER; TOLBERT, 1992), ou
sistemas de controle Neuro-fuzzy (KAZMIERKOWSKI; BOSE; BLAABJERG, 2000), entre outros.
Nestas duas correntes principais sobre DTC, observa-se uma aumento de complexidade neste
método de controle, em relacdo a estratégia original (dois comparadores por histerese e uma tabela de
chaveamento). Em lugar disso, observa-se a adicao de novos niveis de histerese e outros criterios para
selecionar as bandas, no primeiro caso. Enquanto que no segundo caso, utiliza-se SVM, com outros
métodos de controle, normalmente mais complicados (SMC, controle preditivo, Neuro-fuzzy, entre

outros).

I.6. CONCLUSOES ORIUNDAS DA REVISAO BIBLIOGRAFICA
Os comentdrios a seguir estdo relacionados com a revisao bibliogréfica realizada:

a) Relativamente aos Controladores de Corrente

Os controladores de corrente no eixo dg usando PWM, tém a vantagem de apresentar erro zero em
estado permanente a freqiiéncia fundamental, devido a que nesta freqiiéncia as grandezas utilizadas
no controle sdo vistas como tensdes continuas, porém o sistema € um pouco lento.

Devido ao fato de que os controladores de corrente por histerese tém o problema de sobrecorrente
quando o neutro do sistema trifdsico ndo estd ligado ao ponto médio do barramento, foi proposto um
sistema de controle onde as tensdes de pélo sdo vistas como vetor, semelhante ao sistema SVM. Deste
modo, limitou-se a corrente no controle por histerese aumentando o tempo de resposta deste por meio
do uso dos vetores zero de tensao.

O método de controle de corrente por histerese utilizando PLL tem por objetivo limitar a freqiiéncia
de chaveamento e desse modo evitar a sobrecorrente neste controle. Este método ndo consegue

coordenar o chaveamento entre as fases.
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O método de controle de corrente no eixo aff tem o mesmo objetivo que o método utilizando PLL,
sendo de mais simples implementagdo.

O método de controle de corrente por histerese que consegue coordenar o chaveamento entre as
fases € o controle preditivo deat beat control que por meio de técnicas digitais faz com que o controle
por histerese tenha em estado permanente um desempenho semelhante ao SVM. Porém o controlador
deve possuir parte analégica para o controle da corrente, € DSP ou microprocessador com algum tipo
de algoritmo complexo.

No controle de corrente, a coordenacdo do chaveamento entre as fases do conversor visando o SVM
€ importante para dois niveis por que diminui a ondulacdo da corrente de fase. Mas € muito mais
importante nos sistemas multinivel onde esta caracteristica diminui as perdas por conducao.

Os controladores de um ciclo para retificador trifisico possuem indmeras vantagens tais como
simplicidade no controle, auséncia dos sensores de tensdo da rede elétrica, facilidades de integragdo
para ser implementados por meio de um sé chip (OCC bipolar).

Os controladores com OCC bipolar precisam de circuito auxiliar para melhorar seu desempenho,
mas utilizam indutores de entrada pequenos, comparados, por exemplo, com o controlador por
histerese com PLL utilizando grampeamento de fase (Malesani). No entanto, o circuito necessario
para implementacdo do OCC vetorial também é complexo.

A técnica OCC tem sido empregada em retificadores e inversores. Tem sido aplicada em PFC,
APF, controle de motor CC, em Condicionador Unificado de Qualidade de Poténcia, UPQC,
STATCOM, assim como para sistemas conectados a rede elétrica, para operagao de PFCs em paralelo.
Entretanto, sua utiliza¢do no acionamento de controladores de motor ca, ndo tem sido ainda relatada
convenientemente.

b) Relativamente aos Controladores de alto desempenho para Motor de Inducédo

Os controladores de Campo Orientado pelo fluxo rotérico, chamam-se de diretos, DFOC, se
utilizam sensores para o fluxo do motor; e indiretos, IFOC, se utilizam estimadores, porém nao existe
até agora acordo nenhum na terminologia. Estes controladores utilizam comumente controle de
corrente para linearizar o motor.

Os controladores de Campo Orientado pelo fluxo estatérico SFOC, s@o menos sensiveis a variagdo
de pardmetros das indutancias que o RFOC. Contudo, ambos os controladores sdo muito sensiveis a
variagdes da constante de tempo do rotor, e no seu principio de controle imitam o controlador do
motor cc de excitagcdo independente.

Devido aos defeitos destes controladores FOC, novos campos de aplicacdo tem surgido, tais como
eliminacdo do sensor de velocidade mecéanica, estimadores de fluxo do motor, estima¢do dos
pardmetros da maquina, entre outros.

O controle DTC original de Takahashi possui robustez e bom desempenho dindmico, porém devido
ao fato de estar baseado no controle por histerese, tem como principais defeitos: a grande magnitude
da ondulacdo do conjugado (o que produz harmonicos na corrente do motor) e a freqii€ncia varidvel

de operacio.
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As melhoras posteriores do trabalho original de Takahashi, também baseados no controle por
histerese, procuram corrigir os dois problemas anteriores, porem complicam bastante a estratégia de
controle. Outra linha de trabalho seguindo o trabalho de Takahashi utiliza SVM. Neste caso, ndo
sendo a freqiiéncia varidvel de operagdo defeito dos métodos mencionados, estes trabalhos estdo
focados em aumentar a velocidade de resposta e diminuir a ondulagdo do conjugado, mas para
conseguir igualar a resposta dindmica do DTC, utiliza-se o DTC-SVM com outra estratégia de
controle. Em ambos os casos, complica-se bastante o método original.

Ambeas as linhas de trabalho utilizam o mesmo estimador de fluxo e de conjugado em vez de medir
diretamente os sinais. Isto parece ser devido a preocupacdo dos investigadores por evitar
complicagdes de hardware.

No entanto, os controladores FOC e DTC possuem alto desempenho dindmico, os controladores
escalares ainda mantém seu lugar no mercado, para casos onde o desempenho dindmico ndo € tao

importante, por motivos de espago (sensorless control), simplicidade, robustez e custo, entre outros.

1.7. ARTIGOS PUBLICADOS
Até agora, no desenvolvimento deste trabalho foram aceitos ou publicados os seguintes artigos em

conferéncias:

1) Lock, A.S; da Silva E.R; Elbuluk, M.E; Fernandes, D.A. A hybrid current control for a controlled
rectifier. En. Conv. Congr. and Exp. ECCE, 2010 IEEE. Atlanta, Georgia. USA, pp. 920 - 926.

2) Lock, A.S; da Silva E.R; Elbuluk, M.E. One Cycle-Control Method for Obtaining Discontinuous
PWM Strategies to control a Three-phase Rectifier. IEEE/IAS Int. Conf. on Ind. App. INDUSCON
2010. IEEE. S. Paulo. Brazil.

3) Lock, A.S; da Silva E.R; Elbuluk, M.E; Jacobina, C. A Current Control Implementation based on
a Clamping One-Cycle Control Strategy. IEEE App Pow. Electron. Conf. and Exp. APEC 2011
IEEE. Fort Worth, Tx. USA, pp;542-549.

4) Lock, A.S; da Silva E.R; Elbuluk, M.E; Jacobina C. Application of One-Cycle Control to Stator
Field-Oriented Control. . En. Conv. Congr. and Exp. ECCE, 2011 IEEE. Phoenix, Arizona,
USA.pp.3595-3602.

1.8. MOTIVACAO DO TRABALHO

A motivagdo deste trabalho se deve ao fato de que

1) Nas estratégias de controle convencionais, o desempenho do retificador controlado depende
fortemente da resposta dindmica do controlador de corrente. A resposta dos controladores lineares
pode ser considerada inadequada, apesar de eles terem um espectro de harmdnicos bem definido e
operarem a freqiiéncia fixa. O controle por histerese tem resposta rdpida, boa precisdo e uma certa
independéncia de pardmetros; entretanto, tem as desvantagens de variar a freqii€ncia de operacdo, um

comportamento aleatério quanto a interferéncia de fases e falta de coordenagdo de fase, problema
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ainda ndo resolvido. O controle preditivo satisfaz parcialmente as exigé€ncias contraditérias de
resposta rdpida e baixo conteido harmdnico, mas as custas de aumento de complexidade e
necessidade do conhecimento preciso dos pardmetros da planta. Por outro lado, a técnica por OCC
prové controle de fator de poténcia, baixo conteido de harmdnico, com um ndmero menor de malhas
de controle, além de ser simples; entretanto, seu tempo de resposta abrange alguns ciclos de operacao.
Portanto, talvez seja possivel melhorar a velocidade de resposta do circuito retificador tornando-o
competitivo com o controle por histerese a freqiiéncia constante.

2) Atualmente, os retificadores trifasicos controlados com OCC, possuem o sistema de controle
integrado em hardware. Porém, apesar de suas vantagens (simplicidade no controle, freqiiéncia fixa
de operacdo, eliminacdo dos sensores de tensdo da rede elétrica) o seu desempenho, tanto em estado
permanente como transitério € semelhante ao dos Retificadores PWM, mantendo-se o baixo
desempenho dindmico do controle com PWM. Portanto, o aporte do OCC tem sido, principalmente, o
de melhorar a capacidade de integracdo. H4 possibilidade de explorar mais profundamente as
vantagens, tanto em estado permanente como transitério, do OCC nos Conversores PFC e buscar
reduzir as perdas de chaveamento utilizando a mesma técnica de grampeamento utilizada com os
retificadores classicos utilizando o conceito de injecdo de terceiro harmonico na tensdo de pélo.

3) No controle de motores elétricos de alto desempenho, utiliza-se normalmente, como acionador
um laco interno de corrente: normalmente o controle por histerese (conhecido pelo seu baixo
desempenho em estado permanente: apresenta padrdao de chaveamento aleatério, e precisa hardware
adicional ao trabalhar com DSP), ou o PWM vetorial, SVM, que devido & sua complexidade, consome
um bom tempo de computacio. No caso particular do SFOC, pode ser titil, portanto, um acionador
mais simples e com boa resposta dindmica que com uma adequada estratégia de desacoplamento
ajude a eliminar o efeito de acoplamento que afeta o comportamento transitério do SFOC.

4) Para o caso do DTC, pode ser util uma estratégia de controle que seja simples, com freqiiéncia
fixa de operacdo, que ao mesmo tempo que mantém as ondulacdes do fluxo e conjugado

relativamente baixos e respeite a resposta dindmica alta do DTC.

1.9. OBJETIVO DO TRABALHO

O objetivo principal deste trabalho é o estudo do OCC aplicado a qualidade de energia e ao
acionamento de motores elétricos, indo além dos circuitos discretos. Como objetivos especificos, em
qualidade de energia, tém-se:

- O estudo do OCC como controlador de corrente.

- A melhoria das possibilidades dinamicas do OCC.

- A exploragdo do bom desempenho do OCC no estado permanente, e de seu bom desempenho
dindmico na implementacdo de um controlador de corrente para PFC, que cumpra as exigéncias dos

equipamentos modernos (AKAGI; NABAE, 1986), (KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998), ou
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seja, um padriao fixo de chaveamento em estado permanente, € uma resposta rapida em estado

transitorio.

Como objetivos especificos, para a aplicagdo do OCC, no acionamento de motores elétricos, tém-se,

entre outros:

- A modelagem matematica do DTC e o SFOC visando sua utilizac@o pelo OCC.

- O estudo das vantagens do DTC e o SFOC em regime permanente e transitério, quando ¢ controlado

usando os esquemas de controle do OCC.

1.10. CONTRIBUICOES DO PRESENTE TRABALHO

Embora as contribui¢des deste trabalho estejam apresentadas nos Capitulos IV- VII, em resumo, as

principais contribuicdes desta tese sdo as seguintes:

Proposta do Compensador Avanco-Atraso, em lugar do Filtro Passa-Baixas, para
compensar a corrente de fase, no controle por OCC em Retificadores Trifésicos.

Controle da Resisténcia de entrada, em lugar do controle da tensdo do barramento, no
controle por OCC em Retificadores Trifésicos.

Melhora na resposta dindmica do OCC para Retificador, por meio da técnica proposta.
Utilizacao das estratégias de PWM descontinuo, DPWM, em vez do circuito multiplexador,
no controle por OCC com grampeamento para Retificadores Trifasicos.

Eliminacdo dos sensores da tensdo de rede para OCC com grampeamento.

Simplificac¢do do algoritmo de controle para DPWM, utilizando a técnica por OCC com
grampeamento proposta.

Solug¢do e interpretagdo da equacdo de Malesani, utilizada no sistema com grampeamento
de fases por meio de controle por histerese.

Implementacio do sistema proposto por Malesani no controle por histerese com
grampeamento, utilizando o controle por OCC com grampeamento proposto.

Simplifica¢do do controle de corrente com grampeamento de Malesani, utilizando OCC em
vez de PLL, para o controle por OCC com grampeamento proposto.

Proposta de uma nova estratégia de controle utilizando OCC para o controle de motores ca,
por meio do Controle Direto de Conjugado, DTC.

Simplificac¢do do algoritmo de controle do DTC, utilizando a técnica DTC-OCC proposta.
Melhora na resposta do DTC tanto em estado permanente quanto transitdrio, utilizando a
técnica DTC-OCC proposta.

Proposta de uma nova estratégia de controle utilizando OCC para o controle de motores ca,
por meio de Controle de Campo Orientado com Fluxo Estatérico, SFOC.

Simplificac¢do do algoritmo de controle do SFOC, utilizando a técnica SFOC-OCC
proposta.

Simplificac¢do do algoritmo matematico para RFOC.
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I.11. ORGANIZACAO DO TRABALHO

No segundo capitulo sdo descritas as consideragdes tedricas e os principios de funcionamento da
técnica de controle de corrente com OCC proposta. As férmulas matematicas sdo analisadas e
demonstradas em detalhe. Resultados experimentais e de simulacao sio incluidos no capitulo.

No terceiro capitulo sdo descritas as consideracdes tedricas tanto quanto os principios de
funcionamento da técnica de controle de corrente com grampeamento de fases utilizando OCC
proposta. Como aplicagdo do método proposto, emula-se o método de controle por histerese
utilizando grampeamento de Malesani, por meio do OCC. Resultados de simulagcdo e experimentais
sdo incluidos no capitulo.

No quarto capitulo sdo descritas as consideracdes tedricas, tanto quanto os principios de
funcionamento para aplicacdo do OCC em acionamento de motores de inducdo, MI, para a estratégia
SFOC. Resultados de simulagdo e experimentais sao incluidos no capitulo.

No quinto capitulo sdo descritas as consideragdes tedricas, e os principios de funcionamento
visando a aplicacdo do OCC em acionamento de MI, para a estratégia DTC. Resultados de simulacio
e experimentais sao incluidos.

No sexto capitulo sdo apresentadas as conclusdes gerais e recomendagdes para trabalhos futuros,
que levem a boa continuagdo da linha de trabalho proposta. Adicionalmente, no Apéndice

demonstram-se os cdlculos matemadticos feitos no calculo das perdas das chaves do quinto capitulo.
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CAPITULO I

CONTROLE DE CORRENTE COM OCC BIPOLAR PARA
RETIFICADOR TRIFASICO

IL.1. INTRODUCAO

Como ja foi mencionado em capitulos anteriores, o controlador de corrente (AKAGI; NABAE,
1986), (KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998) deve possuir ambas as caracteristicas: um bom
desempenho no estado transitério e um baixo conteddo harmdnico no regime permanente. Este
requerimento apresenta duas caracteristicas que sdo qualidades dos controladores por histerese e
lineares por separado. Pese a repetidos esfor¢os de conseguir estas duas caracteristicas partindo dos
controladores  por  histerese = (MALESSANI; TENTI, 1990), (OLESINSKI, 1992),
(KAZMIERKOWSKI; SULKOWSKI, 1991), (KWON, 1999) e embora se tenha melhorado o
desempenho destes controladores mediante a adicdo de zeros de tensdo para controlar a freqiiéncia
aleatéria do controlador por histerese (semelhante ao PWM vetorial), alguns resultados neste sentido
foram conseguidos somente com o uso de controladores preditivos aplicados ao controle por histerese
(BUSO; MALESANI, 2000), a expensas de certa complexidade. Isto é, estes controladores devem
utilizar DSP para a parte preditiva e circuitos analégicos (KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998)
para a parte do controle por histerese. O controlador preditivo precisa de laco interno para funcionar,
assim como dos valores dos pardmetros da planta, entre outros. Este requerimento, proposto primeiro
por Akagi é aparentemente ainda mais dificil de cumprir partindo dos controladores lineares, devido a
que utilizam normalmente valor médio, e, portanto, Filtro Passa Baixas que essencialmente introduz
certo retardo no controle.

Neste capitulo, propde-se uma técnica de controle de corrente, partindo do OCC, para Retificador
controlado trifasico. Embora o OCC nunca tenha sido considerado como um controlador linear
(KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998). Foi considerado como um modulador PWM generalizado
(LAI; SMEDLEY, 1998). O controlador proposto possui alto desempenho dindmico e um baixo
contetido harmonico. Similar ao OCC convencional, este controlador apresenta simplicidade no
controle, freqiiéncia fixa de operacdo e eliminacdo dos sensores de tensdo de rede. No entanto, a
presente proposta difere do OCC convencional, no uso de um compensador avango-atraso em vez do
classico Filtro Passa-Baixas. Um multiplicador € utilizado para manipular a portadora triangular de
amplitude varidvel, porém sua implementagdo sere mediante DSP. Modelos matemdticos e circuitais
sdo apresentados para validar o presente trabalho, assim como resultados de simulacdo e
experimentais. O presente capitulo é organizado como se mostra a seguir

Na sec¢do II. 2 se faz a revis@o dos principios basicos do OCC. Na secdo II. 3 mostra-se a técnica
OCC Bipolar cléassica. Na secdo II. 4 apresenta-se a técnica OCC Bipolar proposta: o fundamento

matematico € descrito na sub-secdo I1.4.1. A andlise da tensdo de modo comum ¢é apresentada na sub-
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secdo 11.4.2, enquanto que em I1.4.3 é apresentada a andlise do controle proposto. Na sub-se¢do 11.4.4
€ descrito o sistema em blocos do controle. Na sub secdo 11.4.5 € analisada a funcdo de transferéncia
dos controladores de corrente, e em I[.4.6 s@o apresentados os resultados de simulacdo e

experimentais. Finalmente, as conclusdes sdo apresentadas em 11.4.7.

IL. 2. REVISAO DOS PRINCIPIOS BASICOS PARA OCC.

Considere-se que o circuito conversor Boost, indicado na Fig. 2.1.(a), possui um ciclo de trabalho d
e opera em modo de condugdo continua (CCM). Como j4 estabelecido previamente (BEN-YAAKOV
1989), (BEN-YAAKOV 1993), o conversor pode ser representado pelo modelo da Fig. 2.1.(b). Em
ambas as figuras, pode-se entender que se o indutor possuir resisténcia desprezivel (r~0) em regime

permanente, o valor médio da tensdo no indutor € zero (BEN-YAAKOV; ZELTSER 1998). Ou seja:

Ty

TL IVLdt =0
50 2.1
Tomando o valor médio no periodo de chaveamento 7 e assumindo que a freqiiéncia de chaveamento
e muito maior que a freqii€ncia de operacdo de V;, e V), e que o circuito estd em regime permanente,
na Fig. 2.1.(c):
arv, + (-, -V,)=0 (2.2)
Portanto

Vi =(l—d)V0 :dnﬂ Vo (2‘3)

onde dr=(1-d), d é o ciclo util (relagdo ciclica), V;, € o valor médio da tensdo de entrada, e Vj o
valor médio da tensdo de saida. Devido ao fato que o valor médio da corrente de entrada [, é igual ao

valor médio da corrente no indutor I, (Fig. 2.17. (c)), a expressdo (2.1) pode-se expressar como:

Vi _; Yo
L ", (2.4)
Para fazer a entrada do sistema equivalente a uma resisténcia R,, deve-se cumprir que, ver (2.4):
Vv V
Zin R, = dgff 0
I in 1 L (2. 5)
Ou seja, a rede v€ o sistema como uma resisténcia, sempre que
R,I,
d,=—cn
0 (2.6.2)
Logo
(1-a)= T (2.6.b)

o
A expressdo (2.6.a) significa que o sinal de entrada ao modulador PWM, utilizado na geracdo de d,
deve ser proporcional a corrente de entrada no indutor. Esta dltima equacdo também conduz ao

conceito de realimentacdo de V), para manter constante o ciclo ttil d.
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Fig..2.1. (a) Conversor Boos,t (b) Modelo de valor médio equivalente; (c) Corrente e tensao no indutor em
regime permanente.

No PFC e nos filtros ativos de poténcia, a tens@o de saida V, precisa ser estabilizada e a resisténcia R,
precisa ser ajustada em func¢do da carga e a tensio de entrada.

Para o caso do circuito em ponte completa, mostrado na Fig. 2.2(a), pode-se utilizar o mesmo
principio do valor médio nulo da tensdo no indutor na Fig. 2.2(b), assumindo, inicialmente, V;, como
sendo positivo. Obtém-se:

de(Vm +Vo)+(1_d)Ts(Vm _VO):O (2.7)

Portanto,

Vi =(1=2d)V, =d,; V, (2.8)

Para V;, negativo, a polaridade da onda quadrada de tensao no indutor mantém-se a mesma de modo
que a dltima equacdo permanece inalterada. Substituindo (2.5) em (2.8),
I, = V—O(l —-2d)
R, (2.9)
Esta expressdo indica que na técnica OCC se pode comparar a corrente de entrada com a tensdo
controlada de saida de um gerador de dente de serra, de valor médio nulo (para assim controlar
liviemente a amplitude da mesma) e de valor de pico proporcional a tensdo do barramento V, e

inversamente proporcional a resisténcia de entrada R,.

I1.3. TECNICA OCC BIPOLAR CLASSICA.

Nesta Secdo, analisa-se a técnica OCC sem grampeamento das fases, que é também conhecida
como OCC bipolar. A técnica OCC com grampeamento € chamada de OCC vetorial na literatura. Na
Fig. 2.3 mostra-se o modelo de valor médio equivalente do PFC trifasico da Fig. 2.1, para o modelo

do OCC bipolar, onde se assumiram as seguintes caracteristicas para o PFC:
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Fig. 2.2. (a)Retificador ponte completa (b) Modelo equivalente para ciclo ttil (/-d) (c)Modelo equivalente para
ciclo util d (d)Corrente e tensdo no indutor em regime permanente.

~Y \ ‘

As chaves em cada braco operam em forma complementar. Por exemplo, das relacdes ciclicas dos
gates q., € q, das chaves do braco da fase a do conversor (Fig. 2.3) s@o d,, e (I-d,,) respectivamente.
e O sistema trifasico € simétrico.
e A freqiiéncia de chaveamento é muito maior que a freqiiéncia de entrada da rede elétrica.
As tensdes médias de pélo com relagdo ao ponto N do barramento, ver Fig.2.3(b), sdo dadas por,

v =(1-d,, )V
Voy =(1=d,, )V,
Vey =(=d_ )V,

(2.10)
onde V=Vy/2 e v e i, denotam valores médios da tensdo e corrente respectivamente; d,, dp,, d., sS40
as relacdes ciclicas das chaves inferiores do braco da fase a, b e c¢. O vetor que dd o valor médio da
tensdo de polo com relagao ao ponto neutro “0” da rede elétrica, desprezando a resisténcia do indutor

esta dado por (o ponto significa fasor)

Vao =Va— joLi,

. . . 2.11
VBo :vb—ja)Lib ( )

.
Vco =Ve— ijiL'

onde w é a freqiiéncia angular da rede elétrica Va, Vb, Vc; la, Ib, [c sd0 os fasores das tensdes de
entrada e as correntes nos indutores respectivamente. Como a freqiiéncia de chaveamento é muito alta
e a indutincia L € muito baixa em relacdo a freqii€ncia da rede, a tensdo nos indutores jwLi, (g =a, b,

¢) sdo muito menores que as tensdes de fase e podem ser desprezadas. Portanto, desprezando a tensao

nos indutores, a ultima equacio pode-se expressar, aproximadamente, como

. .

Vao ®Va

. (2.12)

VBo = Vp

Vco R Ve

Logo, se os fasores sdo iguais e os valores médios também. Por conseguinte,
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Fig. 2.3. (a) Retificador Controlado. (b) Modelo de valor médio.

Vio 2V, =[2 V.Sin(er)
Vo =V, =2 ViSin(wr —120°)
Veo =V, =2 V,Sin(at +120°)

(2.13)

Para um sistema trifdsico balanceado (v, denota valores médios da tensdo da rede)

v,+v,+v. =0
Logo, de (2.13)
Vo TVgo +Vco =0
as tensoes de polo com relagdo ao ponto neutro “0” estdo dadas por
Vao =Van TVno

Vo =Ven T Vo

Veo =Ven TVwo
Combinando (2.16) e (2.17)
Vyo =—%(VAN +Vpy +Vey)
Substituindo as duas tltimas equacgdes em (2.13)
Vo

1
=Vay _E(VAN TV FVen) BV,

1
Veo = Vew _E(VAN gy HVey) BV,

Simplificando
2 11
3 3 3v %
1 2 1 AN a
TR I
11 2|l v
3 3 3

(2.14)

(2.15)

(2.16)

(2.17)

(2.18)

(2.19)

A combinagdo desta tltima equagdo com (2.10) d4 a relacdo entre as relagdes ciclicas d,, dp,, den €

as tensOes médias de fase v,, vy, V.
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(2.20)

Como a matriz desta dltima equagao € singular, a equacgdo anterior ndo tem solucao tnica. A solug¢do

para esta equagdo, proposta no artigo (QUIAO; SMEDLEY, 2003), assume as relagdes ciclicas por

fase como combinagdo linear das tensdes médias de entrada. Portanto,

2.21)

onde K,=-1 e K; ¢é um parametro, tal que o valor da relagdo ciclica possa ser maior que zero € menor

que 1. Logo,

O parametro K, é limitado por

an Z
Va v(l
<K <1+
VO VO

Agora, a equagdo (2.21) pode ser escrita como

vu _1 dan
V()K] Kl

) :1_%
VoK, K,
d

Ve =12
VOKI Kl

Para que o PFC trifdsico consiga entregar Fator de Poténcia unitario deve-se realizar

V[I = R(' lﬂ
v, = R,
VC = Rf lC

onde R, € a resisténcia de entrada. Combinando estas duas dltimas equagdes tem-se que

onde

d
Ry, =V, v, %
K,
d
R, =V, =V, b
K,
d
Rii, =V, =V, —*
K,
V - VORSKI
" R

(2.22)

(2.23)

(2.24)

(2.25)

(2.26)

(2.27)

¢ o parametro Ry € a resisténcia equivalente do sensor de corrente, V,, é a saida do compensador de

erro. Na Fig. 2.4 mostra-se o diagrama em blocos da estratégia proposta para o OCC bipolar, a qual é
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baseada na expressdo (2.26). A constante de tempo do integrador é escolhida para ser 7=K;. T, onde
Ts é o periodo de chaveamento. Por conveniéncia no mencionado artigo, escolhe-se K;=1.

No desenvolvimento anterior, a tensdo de modo comum estd embutida nas equagdes (2.26), seu
valor dependendo da escolha de K1 (j4 que K, = -1). Isto pode ser mostrado através da substitui¢do de
(2.10) em (2.17), considerando (2.21). Assim, diferentes valores de K; ddo origem a diferentes
componentes V.

Como ja determinado na literatura, a tensdo Vyy, nao afeta a tensio de linha, de modo que existe
certo “grau de liberdade* (HAVA; KERKMAN; LIPO, 1998), (OJO, 2004) em sua escolha. Esta
escolha da origem a diferentes técnicas de modulacdo, influenciando o ciclo util das chaves do
conversor. A tensdo Vyo que costuma ser desprezada no caso do PWM senoidal, SPWM. Por outro
lado, Blasko (1997) estabeleceu a relacdo entre esta Vyy e a técnica PWM vetorial, SVM. A adigao de
uma componente Vyy, adequada, de freqiiéncia igual a trés vezes a freqiiéncia da rede elétrica, ao sinal
da modulante na técnica SPWM, permite ndo s6 a obtencdo de uma modulagdo SVM como outros
tipos de modulagdo classificadas como Descontinuas, DPWM (HAVA; KERKMAN; LIPO, 1998),
técnicas que permitem um aproveitamento de 15% na utilizagdo da tensdo de barramento. Essa
técnica algébrica que utiliza estas relagdes é conhecida como PWM Hibrido, HPWM (BLASKO,
1997). As técnicas DPWM permitem o grampeamento das tensdes de fase, que consiste em manter
um interruptor conectado ao barramento enquanto as duas outras fases sdo moduladas. Como
conseqiiéncia, as perdas de poténcia podem ser reduzidas em mais de 30%.

A escolha K;=1, recai no caso Vyy = 0, correspondendo ao que ocorre com a modulagdo senoidal
quando a influéncia de seus harmonicos significativos é desprezada. Por este motivo a portadora
triangular de (2.26) se torna V,(1-d,), ou seja, uma onda dente de serra simétrica no eixo do tempo.
Note-se que, agora, a portadora tem a mesma forma que a equacdo (2.6.b), para o caso do PFC
monofdsico.

Observe-se também, da Fig. 2.4 a auséncia de multiplicadores, divisores, e sensores de tensdo da
rede elétrica que ao final vem a ser um dos maiores logros do método de Smedley. Devido a
simplicidade do circuito, projeta-se um circuito integrado (CI) para a sua implementagdo, o que € de

grande valia. Isto, infelizmente, acaba limitando as possibilidades de exploracao da técnica.
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Fig. 2.4.(a) Diagrama em blocos do OCC bipolar (QUIAO; SMEDLEY, 2003). (b) Formas de onda.

IL. 4. TECNICA OCC PROPOSTA

Nesta Secdo mostra-se e analisa-se a proposta do presente trabalho, para o OCC bipolar. Propde-se
o uso do compensador avango-atraso em vez do Filtro Passa-Baixas (FPB) cldssico. Propde-se
também o controlador de resisténcia de entrada do sistema, em vez do controlador de tensdo de
barramento (QIAO; SMEDLEY, 2003). Além disso, o sistema proposto é adaptado para seu uso com
DSP, em vez de utilizar CI existente. Com o compensador avanco-atraso, o controle pode compensar
o retardo produzido pelo FPB, ganhando velocidade de resposta. Por outra parte, ao controlar-se
diretamente a resisténcia de entrada, procura-se fazer com que o sistema se comporte como uma
resisténcia, desde o primeiro instante de operagdo. Portanto, a estratégia proposta procura melhorar a
resposta dindmica do OCC.

I1.4.1. CONSIDERACOES SOBRE A TENSAO Vyo

Ja é conhecido que a adicdo de valores tensdo Vyo nao afeta a corrente de carga (neste caso a
corrente de fase), quando os pontos N e O nfo estdo conectados. Entretanto, esse deslocamento de
valor afeta a ondulacio da corrente (KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998).

Considere-se a expressao matematica para a tensdo Voy, (2.17), repetida a seguir,
1
Vov = 3 Vay +Vay +Vew) (2.28)

Para achar Vyo, utilizando a expressdo acima, considere-se, no caso da modulag¢do senoidal, as
componentes harmonicas de cada tensdo de polo, por separado. Por exemplo, para a fase a (LIPO;

HOLMES, 2003)
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V o0
Vo =VoMcosar +4°23 Ly 7 a0y Sin"yCos(mee )
T o m 2 2

(2.29.2)

Vo &S & 1 mr . (m+n)x
+4-2D > —J, (—M)Sm(g)COS(ma)C t+ naot)
7T m=1 n—>—x 2 2
(n#0)
M € o indice de modulagdo, J, € a funcdo de Bessel de ordem n. O termo oc=27 fc é a frequencia da
portadora. Note-se que se fc estiver perto de (e for menor que) a mixima frequéncia de chaveamento
das chaves do conversor, o indice m ndo pode ser maior do que 1, m<1, ver expressdo acima. Note-
se também, que s6 o primeiro termo da equagdo anterior depende da freqiiéncia de linha, enquanto
que os outros termos dependem da freqiiéncia de portadora. Além disso, como as componentes de

Bessel de ordem maior que 3, para (M7/2), M<1, tem valor muito pequeno (ver Tabela.2.1 e Fig.2.5)

n<3.

V.
Vi =V,Mcosar+4-27J, (%M)Cos(a)ct)
T

. | (2.29.b)
+4Ye 5 1 Zansin T Cos(at +nar)
T n=-3 2 2
n=0
Logo
2 Vs V4
Vv =VoM cos(wt + —)+4—=J, (EM)Cos(a)Ct)
3.7 (2.29.c)
3
+4Y0 3 1 Eansin D Cos( + neoye + 2nzy
g 2 3
n#0
V. =V, Mcos(ar — 25y +4Y2 1 (Z M) Cos(w,t)
3 3.7 2 (2.29.d)
+ 4‘%0”; J (%M)Sin((l +2”)” Cos((@, +nw)t — MT”))
n#0
Observe-se que nas equacdes de Bessel
J=C1"T,. (2.30)
Logo, de (2.28), (2.29.b)-(2.29.¢) e (2,30),
v, =V, —4%0 ) (%M)Cosa)ct (2.31)
T

Vone indicando que a contribuicio do chaveamento em relacdo a Vpy ocorre na freqiiéncia da
portadora. Normalmente, a freqiiéncia de portadora é muitas vezes maior que a freqiiéncia de linha
(algo acima de 21 vezes a freqiiéncia fundamental), para uma freqiiéncia de portadora de 2kHz).
Assim sendo, Vo se torna desprezivel no calculo da corrente a freqiiéncia da linha.

O quanto Vyp pode afetar a ondulagao da corrente (KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998), é

discutido a seguir. Por exemplo, para a fase q,

1

l, = m[vao +Vou = Vanl (2.32)

Tabela. 2.1. Funcdes de Bessel
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X | Jox) | LX) | Hx) | S | S | IsX)
0 1 0 0 0 0 0
0.25 | 0.9844 | 0.124 0 0 0 0
0.5 ] 0.9385 | 0.2423 | 0.306 0 0 0
0.75 | 0.8642 | 0.3492 | 0.0671 0 0 0
1 ]10.7652 | 0.4401 | 0.1149 | 0.0196 0 0
1.25 | 0.6459 | 0.5106 | 0.1711 | 0.0396 0 0
1.5 | 0.5118 | 0.5579 | 0.2321 | 0.061 | 0.0118 | O
1.75 | 0.369 | 0.5802 | 0.294 | 0.0919 | 0.0209 | O
2 10.2239 | 0.5767 | 0.3528 | 0.1289 | 0.034 0
\
1
0.5
0
-0.5¢8

Fig.2.5. Fungdes de Bessel

onde |y, Va0, Von, Van estdo no dominio da freqiiéncia. Logo, substituindo (2.29.b) e (2.31) na equagdo
anterior

1 (+n)rx

= #(E ~VoM)A{Cosar )~ ate 23: p (EM)Sin[i]A{Cos(a)c t+not)} (2.33)
T

a m
L .
onde o termo (s/\{+}r(ienota transformada éélfaglace.ﬁjﬁ?ote—se que o térmo 1/(sL+r) atua como filtro

passa-baixas de freqii€ncia de corte /L. Logo, se a freqiiéncia de corte ndo estiver pelo menos uma
década antes que fc, o segundo termo da equacdo anterior vai afetar a ondulacdo da corrente. Em
contrapartida, para o caso contrario, atenuam-se 0s harmdnicos de corrente de maior ordem (também

o segundo termo da expressdo anterior). Logo, se Vyy € zero, de (2.33)

I+ n)x

V, < z .
= LD (E, - VOM)A{Cosa)t} - GLer 4;;_:2 J( 5 M)Sin[ 5 ]A{Cos(a)ct + na)t)} 2.3

n#0

a

1
(sL+r)

+

4Yo 1 (Z M)A{Coswt)
V4 2

O filtro passa baixas atenua também o terceiro termo de equagdo anterior, e Vyo ndo afeta a
ondulacio da corrente. Contudo, a freqiiéncia de corte do filtro vai determinar este fato (#/L). O valor
da resisténcia do indutor é normalmente 1€, e ndo varia muito em relagdo a este valor. No entanto, o
valor da indut@ncia pode ser variado mais facilmente. Embora valores altos de indutincia possam ser
melhores para diminuir a ondulagdo da corrente, pode haver outras consideragdes, que mantenham
seu valor baixo. Em conseqiiéncia, espera-se que a ondulacdo da corrente seja afetada pela tensao

Vo, corroborando o ja estabelecido.

11.4.2. FUNDAMENTO MATEMATICO

Considere-se o retificador controlado da Fig.2.6, representado por fase na Fig.2.7(a), onde I, é a

corrente de entrada (g =a, b, ¢)
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Veo=E,, Cosot é a tensdo de entrada da rede

Ven € a tensdo de polo.
Vo =Va+Ve,, Voo =Ve, =V /2

Da Fig.2.21, pode-se escrever para qualquer uma das fases (G=A, B, C)

d5 43 I;:T.\_
ReAR A s T
i
A B . Ny % Ry
Do 93n I?EE
| SVANE | SPANR I
M

Fig.2.6. Retificador controlado de dois niveis.

Vo —Vey =rl, + L%Ig (2.35)

&
Viy =Veo +Von (2.36)

Assume-se que
- A freqiiéncia da portadora f é muito maior que a freqiiéncia da rede f. ( fc >>f )
- A corrente compensada e a corrente de fase sdo quantidades proporcionais, ou seja,

L= kl,=( ki/Z)E,, Cos(at+2mm/3+2nr) (2.37)
onde ‘ Z\ =./ r2+(a)L)2, g=a ,b, c; m=0, 1, 2 corresponde as correntes de fase e o numero inteiro n

corresponde ao retardo provocado pelo compensador avango-atraso.

- A corrente de fase circula pelo sistema, enquanto que a corrente compensada é utilizada para
propdsitos da modulacio.

- No caso em discussdo, pode-se considerar Vyy~ 0.

Logo, a corrente de fase deve satisfazer (Vgy = £V/2)

Vv

g0

d
Voy =rl,+ L1, (2.38)

Desprezando-se a resisténcia do indutor, (r<<wlL), (2.38) transforma-se em

d
LE I, =V, =V (2.39)
Logo, a solucdo desta dltima equacio é dada por
E t
1, =En Senan 7 2y 4 (2.40)
)5 2L

Levando em consideracdo as Figs. 2.7 (b) e (c), e a expressio (2.36), a solu¢do da equacgao anterior é

dada por
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E
—”’Sena)z‘—ﬁ)wL Co nT <t<(n+d)T
1,()= oL 2L (2.41)

(—m Sena)t+ﬁ)+czo, (n+d)T <t <(n+1)T
oL 2L

Note-se também que

1,(nT)=1,(nT)1+H,) (2.42)
I,(n+d)T)=1I,((n+d)T)1-H,) (2.43)

onde
1,(t)= % E,, cos ot (2.44)

R, € a resisténcia de entrada. K, ¢ uma constante. A equagdo (2.44) mostra que para o retificador a
corrente de fase deve seguir a tensio de entrada. Por outro lado, assumindo que I (nT)=I (n+d)T) e

de (2.42) e (2.43):
I, (n+d)T)—1,(nT)=1,(nT)(H, +H,) (2.45)
Note que na Fig.2.7 (d) a magnitude da ondulacdo de corrente MR ¢ dada por
MR=dT1gp, =(-d)T1gf, =I,(nT)(H, +H,)
Logo

. E
I,(nT)(H, +H,)= dT(T’” cos wt —5) (2.46)

nT<t<(n+d)T
Por outro lado, das equacdes (2.38), (2.39) e (2.43), e assumindo que Sen(nwl’) = Sen((n+d)wT), €
Cos(nal) = Cos((n+ d)wT) tem-se

dTE
Co= A Cos(nawT) (2.47)
2dTE V.(n+d)oT
C,y = cos(naT) — 2+ Dol (2.48)
L L
As equacgdes (2.41), (2.44), (2.47) e (2.48) descrevem completamente as correntes de fase.
Por outro lado, da Fig.2.7(d)
I'H, I H
gf ==L (2.49)
Yr VX
I'H, I.H
gf, = L=t (2.50)
XP
Por conseguinte, se Hy,,=H},;
I'H,VP I'H, PT
e (2.51)

2 2
Note-se que esta dltima equagdo é consequéncia de supor que as ondulagdes das correntes (com

respeito ao valor médio desta) sdo iguais, ou seja, se I*gHbA:I *gHbi cumpre-se que Area (AVNP)=Area
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(APQT). Do mesmo modo pode-se demonstrar que Area (APQT)=Area (ATSU), logo as éreas dos
triangulos consecutivos sdo iguais, o que € consistente com o controle ZACE (BORLE; NAYAR,
1996). Note-se também que esta condicdo podem ser facilmente satisfeita, escolhendo-se o valor
apropriado de K,, da equagdo (2.44). Tudo isto é possivel porque para o sistema OCC bipolar ndo
foram definidas referéncias de corrente (QUIAO; SMEDLEY, 2003), ver também equagdes (2.10)-
(2.27). O presente modelo de corrente serd utilizado em estudo, a ser apresentado no capitulo
seguinte, sobre a aplicacdo do OCC a uma técnica de corrente por histerese desenvolvida por

Malesani e Piovan (1991), no capitulo seguinte.

IA} L r
VQD VGN
= (a)
lg(t)
M N
] Joi2
nT (n+cd)T (¢) (DT (n+d+1)T (n+2)T (n+d+2)T

I3H,

g°°hi

Iy

o

I glr Hyy

o s
R=dT (1-d)T dT (1-d)T
(d)
Fig.2.7.(a) Circuito equivalente por fase do retificador controlado. (b) Corrente compensada e rampa varidvel.
(c) Pulsos de disparo. (d) Vista detalhada da corrente compensada.

IL 5. ANALISE DO CONTROLE PROPOSTO

Com respeito ao modelo monoféasico de conversor trifasico da Fig. 2.7, e desconsiderando Vy, ver
Fig. 2.6 (a). Se r =0, e as tensdes de pdlo estdo dadas por Vgy =t Vp/2, o circuito equivalente
resultante se ilustra na Fig.2.8 (a). Assumindo Vp/2>V,, as formas de onda relacionadas sio
mostradas na Fig. 2.8 (b). Logo, como o valor médio da tensdo no indutor V; é zero, e da figura

anterior

1% 1%
Voo — 70)(1 —d )T+ V,+ TO)dgnTC =0 (2.52)

logo

Vo= %’(] -2d,,) (2.53)
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T € o periodo correspondente a freqii€éncia de chaveamento fe, Tc=1/fc, d,, € o ciclo ttil das chaves
inferiores (g1, gan, g3n) do conversor da Fig.2.7.

Por outro lado, devido a que no retificador controlado com fator de poténcia unitario, as correntes
de fase devem seguir a tensdo da rede e, portanto a impedéncia vista desde a rede elétrica deve ser

resistiva, a resisténcia R, é emulada de modo que (R, >0)

g Ve (2.54)
e [g
Conseqiientemente, de (2.31) e (2.32)
v
I, = ﬁ(l -2d,,) (2.55)

e

Em geral

i

I’éo +l

|
9.
t
Vo Vi —+ )0
! GN==9"
J_ —dg”y.;' ‘7(1_(’igif)zgr7‘

() (b)

Fig.2.8. (a) Circuito equivalente do retificador trifasico. (b) Formas de onda associadas

v
I,= KR—O(I— 2d,,,) (2.56)

e

K é uma constante. Como foi assumido inicialmente, ver (2.26.c) a corrente de fase e a corrente

compensada sdo proporcionais. De acordo com isto

V,
I, = KFO(l -2, (2.57)
A constante K absorve a proporcionalidade entre /, e I,,. Em nota¢do matricial ou vetorial
ILIS V (1 - 2d(.“l)
I,=|1,|=K-2(1-2d,) (2.58)
L “ld-2d,)
1; vem do compensador avanco-atraso, logo
lys =1, F(s) (2.59)
onde lg, lgs estdo no dominio da freqiiéncia, e a fungdo F(s) é dada por
1+
Fs) = 457 (2.60)
A+s7,)

G, 71, T, s80 o Ganho, o pélo e o zero da funcdo F(s) respectivamente. A fungdo F(s) é chamada
aqui de fun¢do de transferéncia entre a corrente compensada e a corrente de fase.

Logo, de (2.58), (2.59) e (2.60)

A+s7)
A+s7,) (1-2d,,)
A m%*”‘i :K% (1-2d,,)
+87, .
(1+57,) (1-2d.,) 26D
(I+s7,) |
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A constante K depende também do DSP a ser utilizado. Note-se da equacdo anterior, que os pulsos de
disparo s@o gerados quando as correntes compensadas sdo iguais ao valor da rampa de amplitude
varidvel. Isto é consistente com o One Cycle Control.

A equacdo anterior pode ser deduzida do modelo de valor médio reportado anteriormente para OCC

(LAIL; SMEDLEY, 1998) onde K;=1/2, ver (2.24). Logo

RS ia = Vm - 2dean
Ry, =V, -2V d, (2.62)
RS ic = Vm - 2‘/mdcn
consequentemente,
i, 1-24,)
i, =Rg|i, |=V,|(1-2d,) (2.63)
I, 1-24,)
onde
v = YRk, (2.64)
" R

Ry é a resisténcia equivalente do sensor de corrente, K;=1/2. Embora com o DSP, uma constante K
geral deva multiplicar V,, para compensar seu uso, em vez de sua implementagdo analdgica. A Fig.2.9
mostra o modelo de valor médio para o retificador da Fig.2.7, para K,=1/2.

OCC usa o valor médio de tensido da rede e as correntes de fase (SMEDLEY; CUK, 1991), (LAI,
SMEDLEY, 1998), (QIAO; SMEDLEY, 2003). Trabalhos prévios de OCC utilizam Filtro Passa
Baixas, LPF, ou eventualmente detector de pico (LAI; SMEDLEY, 1998). No intuito de diminuir o
retardo produzido pelo LPF, € proposto o uso do compensador avanco-atraso, Lead Lag. Como
resultado, o presente trabalho ndo utiliza o valor médio da entrada, mas um valor quase instantaneo,
que pode estar defasado do original. Além de tudo, note-se que ao trabalhar com ondas senoidais, se a

defasagem for multiplo de 27, isto ndo terd efeito no célculo final.

Vo L, (I-2dan)1;

as

Vp s Lo (1-2dy, )1,

e . L, (1-2d., ),

:Tt.’sﬁﬁﬁﬁ i

Fig.2.9. Modelo de valor médio para o retificador da Fig.2.7.

IL. 6. APRESENTACAO EM BLOCOS DO CONTROLE

E proposto o esquema de controle mostrado na Fig.2.10. As correntes de fase sio compensadas por
um Compensador avango-atraso, lead lag, simplificado; sdo utilizadas também uma portadora

triangular simétrica e bipolar A e um controlador da resisténcia de entrada. Deste modo, a portadora
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triangular de amplitude varidvel € conseguida dividindo a tensdo de barramento, A vezes a saida do
controlador da resisténcia de entrada. O objetivo do compensador avango-atraso utilizado no esquema
é provocar pequenos retardos da corrente, de modo a conseguir retardo zero ou miltiplo de (27) rads,
entre as correntes e as tensoes de entrada, ver expressdo (2.26.c). Como o objetivo do controle de um
Retificador com controle do Fator de Poténcia ¢ manter fator de poténcia unitdrio, ou seja, a
impedancia do sistema vista desde a rede deve ser uma resisténcia; agrega-se um controlador da
tensao de barramento R, de modo que

R, =K, (K, + ﬁ)(me —Vo)L (2.65)

S A+s7,)

Note-se que um filtro passa baixas G./(1+sz,) estd sendo colocado na saida de controlador (em
software), para filtrar as harmonicas indesejadas vindas do sensor de tensdo de barramento. K,,, K; sdo
as constantes proporcional e integral, G, e 1/7, sdo o ganho e a freqiiéncia de corte do filtro de saida,

K, é também uma constante para corrigir as unidades envolvidas. Embora, este controlador tenha a

mesma funcio que o controle convencional da tensdo do barramento (SMEDLEY, CUK, 1991),

Compensador
avango-atraso ... q,;
e P >
£E A G
1+ T2 T B 1,
I 1 +5T1 >
by, o2 T +
by | . 4,
Portadora 3
, I 1+ 5T >
trangular € %% or2[T *

f Divisor
e Controlador de|
resistencia Re

0
Fig.2.10. Sistema de controle proposto.

(QIAO; SMEDLEY, 2003), devido a sua localizagdo este controla também a resisténcia de entrada do
sistema. A intencdo deste bloco, é permitir que o sistema mantenha a tensio e a corrente em fase ante
possiveis mudangas da carga no barramento, ou pequenas mudangas da frequencia de linha. Além
disso, a adicdo do compensador avango-atraso melhora a resposta dindmica do sistema, tornando-a

similar ao controle ZACE (zero average current error) (BORLE; NAYAR, 1996).

IL. 7. IMPLEMENTACAO COM DSP

De acordo com a Fig.2.10 e a equagdo (2.61), a corrente modificada pelo compensador avango-
atraso I,, € comparada com a rampa de amplitude varidvel, que € controlada pela saida do controlador

R,, ver Fig.4.9(a). Logo, os pulsos de disparo para as chaves do conversor vao ser gerados quando
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y (1-2d,)
I, =K?0 (1-2d, )
I “ld-2d )

cs cn

(2.66)

onde K é uma constante que depende diretamente do DSP. Observe-se da equagdo anterior que as trés
correntes compensadas estdo envolvidas na comparagdo com a onda triangular de referéncia, que é
programada sé por meio de uma divisdo (que ndo € dificil de realizar no DSP). Porém, como em
alguns DSP esta constante K depende do periodo escolhido para o PWM, por enquanto ¢ dificil
controlar a amplitude da onda triangular sem alterar o periodo, por exemplo, para o0 TMS3020F2812
DSP, K=10000 é equivalente a uma freqiiéncia de chaveamento fr de 15kHZ, e K=15000 ¢é
equivalente a uma freqiiéncia de chaveamento f- de 10kHZ, ver Tabela.2.2 (o DSP se comporta como
se o produto da amplitude da portadora é a frequencia fosse uma constante). Por isso, ndo existe ao
menos por enquanto, um método efetivo de variar a amplitude da portadora sem variar também sua
freqiiéncia. Uma solucdo ao problema consiste em modificar a amplitude da onda compensada I, de
modo que a onda triangular mantenha constante o seu periodo. Portanto, os pulsos de disparo para as
chaves do conversor vao ser gerados quando

(1-24,)

R I, |=Ky|(1-2d,,) (2.67)
I(‘S

VO
(1-2d,,)

(b

Fig. 2. 11. Formas de onda para os pulsos de disparo do conversor
(a) Segundo (2.66). (b) Segundo (2.67)

Tabela.2.2. Amplitude e freqiiéncia da portadora para o

DSP TMS3020F2812

Amplitude da portadora fc(kHz)
10000 15
15000 10
30000 5
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Note-se que esta solucdo estd baseada na equivaléncia das equagdes (2.66) e (2.67), ver Fig.2.11.
Note-se também que deste modo uma divisdo € substituida por trés multiplica¢des, e como pode ser
apreciado na equagdo anterior (lado esquerdo), ver Fig.2.12, permite-se deste modo que o controlador

de resisténcia R, possa controlar direitamente a resposta dinamica do sistema proposto.

II. 8. ANALISE DA FUNCAO DE TRANSFERENCIA F(s)

A Fig.2.13(a) mostra o modelo de valor médio para o OCC (BEN-YAAKOV, 1993) por fase

considerando o indutor L e a resisténcia do indutor r, enquanto que a Fig.2.13(b) mostra um diagrama

Compensador

avango-atraso =

-,
.

Ip o Troed j@ Ips >¢I

1+5t,

Portadora Controlador de ‘-mf
triangular R ¢ |resistencia
Vo

Fig. 2. 12. Sistema de controle proposto implementado em DSP.

em blocos simplificado considerando a resisténcia do indutor e a funcdo de transferéncia F(s) do
processador de corrente devido ao compensador avango-atraso (convencionalmente considerada
como um filtro passa-baixas). Desprezando a interferéncia entre as fases, a funcdo de transferéncia
total da Fig.2.13 (b) pode ser expressa como

1

do _ (SI§+ r) (2.68)
Vo 14— Fy)
(sL+7r)

De acordo com isto, a fun¢do de transferéncia F(s) vai ser analisada quando representa trés formas
de processamento da corrente: no caso do compensador avango-atraso, no caso do controle de valor

pico e também quando representa um filtro passa baixas.

II. 8. 1. COMPENSADOR AVANCO-ATRASO

Considerando a funcdo de transferéncia F(s) do compensador avango-atraso, ver (2.60), na expressio

anterior |

Ii (sL+r)
V, 1, GR_ (+s7) (2.69)
rs 1) A+57)
r
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las "_|F(5)

Re <
L= 1 (by L1
Fig.2.13. Modelo do OCC (a)Valor médio (b) Diagrama em blocos simplificado considerando a resisténcia do
indutor.

Se na equagdo anterior o zero do compensador 7;=L/r, € o p6lo do denominador (L/r) se cancelam,

tem-se que

1
' (r+GRe)(1+”2)
V, o SLyo st 2.70
g (1+r)(1+(r+GRe)) (2.70)

O angulo de fase da funcdo de transferéncia esta dado por

4, = am(ar,) - atn(a)TL) _ atn(r:_ “g; ) .71

Note-se que se wr, ~0 0 arco tangente € o seu valor sdo aproximadamente iguais, logo substituindo

na equagdo anterior

GR, oL
¢g = a)Tz r GRe —am(T) (2.72)
O angulo de fase ¢, € igual a zero quando
or, = THCR) 0L (2.73)
GR, r

A Fig.2.14 mostra as possibilidades da colocacio de pdlos e zeros no plano complexo onde

%2 (2.74)

Note-se da dltima equagdo que o pdlo p; esta sempre colocado a esquerda do zero zy. Desde que w é
uma quantidade imaginaria no plano complexo, a Fig.2.14 pode ser vista como uma interpretagao
grafica da equagdo (2.71). Além disso, a Fig.2.14 analisa também as posicdes relativas de p, com
respeito as posicdes de p; e zp. Como em (2.71) o angulo de fase ¢, s6 pode ser zero quando o dngulo
de fase dos zeros € igual a soma dos angulos de fase dos polos: f=0;+6.. Isto ndo € particularmente
certo no caso da Fig.2.14 (a) devido a que f< 6, <6,+6,, mas pode-se cumprir para o caso das
Figs.2.14 (b) e (c) uma vez que S >6,.0, e f>6,.6, respectivamente. Como exemplo, considere-se

o caso quando r=1Q, L=0,ImH, G=2,5, R,=4 Q, 7;=0.1ms, a freqiiéncia de linha é 60Hz, enquanto



w=37Tr/s. A constante de tempo 7, de acordo com (2.73) é 7, =0,11ms. O diagrama de Bode ¢é

mostrado na Fig.2.15 onde o angulo de fase € 0,0599° em atraso (aproximadamente zero).

Jo| s Jw g Jw s
el_ﬁ blo B A8 4F G B L8|
broocog 2 B B B By

Fig.2.14. Interpretacdo grafica do angulo ¢, (a)Zero colocado entre os
polos. (b)Zero a direita dos pdlos: p;<p; (c) Zero a direita dos pélos: p,<p;.

008

Magnitude (dB)
- 2 o o 0
[} = [} = =
— %) [¥5} e on

oo

Phase (deg)

Bode Diagram

Frequency (radfzec). 376

Phase (degy -0.0599 |

Freguency (radfzec)
Fig.2.15. Diagrama de Bode do sistema de controle para o compensador
avanco-atraso quando 7 ;=0.4ms, r=1Q, L=0.4 mH, G=2.5, R,=8 Q,

7,=0,4186 ms.

I1. 8.2. CONTROLE DE CORRENTE PICO

49

z

Como o controle de corrente pico trabalha com freqiiéncia fixa de chaveamento e opera em Modo

de Corrente Continua, Continuous Current Mode, (CCM) embora seus inconvenientes tais como

oscilagdes a freqiiéncia sub-harmodnica e distor¢cdo da corrente de fase com tensdes altas (TENTI,

1994), este método é simples e ndo produz retardo aparente na corrente. Logo, se a funcdo de

transferéncia F(s) deste controle pode ser considerada como um simples ganho

Substituindo a equagdo anterior em (2.68)

Portanto

F(s)= GPC
_ 1
|g(5) _ (sL+7r)
Vo) |, R
(sL+r) ™

(2.75)

(2.76)
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HONE 2.77)
Vy(s) 1+ 7

onde
L (2.78)
" (r+RG,)

Além disso, o angulo de fase ¢, € dado por
(2.79)

Como o angulo de fase nunca vai ser zero, ver equagao anterior, o Fator de Poténcia Unitario nao

¢, = —arctan(wr)

podera ser conseguido com este método. Porém, certa aproximacio pode ser obtida quando o pdlo 7
estd perto de zero, 7 =0, p.ex. quando a indutancia ¢ muito pequena L=~0, ver Fig.2.16(b), ou o produto
R.G, € grande. Como exemplo, na Fig.2.16 apresenta-se o diagrama de Bode para o diagrama da
Fig.2.13(b) utilizando controle de corrente pico. Nesta figura, aprecia-se que o angulo de defasagem é

de 2,16° em atraso.

Bode Ciagram

Magnitude (dB)

_______________

Phase (deg)
la
T

' '
oo

RN | |
RS N A N R S

I
R | |
beocboodecbodedeideeeoa

Frequency (radizec). 377 |

Phase (deg) -2.16 :. L Y

P
R, S S SRy S

1’

10

Freguency (radizec)

10

10’

Fig.2.16. Diagrama de Bode para o diagrama da Fig.2.13(b) utilizando controle
de corrente pico. r=1Q, Re=5, G=2.

I1. 8. 3. FILTRO PASSA-BAIXAS

O filtro passa- baixas foi sempre relacionado com (controladores de corrente) PWM (MALESANI;
TOMASIN, 1993), (KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998). Este prové um espectro harmonico
bem definido. Porém, sua resposta dindmica € considerada inferior a do controle por histerese
(KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998). Para analisar o efeito do LPF na correcdo do fator de
poténcia, a funcdo de transferéncia F(s) deve ser considerada como

Fisy G (2.80)
I+ 57,

Gy, >0, G, € 0 ganho do LPF, 1/7, € a freqiiéncia de corte do filtro. Substituindo a equagio anterior

em (2.68)

1

li_ (sL+r)
vV, R G (2.81)

O [+ . Ip
(sL+7r) (L+s7,)
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Logo,
b 1 (I+s7,)
v, r G,R. (2.82)
[(1+srlp)(l+sro)+7]
onde r
to=L/r (2.83)
Note-se que se
GR __, (2.84)
r
logo, a equacdo (2.82) transforma-se em
L 1 1 (2.85)
V, r(l+sz,)

Por conseguinte, a fungdo de transferéncia € a do controle de corrente pico, como no caso anterior € o
Fator de Poténcia Unitdrio nao poderd ser conseguido. Por outra parte, de (2.82)
l, 1 (I+s7,)

v = (2.86)

G R
Vg r [szrlpro +(z, +ro)s+l+%]

A expressdo anterior pode ser expressa como

g 1 d4sy) (2.87)

onde V, r(s=p)s—p,)

G R
—(z, +7p) - \/(r,,, +7,)" —dr,7,(1+ %)

_ (2.88.a)
Py 21,,)1'0
—(r, + )+\/( +7,)" -4 (1+%)
PN R (2.88.b)
? 21,,,10
Neste ponto, pode-se assumir que (Kj, >0)
T,= K,7, (2.89)

Ou seja, ambas as constantes de tempo estdo relacionadas por uma constante. Logo as equagdes

(2.88.a) e (2.88.b) podem tomar a forma

) G,R,
L <1+K,,,>+J<1+K,,,) —4K, 11 (2.90.2)
b= 7, 2KI/7
1+K \/1 K, —aK, (1+ 20K
1 I+ Ip)7 a+ /17) - [P( + r ) (290b)
P, ="
T 2K

o Ip

Polos reais

De acordo com a Fig. 2.14 para conseguir fator de poténcia unitario (¢, =0) os polos reais devem ser

colocados a esquerda do zero.

Como Jx>0>—/x, Vx>0,1080 i /x>y>y-Jx OU
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0 G’”R”>><1+K,,,>—\/<1+K,p>z LK1 G, (2.91)
r

1+ K[,,)+\/(1 +K,)’ 4K
p

I

Portanto, p,>p, Para garantir que os pdlos estejam a esquerda do zero p, >-1/7 ¢, ver (2.90.b) e a

Fig.2.17 (a), ou seja

2 GIpRe
(1 + Klp) - (1 + KI,;)' - 4K1,,(1 + f)

. (2.92)
2K,
por conseguinte
(1-K,) >\/(1 +K,) —4K,(1+ Ry S0 (2.93)
r
logo, tomando os extremos da expressdo anterior
1>K, (2.94)
Além disso, como pi, p> sdo nimeros reais, pi, p» e R
(1+K,)* — 4K, (1+ SRy o (2.95)
r
logo
K, >(1+2 Gk, /(G/pRe )2 4 4 SR (2.96.a)
r r r
ou
K, <(1+2 Gsze% (Glpr)z +4Gsze (2.96.b)
r r r
Note-se que, como 1>Kj, , ver (2.94), a condi¢do (2.96.a) ndo pode ser satisfeita, desde que
G,R./r>0. Porém, (2.96.b) pode ser satisfeita de acordo com (2.94), desde que
G R G R G R
1>(1+2-2 6)—\/( ey pq e (2.97)
r r r
dando como resultado
4. Gk (2.98)
3 r
Note-se de (2.94), 1/K;,>1. Logo, de (2.89)
1 _11 (2.99.a)
T K1p To
Por isso, a freqii€ncia de corte do LPF deve satisfazer
11 (2.99.b)

T, 7o

Polos complexos

Outra importante restricdo vem de (2.90). Considerando agora p;, p» pélos complexos conjugados

_ G, R, >
R S SR (2.100.2)
P = 7 2K1,7
. G,R, 2
) __L(l‘*'Klp)_J 4K, 1+ , )-(A+K,) (2100b)

7, 2K,

Ip
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j=+-1- A condigdo de Fator de Poténcia Unitério (g =0)pode ser satisfeita s6 se os polos complexos

estdo a esquerda do zero, ver Fig. 2.17(b) e Fig.2.18(b). Logo

1 A+K,) 1 (2.101)
R =
(P p) 7, 2K, g 7,
Isto leva a
1>K (2.102)

Ip

Além disso, como em (2.100) a raiz quadrada é um nimero real

50 (2.103)

Ip

G[ Re
4K, (1+ =) —(1+ K,
r

Em conseqiiéncia

(2.104.a)
L
(a) )
Fig.2.17. Interpretacdo gréfica de ¢, (a) P6los reais
a esquerda do zero: p,>p;. (b) P6los complexos a
esquerda do zero.
G,R G,R G, R
K1p>(l+2 Ip e)_\/( Ip e)2+4 Ip™te (2104b)
r r r

Como 1>K,, ver (2.102), um modo de assegurar esta condi¢do na expressdo anterior, € que o limite

inferior seja menor que 1. Por isso

G R G R G R
1>K, >(1+2-" ")—\/( T 4 (2.105)
r r r
Logo
Gk, 4 (2.106)
r 3

Além disso, da expressdo (2.104.a) o limite superior deve ser maior que 1. Como resultado

1520 [GR . Gk (2.107)
r r

r

Porém, a expressao anterior € sempre satisfeita desde que G;,R./r>0.
Note-se que além das restricdes dadas por (2.102) e (2.106) para assegurar a condi¢do de Fator de
Poténcia Unitéria, ver Fig.2.18 (a), deve-se verificar que

L > 6, (2.108.a)
De outro modo, o avango produzido pelo zero pode-se cancelar com o retardo produzido pelo zero,

ver Fig.2.18(a), ou o zero pode estar colocado entre os dois polos, ver Fig.2.14 (b). Logo, da

Fig.2.18(a)
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¢, =B—-6,-6, (2.108.b)

Por conseguinte se f=6,, ¢, € sempre menor que 0, desde que ¢, =6, e a condicdo de Fator de

Poténcia Unitdrio, ndo vai ser satisfeita. Logo, da expressdo (2.108.a)

GIpRe 2
®+.4K,(1+—)-(1+K,)
r

2K, (2.109)
T, > i K,,,)
2r,K
Por isso
or,(1-K,) >\/4K,,,(1 +%) ~(1+K,)*>0 (2.110.2)
r
Daqui, 1>K), que € consistente com (2.102). Além disso
G, R
(1-K,) (1+(07,)°) > 4K, —— (2.110.b)
r
."' | -}r_‘r -
)Li'ﬁ‘ Zp &
p, " (@
Fig.2.18. P6los complexos a esquerda do zero
(a) Caso critico (b) Caso sem solugdo.
Substituindo (2.106) na expressdo anterior
(1—K,p)2(1+(w10)2)>%1(1p (2.111)
obtendo-se
K, <[1+ 8 —[+4 ! —+ 4 — (2.112.a)
3d+(wz,)7) 3d+(wr,)”) 91+(w7,)")
31+ (wr,)7) 30+ (wr,)”) 91+ (w7,)7)

Logo, da expressdo (2.112.a)
1<1<,p<{1+ 8 }4\/ ! 4 (2.113.2)

31+ (w7,)%) 31+ (w7,)?) i 91+ (wr,)*)’

Tomando os extremos tem-se que <[ ]+4,/ , que € uma condigdo trivial, desde que (©70)>>0.

Satisfazendo a condicao dada por (2.112.b) ndo faz diferencga, pois

1>1<,,>{1+8}_4\/ 1, 4 (2.113.b)
! 31+ (wr,)?) 31+ (wr,)?) 901+ (wr,)*)

conduz a 16 - o» que € sempre satisfeita.
30+ (wr,)*)

Portanto, das expressoes (2.113.a) e (2.113.b) pode-se concluir que a condi¢do (2.108.a) é sempre

satisfeita.
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Por outra parte, para pélos reais, de (2.87) e (2.88) o angulo de fase € dado por

2.114
2K, ot, 2K, ot ( )
¢, =arctan (@r,) —arctan 2 = — arctan z =
(1+K,)+ \/(1 +K,)? - 4K, 1+ (1+K,) —\/(1 +K,)? - 4K, 1+
r r
ou
G,R G,R
(1+K,P)—J(1+Km)2—4K1p(1+£) (1+K,p)+\/(l+K,ﬂ)2—4K,”(1+L) (2.115)
¢4, = arctan (wr,)—arctan | 2K, 07, G R r —arctan | 2K, 0z, G R !
4K, (1+ 1) 4K, (1+ ")
r r
Logo, o angulo de fase ¢, € igual a zero quando
G,R G,R
(1+Klp)_\/(l+K1p)z_4K/[7(1+£) (1+K/p)+\/(]+K/[1)2_4K/[7(]+£) (2’116)
arctan (or7,) = arctan | 2K, o7, G r +arctan | 2K, 07, 0 r
4K, 1+ 4K, 1+
r r
Considerando a identidade
tana + tan
tan(a + f) =+ f (2.117)
1-tanotan f
Aplicando a expressao anterior a (2.116), obtém-se
1 G,R, (2.118.a)

"y (wr,)? -

Como K, é o quociente de dividir ambas as constantes de tempo 7, 7o, ver (2.82), a equacdo anterior
pode ajudar na escolha de 7,. Por exemplo, se L<0,5mH, r=1, f =60Hz, logo (ot 0)2 <0,026, logo

1+ (w7 9)*~1. Por isso, da equacao anterior

K, = Guke (2.118.b)
r
logo
G, R
7,=1, ’Pr ¢ (2.118.¢)

Além disso, para pdlos complexos, o angulo de fase € dado por

o- \/41<,ﬂ(1+%)—(1+1<,,,)2 or—" \/41<,p(1+%)—(1+1<,ﬂ)2 (2.119)
_ welo r 2K,,.7, r
¢y =arctan (@r,)—arctan 1+K,) —arctan i+K,)
2K,,.7, 2K,
Aplicando a condicdo de Fator de Poténcia Unitario
R G, R
2K, 70— \/41(,” a+ SR ik, y 2K, 70+ \/41(,,,(1 Lol yk, | (2.120)
arctan (wr,) = arctan r + arctan r
(1+K,) (1+K,)
Logo, de (2.117)
o1 Gk 2.121)
"+ (o)t r
Note-se que 1>K,, ver (2.102), e de (2.106)
! 3 (2.122)

3 <
1+(wr,) 4
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obtendo-se
wr, >3 (2.123)

Uma condicdo similar ndo pode ser achada para pdlos reais. A Tabela. 2.3 mostra um resumo da
andlise realizada para LPF. Note-se que para pdlos reais e complexos, 1>K,, e que para pélos reais
G,R,/r<4/3 enquanto que para pdlos complexos GjR./r>4/3. Porém, deve-se notar de (2.102),
(2.106) e (2.121) que o exemplo dado por (2.118.b) ndo vai ser satisfeito neste caso, desde que 1>Kj,
e G,R./r>4/3. Note-se também que a manipulacdo matemadtica permite, para p6los complexos, uma
condi¢do adicional para w7 o. Além disso, para G;,R./r<<1, a condi¢do de Fator de Poténcia Unitdrio
ndo pode ser satisfeita.

Na Fig.2.19 (a) mostra o diagrama de bode, para o caso dos pdlos reais, enquanto na Fig.2.19(b)
mostra-se o diagrama de bode, para pdlos complexos. Note-se que em ambos os casos o angulo de

fase é quase zero, coincidindo com a analise realizada.

Tabela.2.3. Resumo de resultados achados para LPF

Pélos reais Pélos complexos Sem solugdo
1>K, 1>K, K, >1
i > G[pRz G[pRe S i GI/JR(‘ <<l
3 r r 3 r
B 1 Gz,; R, B 1 Glp R,
" l4(er,)? 7 "l (wr,)? v -
_ T, > \/5 _

Porém, para trabalhar com valor médio a onda resultante na saida do LPF tem que ser quase continua.
Isto pode ser conseguido quando a freqiiéncia de corte do LPF € muito maior que a freqiiéncia angular

de linha, p.ex. pelo menos uma década maior que a freqii€ncia angular de linha. Nesse caso, se

LGN (2.124.2)
Tlp
Logo
1>> w7, (2.124.b)
Substituindo em (2.83.a)
I, 1 1 (2.125)

V, r+G,R, (+s7,)

e

onde ; — /1+ G, R, )- A equagdo anterior foi vista anteriormente, ver se¢do IV.4.C , e onde a
r

condi¢do de Fator de Poténcia Unitario ndo pode ser satisfeita. A Fig.2.20 mostra diagrama de Bode
com esta situacdo. Claramente nesta figura, observa-se que o angulo de defasagem € de 1,97° em

atraso.

IL. 9. RESULTADOS DE SIMULACAO E EXPERIMENTAIS

O desempenho da estratégia proposta apresentada neste capitulo foi testada por simulagdo e

experimentalmente. Os resultados de simulacdo forma obtidos com o PSCAD/EMTDC (Figs.2.22-



57

2.24), enquanto que a parte experimental foi obtida de acordo com o circuito da Fig.2.10, sendo

implementado o controle utilizando o DSP TMS3020F2812, ver Fig.2.12, para verificar as condi¢des
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Bode Diagram
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Fig.2.20. Diagrama de Bode de acordo com (2.83.a) para LPF @ =3771/s,
r=1ms, K, =0,02=1/50, r=1Q, G;,R./r =9.

tanto de estado permanente como transitério (Figs.2.22-2.28). Foi utilizado o MATLAB para mostrar,
capturar e comparar as correntes de fase e as correntes compensadas, que sdo varidveis internas do
DSP, ver Fig.2.27. Os pardmetros de simulacdo sdo: L=2mH, r =1Q, T1(or t,)=2.8ms, T2(or 1,)=3ms,
G=1,05, Capacitores do barramento C1=C2=2200uF; a freqiiéncia de chaveamento ¢ 15 kHz, a
freqiiéncia de linha 60 Hz, amplitude de portadora A=0,08, (as unidades no simulador sdo kV, kA).
As Figs. 2.22, 2.23 e 2.24 sdo resultados de simulagdo que mostram as tensdes de rede, as correntes
compensadas, e a corrente de fase, tanto em estado permanente como transitdrio; as correntes de fase
e os pulsos de disparo respectivamente. Note-se na Fig.2.22 que a corrente de fase e a corrente
compensada ndo apresentam defasagem, conforme foi assumido pela expressdo (2.26.c) que € uma
das bases do Fundamento Matematico deste trabalho. Note-se também, que a tensdo de rede e a
corrente de fase estdo em fase, cumprindo-se deste modo o objetivo do controle do Retificador
trifisico. A Fig.2.24 mostra as tensdes de rede, as correntes compensadas, e a corrente de fase para as
fases b e ¢ para o transitério na partida, em o sincronismo de fase entre a tensdo e a corrente é
mantida desde a partida, o que ndo ocorre nos resultados apresentados por Smedley para o OCC
bipolar (QIAO; SMEDLEY, 2003). Este resultado é confirmado experimentalmente na Fig. 2.28.
Além disso, observe-se na Fig.2.23 que as correntes de fase ndo apresentam ondulagdo triangular
durante todo o tempo (fase b) sendo que em algumas partes a corrente apresenta menor ondulacio
nenhuma. Os resultados experimentais sdo apresentados nas Figs. 2.25-2.28. Os pardmetros da
Fig.2.10 foram os seguintes: indutor L=2mH, os capacitores do barramento C;=C,=2200uF; a
freqiiéncia de operagdo do modulador € de 15 kHz, a freqiiéncia de operacdo da rede elétrica é¢ 60Hz,
a tensdo do barramento € de 200V, a amplitude da portadora A=10000, (ver Tabela.1). A Tabela.2.4
apresenta um resumo dos parametros utilizados tanto na simulagdo quanto experimentalmente. Note-
se que a maior diferenca entre as duas tltimas columnas desta Tabela esta na amplitude da portadora
A, que no caso da simulacdo com PSCAD pode ser qualquer valor. No entanto, para o DSP utilizado,

deve manter valores fixos para conseguir determinada freqii€éncia de operagdo, ver Tabela.2.2.



Tabela.2.4. Pardmetros utilizados na simulacdo e experimentalmente

Parametros Simulacdo Experimental
L 2mH 2mH
r 1Q ~1Q2

Cl1 2200uF 2200uF
C2 2200uF 2200uF
S 60Hz 60Hz
Je 15kHz 15kHz

G 1.05 1,7
7 2,0ms 2,2ms
Ty 2,3ms 2,4 ms
A 0,08 10000
S 1
Itgv_)Cgtrnggar—
Ih] 1+sT1 * Ibs
&61 e Re [ e o b
tdv . |JCompar-
le] 1+ eT - les = alor
Sorera[ ] Re
log J3
N . ltg"' —y —e
hia T
Yo ﬂ il G| - _R{)E
1+5T

Fig.2.21.

aref

Diagrama em blocos para a simulagdo da Fig.2.12
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Fig.2.22. Simulagdo. (a) Tensdo de rede (100V/div), corrente compensada e corrente de fase
(25A/div), (fase a) (b) Tensdo de rede (100V/div), corrente compensada e corrente de fase
(25A/div), (fase b) (c) Tensao de rede (100V/div) , corrente compensada e corrente de face
(25A/div), (fase c). Escala Horizontal: Sms/div
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Fig.2.23. Simulacéo. (a) Corrente por fase (5A/div). (b) Pulsos de disparo da chave inferior (p.u).
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Fig. 2.24. Simulago. (Hor: 20ms/div;Vert: 100V/div, 5A/div) Transitério de tenséo e corrente
durante o arranque. Superior: Fase a. Inferior: Fase b.

Fig.2.25. Experimental. Correntes de fase (Hor: Sms/div; 4A/div).
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Fig.2.26. Experimental. Tensao e corrente da fase a (Sup.) e da fase b (Inf.). Hor: 4.4ms/div;
Vert: 50V/div,10A/div).
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Fig.2.27. Experimental. Correntes de fase e correntes compensadas por fase. Sup: fase a,
Inf: fase b. (Hor: Sms/div; Vert: 3A/div).
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Fig.2.28. Experimental. (Hor: 20ms/div;Vert: 50V/div, 10A/div) Transitério de corrente.
Sup: Fase a. Inf: Fase b.

I1. 10. CONCLUSOES

No presente capitulo, propde-se um controlador de corrente baseado no One Cycle Control, para
um Pré regulador de Fator de Poténcia, aplicado ao Retificador trifdsico que consiste num controlador
da resisténcia de entrada do sistema, € um compensador avango-atraso. O calculo matemdtico mostra
que o controlador proposto € consistente com um controlador de corrente ZACE. Por outro lado, a
andlise do compensador avango-atraso mostra a estabilidade do sistema. Apresenta-se também, a
andlise da tensdo de seqiiéncia zero, para confirmar as hipdteses assumidas no Fundamento
Matemdtico deste trabalho, assim como a técnica utilizada para a implementa¢do com DSP.

Do ponto de vista do OCC, se estd propondo um enfoque alternativo para melhorar a resposta
dindmica do Retificador. Portanto, a técnica proposta apresenta as mesmas qualidades do OCC:
simplicidade no algoritmo de controle, freqiiéncia fixa de operacdo e elimina¢do dos sensores de

tensdo da rede.
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Comparando o OCC cldssico, com o presente caso, s6 pode-se concluir que a presente proposta
apresenta melhor forma de onda em estado permanente, dado que ndo tém sido reportadas as
caracteristicas dindmicas. No entanto, no Apéndice, apresentam-se resultados de simulacdo da
técnica tradicional de Smedley.

Resultados de simulagdo e experimentais com DSP, confirmam o fator de poténcia unitdrio
conseguido com esta técnica, assim como o bom rendimento permanente e dindmico da técnica

proposta.
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CAPITULO Il

CONTROLE DE CORRENTE COM OCC, UTILIZANDO
GRAMPEAMENTO, PARA RETIFICADOR TRIFASICO.

IIL. 1. INTRODUCAO

A modulacido por vetores espaciais, SVM, (Space Vector Modulation) é uma das técnicas mais
utilizadas hoje em dia, dentro da Eletronica de Poténcia, p.ex. para o controle de conversores ca-cc
(MAO; BOROYEVICH; LEE, 1996) tanto para modulagdo PWM continua, CPWM, como
descontinua, DPWM. Porém, o SVM utiliza um grande numero de operagdes matemdticas para
calcular o tempo que cada chave do conversor deve permanecer em cada dos seis setores do plano
complexo (HOLTZ, 1994), e as técnicas de modulacido descontinua DPWM foram propostas visando
a teoria do SVM. Comparar entre as diferentes técnicas DPWM nio foi uma tarefa fécil, de modo que
foram feitas algumas simplificagdes (KOLAR; ERTL; ZACH, 1991). O PWM hibrido, HPWM,
simplifica as equacdes dadas pelo SVM, por meio de um termo adicional agregado as ondas
modulantes de referéncia, denominado tensdo homopolar (BLASKO, 1997). Deste modo, estabelece-
se a conexdo entre SVM e o convencional PWM senoidal, SPWM, e entre o SPWM e¢ o DPWM,
variando simplesmente a tensdo homopolar (ver Figs.3.5 e 3.6) mas dando a esta técnica (DPWM)
uma interpretacdo grifica e uma formulacdo matemdtica mais simples. Apesar de tudo o
mencionando anteriormente, o HPWM nao foi utilizado comumente para auxiliar no cdlculo nem na
comparacgdo das perdas de poténcia no conversor. Por outro lado, o One Cycle Control, comumente
utilizado para controlar conversores ca-cc (ver Fig.3.1) e que pode ser visto como uma forma de
PWM generalizado (QIAO; SMEDLEY, 1999) t€ém bem poucos trabalhos relacionando OCC com a
tensdo homopolar (BENTO; DA SILVA, 2008). Contudo, as técnicas com grampeamento reportadas
anteriormente com o One Cycle Control (LAI; SMEDLEY, 1998), (QIAO; SMEDLEY, 2003) nao
utilizam nenhuma das técnicas conhecidas do DPWM. O trabalho apresentado neste capitulo introduz
uma técnica de grampeamento com OCC, utilizando as técnicas mais conhecidas do DPWM. Para
simplificar a geracdo das ondas modulantes é utilizado o HPWM, assim como para auxiliar na
comparacio das perdas de poténcia para as técnicas DPWM consideradas. Deste modo, estuda-se cada
uma das técnicas consideradas DPWM tanto do ponto de vista tedrico como experimental (ver se¢ao
1.3, II.,4 e II.10). Devido ao uso do DPWM, a técnica proposta neste capitulo apresenta
simplicidade no esquema de controle. Além disso, de modo similar aos trabalhos previamente
reportados com OCC, a técnica proposta apresenta freqiiéncia fixa de operagcdo, e padrio de
chaveamento constante. O uso de sensores de tensdo de rede ndo € necessario neste trabalho.
Resultados experimentais e de simulacdo dao validade a técnica proposta. A técnica OCC com
grampeamento € analisada na préxima secdo. Nas secdes II1.5 e II1.6 apresenta-se um método para

utilizar as técnicas DPWM com auxilio do HPWM com OCC, por meio da técnica proposta. Na
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secdo III.7 aplica-se a técnica OCC proposta ao controle por histerese com grampeamento. Na secdo
II1.8 faz-se a comparacdo das perdas de poténcia para as estratégias DPWM consideradas.As se¢oes
II1.9 e III.10 mostram-se os resultados de simulagdo e experimentais, assim como as conclusdes,

respectivamente.

IIL. 2. TECNICA OCC COM GRAMPEAMENTO

Na Fig. 3.1 mostra-se o diagrama de blocos do assim chamado OCC vetorial (QUIAO; SMEDLEY,
2002). Como se pode observar nesta figura a simplicidade ndo ¢ mais uma caracteristica do método.
Este método estd baseado no grampeamento sucessivo das chaves do conversor. Por conseguinte,
diminuem-se as perdas de poténcia. Para operacdo vetorial do OCC a tens@o de fase € igualmente
dividida em seis regides de acordo a Fig. 3.2. Nas regides 0°~60°, 120°~180°, 240°~300° as formas de
onda de tensdo possuem o mesmo padrdo, ou seja, duas fases sdo realmente positivas e a fase restante
negativa. Referente ao retificador da Fig. 3.3, o seguinte método de modulagio € utilizado:

1° A chave inferior da fase negativa é fechada (¢;,=1, i=1, 2, 3) enquanto a correspondente chave
superior € aberta (¢=0) durante todo o tempo que dura a regido; 2° As chaves restantes das outra duas
fases sdo disparadas complementarmente, sendo que o ciclo ttil da chave superior é chamado de d,
enquanto o ciclo ttil da chave inferior € chamado de d,,.

Nas regides 60°~120°, 180°~240°, 300°~360° as formas de onda de tens@o possuem também o mesmo
padrdo, ou seja, duas fases sdo negativas e a fase restante & positiva. Referente ao retificador da Fig.
3.3, o seguinte método de modulacdo € utilizado: 1° A chave superior da fase positiva é fechada (¢=1,
i=1, 2, 3) enquanto a correspondente chave inferior € aberta (g;,=0) durante todo o tempo que dura a
regido; 2° As chaves restantes das outras duas fases sdo disparadas complementarmente, sendo que o
ciclo util de uma das chaves € chamado de d, enquanto o outro é chamado de d,. Por outra parte, note-
se que as tensdes de fase podem ser expressas em funcdo das tensdes de linha como (assumindo que

VAV+V.=0)

llix P B llc'

Seletor de

regidio
la
LR

K o .4
I — | Distribuidor| Ta a b c
Ie _/:I de sinal dos - L Py Py
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q,
Mux de o
entrade :
{aanal de| Erer
S b M1
EO
Campensador S pp— 5 = - S - o
de tensiio 0°  60° 120° 180° 240° 3007 360

Fig. 3.1. Diagrama em blocos do OCC vetorial. Fig. 3.2. Formas de onda da tensio trifésica.
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Vol_1[ 2 -1V, (3.1.2)
V.l 31-1 2]V,
Analogamente
Vel 2 Ve (3.1.b)
=V.| 3-1 2|V,

el

[—V,,' R {— 1,} (3.2.b)
V. L
De (3.2.a)
{Vab}:? 1}{%} (3.3.2)
v, | |1 2]V
De (3.2.b)

I
v. | |1 2||-v.

Por outra parte, substituindo (3.2.a) em (3.3.a)

V| _ R 2 I}Pu} (3.4.2)
Ve | |1 2] 1.

Analogamente, substituindo (3.2.b) em (3.3.b)
V., ] -R, 2 1:||:_1b:| (3.4.b)
Ve | |11 2] 1.

Agora, da expressao (2.23.b) do capitulo anterior, com K;=1/2
V.=(1-d,)V,
V,=(1-4d,,)V,
V.=(1-4d,)V,

(3.5)

onde

d., é o duty cycle de T,,; d, € o duty cycle de T,;
dcn € 0 duty cycle de T.,,; dgy € 0 duty cycle de T,p;
dypy € 0 duty cycle de Tyy; d., € o duty cycle de T,

Logo, da expressao (3.4) e considerando d,, =1, na regido 0°~60°
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|:‘/abi| — V0|:(1 - dau)i| (3.6.8)
Vcb (1 - dcn)
Analogamente, considerando d,,=0 para a regido 60°~120°
Vae |y | 17 ) (3.6.b)
_‘/tzb (1 - dbp)

Combinando (3.6.a) e (3.4.a) t€m-se que (regido 0°~60°)

a-d,)|_R[2 1], (3.7)
a-d,| v,[1 2|1

Analogamente, combinando (3.6.b) e (3.4.b) t€ém-se que (regido 60°~120°)
(I-d,)| R |2 1|-1, (3.9)
(I-d,)| v, |1 2]-1,

Uma expressdo idéntica pode ser obtida para as regides 120°~180° 240°~300°. O mesmo cumpre-se

para as regides 180°~240°, 300°~360°. Portanto, as equacdes (3.7) e (3.8) podem ser resumidas como

okat
(i-d)| v,|1 2|1,

Na Tabela.3.1 (SMEDLEY; JIN, 2005) mostram-se os valores de d,, d,, I, 1,, V), V, para cada regido,
enquanto na Fig.3.4(JIN; LI; SMEDLEY; 2007) mostra-se o circuito equivalente tanto para as regides
0°~60°, 120°~180° 240°~300°, ver Fig. 3.4(a), quanto para as regides 60°~120° 180°~240°,
300°~360°, ver Fig. 3.4 (b). Se agora, o novo valor da tensdo V,, é dado por

y, < VoRs (3.10)
Re
substituindo em (3.9)
Vm|:(1—dp)}:Rs|:2 1:||:Ip:| (3.11)
(1-d,) 1 2|1,

Esta tultima expressdo aparece implementada em blocos na Fig. 3.1. Combinando agora (3.3.a) e
(3.6.a) t€m-se que (regido 0°~60°)

(a-d,)] 1[2 1]V, (3.12.2)
(a-d,)| Vv,[1 2]V,

cn c

Analogamente, combinando (3.3.b) e (3.6.b) t€ém-se que (regido 60°~120°)

[a-d)] 1[2 1]-Vv, (3.12.b)
((=d,)| V,[1 2|-V.

Introduzindo agora os valores das tensoes de fase v,, v,, t€m-se que v,=V,, v,=V, para a regido 0°~60°,
enquanto que v,=-V,, v,=-V, para a regido 60°~120°. Estes valores também aparecem na Tabela.3.1.

Portanto, das equacdes (3.12.a) e (3.12.b)

(I=d)|_1]2 Lljv, (3.13)
(a-d)| v,[1 2| v,
As equagdes (3.11), (3.13) aparecem referidas nos diferentes artigos sobre OCC vetorial e suas

aplicacdes. Por exemplo, em (LI; SMEDLEY; JIN, 2007) para controle de motor CC, em (CHEN;
CHEN; SMEDLEY, 2005) para o Condicionador Unificado de Qualidade de Poténcia em Sistemas de
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Distribuicdo, UPQC, em (JIN; LI; SMEDLEY; 2004), (SMEDLEY; JIN, 2005) para o uso desta
estratégia para PFC, APF e STATCOM, assim como para sistemas conectados a rede elétrica, em
(CHEN; SMEDLEY, 2005) e (CHEN; SMEDLEY, 2007) para operagdo de PFCs em paralelo, por
citar alguns. Porém, de acordo ao artigo original sobre esta estratégia (QUIAO; SMEDLEY, 2002)

onde é
MY Y Y - l
Lc T L L +
POV ¥ By Ip -1
& 1T Le T
Fap | T Ten \Ton o Ja Jac
Wlap| L, I U0 L B
(a) {b)
Fig. 3.4. Circuito equivalente para OCC vetorial. (a) 0°~60°. (b) 60°~120°.
Tabela.3.1. Valores de d,, d,, I,,, I, V,, V. v, v, para cada regido do OCC vetorial.
Regido v, 1’4 1, I, d, d, Vp Vu
0°~60° Vab Vcb I a I ¢ Tan Tcn Va Vc
60°~120° Vb Ve -1, -1, Ty, T, -V, -V,
120°~180° Vie Ve I, 1, Ty, T Vi v,
180°~240° Vie Via -1, -1, T, T, -V, -V,
240°~300° Vca Vba I c I, b Tan Tbn Vc Vb
300°~360° Ve Ve -1, -1, T, Ty, -V, -V,

considerada uma configuracdo em delta das chaves do conversor, é necessirio agregar um circuito
auxiliar na saida do barramento do conversor (baseado em técnicas de soft switching) para diminuir o
ruido de chaveamento, assim como melhorar a eficiéncia do sistema. Um circuito similar € citado em

(MAO; BOYOREVICH; RAVINDRA; LEE, 1996) que trabalha com o retificador da Fig. 3.3.

IIL. 3. REVISAO DAS ESTRATEGIAS DE PWM DESCONTINUO

A Fig.3.3 mostra um retificador trifdsico de dois niveis. Como pode-se observar nesta figura, o
neutro da tens@o de rede O ndo estd ligado ao ponto médio N dos capacitores do barramento. A tensio
entre estes dois pontos (Vgy) ndo afeita a tensdo de linha, deste modo, pode-se dizer que existe certo
“grau de liberdade” para escolher a tensao Vjy, que pode ndo ser considerada para gerar as tensdes
modulantes de referéncia, mas que de qualquer modo vao afetar os ciclos tteis das chaves do
conversor (OJO, 2004). Por conseguinte, para controlar o conversor da figura anterior, trabalhos

prévios tém utilizado a formula (BLASKO, 1997), (HAVA; KERKMAN; LIPO, 1999)

E

E3
v, =V, 1V, (3.14)
5 *E L A . ®
onde g =a, b, ¢ denota qualquer uma das fases tensdo ou corrente; v, € uma referéncia geral, v, € a
tensdo de fase de referéncia e v, € a tensdo de seqiiéncia zero. Para o retificador controlado, a tensio
de pdlo é manipulada pelo controle do sistema de modo que a tensdo V, e a corrente de entrada I,

estejam em fase. A tensdo de seqiiéncia zero vy, que é normalmente desprezada no SPWM, se for
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considerada adequadamente como uma onda triangular de trés vezes a freqii€ncia da rede elétrica,
converte este esquema de modulagcdo ao esquema de modulagdo vetorial SVM, aumentando a sua
faixa de linearidade de tensdo de 78% ate mais do 90% (BLASKO, 1997). A tenséo v, também pode
ser utilizada para gerar ondas modulantes ndo senoidais no intuito de provocar o grampeamento
alternado de cada uma das fases do conversor as tensdes V¢ =Vy/2 ou Ve=-Vy/2 (HAVA;
KERKMAN; LIPO, 1998). Este processo alternado é conhecido como PWM descontinuo, DPWM.
Deste modo, cada uma das chaves do conversor é grampeada 1/3 rads (2n/3 por fase) por cada ciclo
de 2z rads parando de gerar perdas de poténcia do brago associado, durante o intervalo. Neste caso, a
faixa de linearidade da tensdo nio aumenta drasticamente, mas as perdas de poténcia sao reduzidas na
faixa de 33% (BLAABJERG; JAEGER, 1995). Existem duas estratégias DPWM reportadas
previamente que sdo reconhecidas pela sua baixa distor¢do harmonica e perdas de poténcia (HAVA;
KERKMAN; LIPO, 1998), (HAVA; KERKMAN; LIPO, 1999), (OGASAWARA; AKAGI; NABAE,
1989), (VAN DER BROECK, 1991), ver Fig.3.5. Nesta figura, as tensdes de fase sdo normalizadas
com respeito a seu maximo valor, o que coincide com a metade da tensdo do barramento. As
estratégias DPWM1 e DPWM?2 s3o mostradas nas Figs.3.5(a) e (b) (OGASAWARA; AKAGI;
NABAE, 1989). Enquanto as estratégias DPWM3 e DPWM4 (VAN DER BROECK, 1991) sio
mostradas nas Figs.3.5(c) e (d).

IIL. 4. EXPRESSOES ANALITICAS PARA O DPWM

De acordo a (BLASKO, 1997) a tensdo homopolar pode-se somar aos sinais modulantes de
referéncia do SPWM, para gerar o grampeamento das fases. Logo, se os sinais de referéncia podem

tomar a forma
V.=V, +v,
V,¥ =V, +v, (3.15)
V*=V_+v,
onde Vg*é agora a referéncia geral, V,, € a tensdo normalizada, e v, € a tensdo homopolar dada por
v, (1) = ~[A=240) + v, + (A= p)v,, | (3.16)

v =max{V, .V, V. }, v =min{V, .V, V. e uéum parimetro 0 <y <1. Para

max an? no
melhorar o rendimento do SPWM, u=1/2 e v;,=-1/2[V;yqx+Vyin]l gerando-se uma onda triangular, sendo a
modulacdo resultante, equivalente ao SVM. Porém, para gerar as ondas ndo sinusoidais da modulacio
descontinua DPWM, o parametro  pode ser definido como uma onda quadrada de amplitude unitéria,
que varia diferentemente para cada setor das tensdes trifdsicas segundo a Fig.3.5.(e). Estas formas de
onda do pardmetro # mostram-se na Fig.3.6. Se os mencionados setores sdo definidos de acordo a

(n-Drx nr
S :{l,se . <0S? (3.17)

0, em outro caso
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onde n=1,..., 12; @ € angulo elétrico (rad/s) sincronizado a tensdo normalizada V,,. Note-se que em
(3.16), a tensao homopolar pode tomar os seguintes valores

v (y=d L Ve SeH=0 (3.18)
' I-v sepu=1

Considerando a Fig.3.6, a tensdo homopolar pode tomar os valores das tensdes normalizadas de fase
para cada um dos Setores definidos pela tensdo normalizada da fase a (ver Tabela.3.1) Logo, o

parametro x e as tensdes homopolares podem-se expressar como

DPWM1:
H=S8+8, +S;+5;+8,+S,, (3.19.2)
v, = A=V, (S +8,) =(A+V, )(S, +83) + 1=V, )(S, +55) =1+ V,)(Sg + ;) + (3.19.b)
A=V, )(Sg +S)—A+V, )80 +S,)
DPWM?2:
H=8,+S5,+8,+S5,+S5,,+S,, (3.20.2)
v, ==(1+V, )8, +8,)+A=V, (S, +8) -1+ V, )(S, +S5)+ 1=V, )(S; +S,) (3.20.b)
- (1 + Vun)(Ss + S9) + (1 _Vm)(Slo + Sl 1)
DPWM3:
H=S+S8,+S, +S,+S,,+S,, (3.21.a)
v, = =1+ V)8, +8,) + A=V, )(S5+8,) =T+ V,, )(S5 + ) + 1=V, )(S; +S) (3.21.b)
—(1+V, (S +S,5)+A=V_)(S,,+ S5
DPWMA4:

u=S+S,+S.+S,+S5,+5,, (3.22.a)
v, ==V, )(S, +5,0) =1+ V,,)(S; + 8;,) + A=V, )(S, + 5) =1+ V, )(S, +S;) + (3.22.b)
A=V, )(Ss +Sg) —(A+V,,)(Ss +S,))

bn

Deste modo para cada um dos mencionados setores, com excecdo dos setores onde as tensdes sio
grampeadas, as tensdes modulantes por fase poderdo ser expressas em fungdo da tensdo de linha.
Devido a que a tensdo de fase estd presente em cada um dos setores, t€m-se que

Vgnz(Sl +S8, +S,+S, + S +S+S, S, +S, +S5,,0+S,,+S5,,) (3.23)

Substituindo esta tltima equacdo e as equacdes (3.16)-(3.19) na equacdo (3.12), para cada um dos

métodos DPWM mencionados, t€m-se que

DPWM1:
v, E=0+V (S +8,) A=V (S, +8)+ (S, +8)-A-V, (S +S;) (3.24.2)
+(1+ V(S +85) = (S +S,)
v = 1+V, )8, +8,) = (S, + )+ A+V, )8, +85) 1=V, )(Ss + S;) (3.24.b)
+(Sg +8) — A=V, )85+ S,)
Vv E=(S8,+8,) — A=V, (S, +S5)+ A+ V,)(S, +85)— (S5 +5;) (3.24.¢)
+ (1 +Vcb)(ss + S9) - (1 _Vca)(slo + Sll)
DPWM?2:
VvE=—(1=V XS, +S8,)+(S, +S)-A=-V )S, +S)+A+V )(S, +S,) (3.25.2)

(S +S)+A+V IS0 +S,)
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o R A C R A
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Fig.3.6. Definicao do pardmetro y para (a)DPWM1, (b)DPWM?2, (c)DPWM3,
(d)DPWM4 (e) Tensoes de rede normalizadas V,,, Vp,, V., € Setores Si,..,S12

v, E=—(S, +S,)+A+V, )0, +8,)-A -V, (S, +S5)+ (S, +5,)

(3.25.b)
—(1=V, )8 +Sy)+A+V, (S, +S,)
v = =(1=V,)(S, +8,,) + (A+V, (S, +8;) = (S, +85) +(1+V,,)(Sg +5,) (325.0)
—(A=V_ )(Sg+Sy)+(S,,+5,1)
DPWM3:
v ===V (S, +S,)+(S;+S,)—A=V )Ss+S)+1A+V,, )(S, +S;) (3.26.2)
—(8y +8,) +(A+V_)(S,,+S,,)
v,k = (S, +8,)+A+V, )(S, +8,)— 1=V, )(Ss +S,)+ (S, +5,) (326.)
—(1=V, )(Sy +8,))+(A+V, )(S,, +5,,)
v E=—(1=V,)(S, +8,)+(1+V )(S;+8,)~(Ss +8,)+(1+V,,)(S, +S;) (3260
_(l_ch)(S‘)+S10)+(S11+S12)
DPWMA4:
v E=(14V, (S, +8,0) + (S, +8)— 1=V, )(S, +S,,) 1=V, XS, +5.) (3.27.3)
—(Sg+ 8+ A+V (S +S,)
v, %= (LHV, )08, +8,0) + (14, )(S, +55)= (S5 +5,,) = (1=V, (S, +5,) (3.27.b)
+(S8+8)-1=V, )8 +S,)
vE= (8, +8,) AV S, +8)- A=V, (S, +S5,,) = (S, +55) (3.27.0)

FA+V (S +8y) - A=V ) (S +5,,)

onde V,, =V,,-Vy,, x,y =a, b, c. Este resultado mostra a esséncia do método de grampeamento, que

consiste basicamente em manter fixa cada uma das tensoes de fase em forma alternada (os setores onde
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ndo aparece a tensdo de linha, p.ex. (S;+S19) e (S4+S7) em (3.24.c)), enquanto controlam-se as tensoes
de linha que correspondem a esta fase (HAVA; KERKMAN; LIPO, 1998). Note-se que este cdlculo
direto é mais simples que o necessdrio para o SVM (OGASAWARA; AKAGI; NABAE, 1989), (VAN
DER BROECK, 1991). De fato, para fator u considerado, existe uma fun¢do homopolar v, que pode
ser achada utilizando a equagdo (3.13) ou eventualmente (3.15). Os Setores S, definidos por (3.14)
permitem uma rapida identificacdo do fator g e também de v, permitindo, portanto, uma rapida

defini¢do das ondas modulantes.

Tabela. 3.2. Valores da tensao homopolar
ara os diferentes Setores Sy

Vi) Vi)
P 0 1
Sy -1-Vipu 1-V,,
S, -1-V, 1-V
S3 -1-Vp, 1-Vin
Sy -1-V, 1-Va
Ss -1-V, 1-Va
Se -1-Vou 1-Vi,
S7 -1-Veu 1-Vi
Ss -1-Va 1-Vi
So -1-Vi 1-Vp,
Sl() 'I‘Van l'Vcn
Sll 'I'Van 1"/cn
S12 '1'Vbn 1'Vcn

IIL 5. ESTRATEGIAS DPWM APLICADAS AO OCC

As estratégias de PWM descontinuo jd mencionadas podem-se aplicar ao OCC, quando as tensdes
de referéncia V,* da equagdo (3.12) sdo substituidas por I,* e as tensdes normalizadas V,, sdo

substituidas pelas correntes normalizadas /,,. Portanto

\% *
I = (3.28)
RI
V,,
L= (3.29)
2

R, e R, (trata-se de Retificador) sdo constantes. Devido a que a presente técnica de grampeamento
proposta ndo utiliza sensores de tensdo da rede elétrica, a corrente homopolar pode ser definida de

modo que (BENTO, DA SILVA; 2008)
L, () =—A =2 + pi + A= iy, ] (3.30)

onde i, =max{1 ]bn,[m}, i = min{lan,lhn,lm} e o pardmetro 1 € de modo tal que 0<  <1.

Logo a equacido (3.12) pode tomar a forma
Iu *= Iun + ih

1L*=1, +i, (3.31)

IL'*:I(')’I +lh
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III. 6. DESCRICAO DO SISTEMA DE CONTROLE

Os Retificadores convencionais utilizavam um conjunto de lacos de controle em cascata para o seu
sistema de controle, ver Fig.1.5 do Capitulo I. J4 no OCC propde-se o controle comparando uma
rampa de amplitude varidvel com a corrente filtrada ou compensada I,, por um compensador avango-

atraso. Logo, para o segundo caso, o controle do retificador vai-se dar quando

I, = K%(l—mm) (3.32.a)

e

onde

K. G
R =K (K +—-yW_, -V )—< (3.32.b)
¢ oK, * s Wy 0)(1+sre)

K,, K;sdo as constantes proporcional e integral, G, e 1/7, sdo o ganho e a freqiiéncia de corte do filtro
de saida, K, é também uma constante para corrigir as unidades envolvidas. Por outro lado, no sistema
proposto da Fig.3.7, ver também Fig.3.3, as correntes de referéncia por fase da equacgao (3.31), vao ser
compensadas pelo compensador, lead lag. Logo

l F(s) =14 (3.33)
onde I*g, lg4s estdo no dominio da freqiiéncia, e F(s) é a funcdo de transferéncia do compensador

avancgo-atraso dada por

F(s) = GM (3.34)
(+s7,)
de (3.33) e (3.34)
Lo U (3.35)
A+s7,)

O compensador lead lag utilizado no esquema provoca pequenos retardos da corrente, de modo a
conseguir retardo zero ou multiplo de (27) rads, entre as correntes e as tensdes de entrada. O sistema
de controle utiliza adicionalmente a portadora triangular simétrica e bipolar de amplitude A (esta
constante A depende do DSP utilizado) e o controlador da resisténcia de entrada R,, ver Se¢ado 11.4.4 do

capitulo anterior. Combinando a expressao anterior e (3.32)

[ (Lsn)
(1+S1'2) (I_de)
P e ALRaLIDE I/ PP (3.36)
(1+s7,) R, 1-2d )
I*G(1+ST') en
(I+s7,) |

onde A'{ } denota a transformada inversa de Laplace. A equacdo anterior pode-se considerar como o

nicleo do método OCC proposto. Para gerar os pulsos de disparo do retificador, ver Fig.3.3, a corrente
compensada deve ser comparada com o lado direito da equacdo (3.36), que € a portadora de amplitude
varidvel, controlada por R,. Note-se da equacdo anterior e da Fig.3.7 que a referéncia de corrente e a
que vai ser compensada, ndo é mais a corrente de fase como no capitulo anterior. Além disso, note-se
da equacdo anterior que nao existem tensdes envolvidas no controle proposto. Portanto, permite-se a
eliminacdo de sensores de tensdo. Esta é a diferenca com as estratégias OCC com grampeamento e

com as outras estratégias com grampeamento em geral.
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Por outra parte, as correntes de referéncia construidas a partir das correntes de fase normalizadas e o
termo homopolar sdo gerados pelo “Seletor de Setor e gerador de seqiiéncia zero” da Fig.3.7. Este
bloco normaliza as correntes de entrada, seleciona os setores S, (S, selector), ver (3.17), agora

sincronizados a corrente de fase normalizada I, além de gerar o fator 1 (12 generator) de acordo a

Seletor de regido ™ Iy
e gerador de I
seqiiéncia zero |

I

i Compensador
avanco-atraso q
L e
o >
Lun LLER AP q
" I = 2
@ [/ G1+.S'E1 .
Ipn | . ] Ty NS
?i\ It:‘ Gl+sr1 >
L, NS T+51, Tos
o
Plt:rrtadora@ ,];_\ ? e ’—
triangular
Divisor
Vo Controlador de
resistencia Re
‘-ref

Fig.3.7. Esquema de controle para o esquema OCC com grampeamento proposto.

Fig.3.6, e as componentes homopolares (i, generator) de acordo as equacdes (3.24)-(3.27) e (3.30). O

bloco de transformagdo abc/aff inclui as seguintes equagdes

I, zz[la —l(Ib +171_)]
3 2 (3.37)
V3
l,=—U,—1.)
3
I
0 =arcm (%) (3.38)
1/3
O bloco aff /dg inclui as seguintes equacdes
1,=1,Cos 0—1,Sen0
(3.39)
1,=1,5en0+1,Cos0

Substituindo (3.37) e (3.38) em (3.39) tém-se que
1,=0

3 (3.40)
I, =+ 1;

De acordo com o anterior, devido a que o HPWM utiliza correntes normalizadas (BLASKO, 1997)
para gerar as ondas modulantes, ver equagdes (3.28) e (3.29), estas correntes sao obtidas ao dividir as
correntes de fase por /,, ver equagdo anterior. Além disso, como pode-se observar das equagdes (3.28)-
(3.40) nem as correntes homopolares nem o angulo elétrico € dependem das tensdes de fase, desde que

os célculos do método original HPWM podem ser realizados agora em fungdo das correntes de fase.
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Portanto, qualquer informacdo da tensdo da rede € desnecessdria e os sensores de tensdo neste sentido

podem ser eliminados. Isto demonstra a afirmagdo dada na Secao III.1.

III. 7. OCC APLICADO A CONFIGURACOES DE CONTROLE POR HISTERESE
COM GRAMPEAMENTO

Conforme ja foi mencionado no capitulo II, os controladores por histerese HCC (Hysteresis Current
Control) tém rapida resposta dindmica, boa precis@o e certa independéncia dos pardmetros da carga,
porém sua largura de banda muito ampla (superior a faixa de freqiiéncia das chaves) e seu
comportamento aleatério devido a interferéncia entre as fases sdo consideradas suas grandes
desvantagens (MALESANI; TOMASIN, 1993), (KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998). Para
resolver estas dificuldades, os trabalhos propostos t€ém seguido principalmente trés rumos: 1°) Focar o
chaveamento das fases como um todo, por meio de um vetor de tensdo ou corrente limitando a
tolerdncia do erro de corrente a um hexdgono (NOVOTNY, 1985) ou um quadrado
(KAZMIERKOWSKI; SULKOWSKI, 1991), (OLESINSKI, 1992), (JENNI, 1993). 2°) Subtrair de
cada corrente de fase, um sinal derivado do valor médio da interferéncia entre as fases (a tensao Voy
na Fig.3.1) (MALESANI; TENTI, 1990). 3°) Controlar as correntes de linha, grampeando cada uma
das fases alternativamente e controlando a corrente das duas fases restantes (MALESANI; PIOVAN,
1991). Neste dltimo método as correntes de fase devem seguir uma referéncia dada pelas tensdes de
p6lo, no intuito de grampear as chaves do conversor com o auxilio de PLL e circuitos multiplexadores.
Embora as tensdes de pdlo de referéncia (no mencionado artigo) tenham sido achadas utilizando as
correntes de fase e tensdes de linha, também podem ser achadas com ajuda do HPWM. Nesta parte do
capitulo vai ser mostrada a solu¢do da equagdo de Malesani por quatro métodos diferentes: 1) Solucao
matematica (exata). 2)Solucdo aproximada utilizando o HCC. 3-4) Solu¢ao exata utilizando o HCC.
De todas estas a solugdo 4 é a mais simples embora utilize conceitos dados nas duas primeiras
solugdes. A solugdo fisica é dada utilizando a estratégia de grampeamento proposta, ver Fig.3.7, que

poderia substituir a proposta original de Malesani.

Id :0 | Icr Ia

af | I, \abc| I

. {
gerador de L ! gerador de 1 |« Seletor de Sy
17,
o
Divisor [/]
A
Itm Itm Icn

Fig.3.8. Bloco “Seletor de Setor e gerador de seqiiéncia zero”
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II1.7. 1. CONTROLE POR HISTERESE COM GRAMPEAMENTO DE MALESANI.

No 3° método mencionado anteriormente (MALESANI; PIOVAN, 1991) para o controle por
histerese, grampeia-se alternadamente as chaves de cada fase do conversor, enquanto controla-se a
corrente das duas fases restantes. Deste modo, ndo é necessdrio conhecer os parametros ( r-L) da carga.
Na Fig. 3.3 mostra-se um diagrama em blocos deste sistema de controle (z € a fase grampeada, p e ¢

sao as fases restantes). Logo, da Fig. 3.3

v:r7+Lfli+;+v0N.; (3.41.a)
t

V., I, e sdo os vetores de valor instantaneo da tensao de p6lo, corrente de fase e forca eletromotriz

(fem) respectivamente. Se ] * € a referéncia de corrente de carga, V * a referéncia de tensdo de pdlo,

pode-se dizer que

*

Vo :rﬁ+deL+;+v;N.77 (3.41.b)
t
onde
‘7 = [VAN VBN VCN]

1=[1, 1, 1] (3.41.¢)

Note-se da expressdo acima que o vetor e corresponde a forca eletromotriz no caso do conversor da

Fig.3.3 ser considerado como inversor, ver Fig.3.11. Por outra parte, subtraindo (3.37.a) de (3.37.b)

16+L9% — 7 V)= Wy Vi (3.42)
onde g — ] —I* é o0 erro de corrente. Além disso

Vo :%(VAN +Viy +Vew) (3.43.2)
Vo =3 Vi 4V 4V5) (:430)

* ~ 7z . ~ 7z 7z . ~ 7z A .
Von e V,y sdo o valor médio das tensdes de pdlo e valor médio das tensdes de pélo de referéncia,

respectivamente, ver equacgdo (2.46) do capitulo anterior. ;:[1 1 I]T =n,+1,+n., € 0 vetor
unitario. Para eliminar a interferéncia entre as fases, controla-se s6 a corrente das duas fases ndo
grampeadas, enquanto a fase restante ¢ grampeada a tensdo Vy/2 ou —Vy/2. A referéncia de corrente das
fases ndo grampeadas p, g estd em fun¢@o da tensdo destas e da tensdo da fase grampeada z, tal como
se mostra na Fig. 3.9. Portanto, nesta figura mostra-se que, das trés fases do conversor (a, b, c),
sempre uma fase, chamemos-lhe s, vai estar grampeada, enquanto as outras duas fases nao
grampeadas, p e g, podem ser utilizadas para a modulaciao. Logo, a equacgio anterior agora pode-se

expressar comao:
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O fiew)

> Sleps)

Fig. 3.9. Diagrama geral para grampeamento das fases utilizando HCC.

1
Vou =3 VeV +V,] Gt
Yoy =3 Vi +vi +v]
onde p, g, z=a, b, C. Note-se que agora 7 = 7, +7, +i,eque V=V 7 +V, 7, +V,,. Logo,
combinando (3.42) e (3.44)
ds . :
6, + L= =V =Vy) = Vo Vo) (3.45)
do . .
6y 4 Lt = Vow Vo) = oy = Vo) (3.46)
1
ro, + Ldj ==Voy =Vox) (3.47)
1

Observe-se que, na fase grampeada z, assume-se que a tensdo de polo alcanca a sua referéncia, alias
(V.y —V.,)=0.Devido a que V_y pode ser igual a V/2 ou - V/2 isto pode ser conseguido em
principio (MALESANI; PIOVAN, 1991). Tomando isto em consideragdo e substituindo (3.44) em
(3.45):

s, 2 L1
s, +L y =§(VPN—VPN)—7(V

z ; Vi) (3.48)

Analogamente, substituindo (3.44) em (3.46):

ds, 2 o1 .
L =V V)= 0 V) (3.49)
Por outra parte, definindo:
=5 -0
Tr=Op O (3.50)
c,=0,-96,

Logo, ao subtrair (3.45)-(3.47), t€ém-se que:

d
ro, +L ;” =(Vy=V,) (3.51)
Analogamente, subtraindo (3.46)-(3.47):

r6q+de%:(VN—Vq;,) (3.52)

q

As expressdes (3.50)-(3.52) mostram a esséncia do método, que consiste em grampear uma fase e
controlar a corrente das duas fases restantes. Outra vantagem do método é que pode ser implementado
com PLL para controlar a freqiiéncia de chaveamento. Os tempos de chaveamento de cada fase ndo sdo

afetados pelas outras fases. A escolha da fase que é grampeada deve satisfazer certas condicdes, de
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modo que a tensdo de referéncia de fase deve ser, para cada sector a maior tensdo (Vy/2) ou a menor
tensdo (-Vy/2). Esta condi¢do € ilustrada sem perda de generalidade na Fig. 3.10(a) no caso de tensdes

senoidais e simétricas aplicadas a carga. Por exemplo, no intervalo ¢, s6 a fase a pode ser mantida a

E
+
z a b

XXX
XA

ty tz s e ts te

(a)
+5 | ) C
b c a
b C a
0 ____r/ e I |
¢ N a b 3
a b c
_E C a b
7
t, tz t;  t,  ts  tg
(b)

Fig. 3.10. (a) Tensdes na carga. (b) Tensdes de pdlo.

tensdo (Vy/2), ou a tensdo da fase ¢ pode ser mantida a (-V,/2). Se nos intervalos ¢, t3, 5 as fases a, b, ¢
respectivamente sdo mantidas a tensdo (Vy/2) e nos intervalos f,, 14, ¢ as fases ¢, a, b sdo mantidas a

(-Vo/2), a tensdo de referéncia de polo resultante é como se mostra na Fig. 3.10(b). Note-se que esta
estratégia de controle permite a eliminacdo da tensdo de modo comum Voy ver equagdo (2.46) do

capitulo anterior.

IIL. 7. 2. Solucao matematica da equacao de Malesani

Considere o conversor da Fig.3.11 controlado por histerese, que representa um inversor controlando

um motor ca (e, g =a,b,c é a forga eletromotriz), onde

Vv =1,
VBN - uh
Vey =u,

(3.53)

V=u
V*:i
S=1-I"

Logo, de (3.38)
rsmj? = (ay — )7 (3.54)
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I ,u, I*, u* sdo a corrente de fase, a tensdo de pédlo e suas referéncias respectivamente, O € o erro

da corrente de fase, E € um vetor unitario. Por isso, de (3.47) e (3.48)

£+ o DJ;;?& DJK?_:.

N

2

Fig.3.11. Inversor alimentando MI

; do,

u —u =ro +L—*
P ? dt (3.55)

do

u,~u,=ro,+L—=

dt

0 € o erro de corrente dado por (3.56). As equagdes (3.46), (3.50) e (3.51) definem o sistema de
controle a utilizar, onde os erros de corrente de linha o, e o; devem seguir a referéncia dada pelas
tensdes de polo u, € uq. Por outro lado, se A denota o operador d/dt, ou seja, A =d/dt, a equagdo (3.50)

pode-se expressar como

(r +AL)S = u—u*—(uy —uy)n (3.56)
Logo
(r +AL)S, :up—u;—(uo—u:;) (3.57.a)
(r +AL)S, =uq—u;—(u0—u;) (3.57.b)
(r +AL)S, =u, —u, — (u, —u,) (3.57.¢)
Subtraindo (3.57a)-(3.57¢)
(r +AL)S,—6,) =u, —u,, (3.58.a)
Similarmente, subtraindo (3.57.b)-(3.57.c), para a fase ¢
(r +AL)S, - 0,) =u,, —u;\v (3.58.b)
onde u,, =u, —u,.Além disso, note-se que a equagdo (3.51) pode-se escrever como
up—u: =(r+AL)(6,~0,) (3.59.a)
uq—u; =(r+AL)(,-9,) (3.59.b)

Igualando (3.58a) e (3.59a) t€m-se que

Logo

up = u; +, (3.60.a)
Do mesmo modo, igualando (3.54.b) e (3.55.b), tém-se para a fase g

w, =u, +u, (3.60.b)

& * ~ A . ~ . -~ ~ ~ .
onde u ¢, U, sdo as referéncias das tensdes de linha. As equagdes (3.56) sdo a solugio do sistema de

equacdes (3.46), (3.50) e (3.51). Em particular, as equagdes (3.56) podem ser definidas para cada setor,
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p.ex. para (Ss4+Ss)
u =V,/2
u, =u,, +V,/2 (3.61.a)
u,=u, +V,/2

ou para (S¢+S57)
uz = ”Z« -V, 12

u, =u, ~V,/2 (3.61.b)
u,=-V,/2

similarmente para (Sg+So)
w,=u,+V,/2

u, =V, /2 (3.61.c)

u, =u, +V,/2
Resumindo, nas equagdes (3.57) tém-se os valores de referéncia de pélo para cada fase u_,u,, u, e,

portanto
(S, +8):V, /2

(Sg+S,):u, —V,/2

o (S5 +So) 11y, +Vy /2 (3.62.2)
(S o +S8,):=V,/2

(S, +S,):u +V,/2

(S, +83):u,,—V,/2

(S, +Ss5):u,, +V,/2

(S¢ +S7):M;C—V0/2

(Sg+S,):V, /2

(Sio+S,) 1y, =V, /2

(S, + 8,y +V, 12

(S,+5,):-V, /2

(S,+S):u, +V,/2

(S¢+5,):-V, 12

e (S +85) 1, +V, 12 (3.62.c)
(Sy0+S,):u, =V, /2

(S, +8,,):V, /2

(S, +S3):u:h -V, /2

A Fig.3.12 representa graficamente as equagdes (3.58) para cada Setor S,, (n=1, 2,...12) da equagio

(3.62.b)

<
S
Il

(3.17). Note-se da equacdo anterior que o grampeamento provocado e alternadamente positivo e

negativo. Note-se também, das equacdes (3.56) a independéncia dos pardmetros da carga, conforme foi
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estabelecido no artigo original de Malesani (MALESANI; PIOVAN, 1988), (MALESANI; PIOVAN,
1991).

5

Sy S= S 5§ Ss So " Sio S11 Siz S S> Ss S ]
Fig.3.12. Solugao exata da equacdo de Malesani. (Escala 1:0.625)

II1. 7. 3. Solucao aproximada utilizando HCC

Para reproduzir as formas de onda da figura anterior por meio do HCC, normalizam-se as tensdes de

referéncia como na Fig.3.13(b). Se a tensdo normalizada da fase a, V,,, agrega-se a componente

homopolar do terceiro harménico v, () obtém-se a tensdo modulante V(')a , para a fase a, onde

4=0.5
Vou =V +V (10] o 5 (3.63)
Conforme j4 foi mencionado anteriormente, esta onda modulante, quando € utilizada por si prépria, faz
com que a modulacdo PWM resultante, seja equivalente ao SVM (BLASKO, 1997). Além disso,
considerando a componente v,y de acordo aos Setores definidos na Fig.3.13(a).

Vi =S, +S,+Ss+85;+S5, +S,,)
—(S,+S8,+S,+S,+S8,,+S5,D] (3.64)

Esta onda quadrada de magnitude +1 t€m a propriedade de coincidir com cada uma das tensdes

grampeadas u,. De acordo a Fig.3.13(a), existe semelhanga entre a tensdo modulante v, e a referéncia

da tensdo de polo u . Logo, pode-se reproduzir aproximadamente esta tensdo de pélo, se a nova tensdo
modulante v: € uma combinacdo linear de v;a € Vy, OU seja
V; (V;a 4 va) =X V;a + X2V (365)
No entanto, as tensdes de referencia de pélo ndo conformam um sistema linear. Pode-se obter uma
solucdo aproximada da equacdo anterior, tomando pontos das Figs.3.13(a) e (b). Onde y0=0, y1=0.5,
y2=0,863, y3=0,0723. Logo
v.(0,v,,)=0,5 (3.66.2)

v, (0.863,v ) =0,0723 (3.66.b)
Resolvendo estas equacdes, obtém se, ver Fig.5.13(c)
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x, =0.663 (3.67)
x, =05
Note-se que em geral a tensdo modulante para cada fase g da rede sera:
V;, (v:;g’vxo) z‘xlv;g +x2vx() (368&)
V;g = Vgn +v, (lu)‘”:oy5 (368b)

g=a, b, coup, g, s. Portanto, a onda modulante dada pela solu¢cdo da equacdo de Malesani, ver (3.56)
e Figs. 3.12 e 3.13, representada aproximadamente pela equacdo anterior, utilizando HCC. Embora
esta solucdo ndo estabelega a equivaléncia entre o método de histerese por grampeamento e o HCC de
um modo definitivo, pode ser util para definir os conceitos e manipulacdes matemdticas que serdo

utilizadas mais adiante.

I11. 7. 4. Solucao exata utilizando HCC

Outro modo de expressar a solugao dada pelas equacdes (3.56) consiste em normalizar as tensdes de
polo e expressar estas em fungdo de um sistema arbitrario trifasico normalizado. Logo, se este sistema

¢é balanceado

v, +V, +V_=0 (3.69)

Logo as expressdes (3.56) podem ser escritas como
w =V, £l (3.70.a)
u, =V, *1 (3.70.b)

onde V, corresponde a u,,, V, corresponde a u,, etc. Logo

u,=V, -V 1 (3.71.a)
u, =V, -V £l (3.71.b)
Se u, (V;) corresponde a u,, (v, )aequagdo anterior toma a forma, ver Fig.3.13(b)
w =V, -V +1 (3.72.2)
L=V =V +1 (3.72.b)
1: ]rc;n . Yo
:—\ Yoa
i —
] (a) . !
B u 1y i . —
0.5/ g 1
1 ¥34
01 —F—
AN
] v Vo ®) 1
1 —
0 < i L i L
_-IEL
1 F(o)

: Sy Ss :Sﬁ ST:SS So Sto S11:S12 S1 :Sz Ss ‘0
Fig.3.13. (a) Tensdo normalizada e 3° harmdnico. (b) Solugdo
exata. (c) Solucdo aproximada.



84

Similarmente, se u, (V;) corresponde a u_; (v ;. ) as equagdes (3.67) tomam a forma
u,=V,-V,-1 (3.73.a)
u,=V,-V, -1 (3.73.b)
Note-se de (3.57) que as equagdes (3.68) e (3.69) apresentam-se alternadamente para cada setor da

Fig.5.13. De acordo com o anterior, existem duas solucdes, chamemos de 1 e 2, para expressar a

equacdo (3.56) em funcio das tensdes homopolares:

Solucio 1:
Considerando o sistema balanceado, ver (3.65), quando u, (V,) corresponde a u (v, ), as

equacdes (3.68) podem-se escrever como
u, =V, +V +V +1 (3.74.2)

u, =V, +V, +V +1 (3.74.b)
Assumindo V, =v,., V, =V, ==V +V,y,) € observando que v, () - =05v,, ¢ considerando

(3.18), a equacdo anterior pode-se escrever como

=V, 43, (0] 7 +1 (3.75.2)
ty =V, 4,0y 7 11 (3.75.b)
Substituindo novamente na equacao (3.18)
=V, 4, (0] v (a0 1 (3.76.2)
=V, +0,0)] )], +1 (3.76.b)
Do mesmo modo, quando u; (V) corresponde a u . (v, . ), t€m-se da equagdo (3.69)
un =V, +v, (’u)‘y:O.S A p=l -1 (3.77.a)
u; =V, +v,(u) sV (1) o -1 (3.77.b)

Note-se que neste caso, v, —1=-v, (,u)|ﬂ=l . Portanto, da Fig.3.14(b) e de (3.64.b)

, =V, =V, (UD)+Vv,q (3.78.2)
U, =Vvo, =V, (UD)+V,, (3.78.b)
V:;g = Vgn +v, (/u)‘#:o’5 (3780)

A representacdo grafica das equagdes (3.74) mostra-se na Fig.3.15(b), na escala 1: 0,625 no intuito de

mostrar as tensoes normalizadas.

Solucao 2:
Esta solucdo é mais simples que a anterior. Note-se que as equacdes (3.68), quando u, (V)

corresponde a u, (v, ), podem-se expressar como

A (3.79.2)
=V Vi +1 (3.79.b)

Logo, substituindo em (3.18)
u, =V, 4, (), +1 (3.80.2)

u, =V, +v, (), +1 (3.80.b)
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Fig.3.14. (a) u1. (b)2. (c) Tensdes normalizadas e setores S.

Para as equagdes (3.68), quando u, (V) corresponde a u

w, =V, +v, ()| -1

L=t

min (vmin

u, =V, +v,(u) -1

Logo, da Fig.3.14 (a), as equagdes (3.76) e (3.77) podem-se expressar como
up =V, +v,(ul)+v,

u=

u; =V, +v,(ul)+v,

), obtém-se analogamente
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(3.81.a)
(3.81.b)

(3.82.2)
(3.82.b)

Griéfico das equacdes (3.88) s@o mostrados na Fig.5.15(c), na escala 1: 0,625 no intuito de mostrar as

tensdes normalizadas. Para a implementacao destas técnicas, deve-se utilizar os diagramas em blocos e

equacoes das Secoes I11.5 e I11.6. Nessas Se¢des mostra-se também o esquema de controle para OCC

com grampeamento, o qual € o mesmo que para esta Secao.

i i

g

(@)

iy "z

g

(b)

s 1,

Uiy

0~

N
-1 ©

<<

Fig.3.15. Escala 1:0.625 (a)Tensoes de pdlo pelo método original de

Malesani. (b) Solucdo 1 (c) Solugdo 2
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IIL. 8. CALCULO DAS PERDAS DE POTENCIA

As perdas de poténcia nos transistores de poténcia podem-se dividir em dois grandes grupos:
perdas por conducdo e perdas por chaveamento (ROCKOT J. H, 1987). Estas perdas, por conducdo e
por chaveamento, dependem grandemente da freqiiéncia de chaveamento, o tipo de carga, o tipo de
circuito e caracteristicas do proprio transistor. Logo

PL:PCL+PSL (3.83)
onde

P;: Perdas de poténcia
Pc;: Perdas por conducio

Pg;: Perdas por chaveamento

I1I. 8. 1. Comparacao entre as perdas por conduciao

As perdas instantdneas de energia por condugdo, para uma chave do conversor, estdo dadas por

(MOHAN; UNDELAND; ROBBINS, 1995), (CASANELLAS, 1994)

W, = VCEIgt(m (3.84.a)
Assumindo que as caracteristicas das chaves podem-se aproximar por
Ver = Versar el c (3.84.b)
onde
weyr sdo as perdas instantineas de energia por condugdo
ton € o tempo que o dispositivo estd conduzindo
Ve € a tensdo Coletor Emissor
Vegsar € a tensdo Coletor Emissor em saturagao
I é a corrente de Coletor
rce € aresisténcia diferencial do IGBT
Vg € a tensdo Coletor Base
ry € a resisténcia dindmica do diodo
Vi € a tensao do diodo
Vro € a tensdo umbral do diodo
Deste modo, pode-se escrever
1 ¢ = 1. (3.85)
Além disso, como t,,= d,T ,substituindo em (3.84.a)
W = Vel ,d T (3.86.a)

onde d, € o ciclo ttil da chave, Ts € o periodo de chaveamento. Além disso, como as perdas de energia
instantineas e o periodo de chaveamento s3o quantidades pequenas, pode se aproximar wc, = Awcy, €
Ts~At. Em conseqiiéncia, da equagao anterior

Aw =Vl d A (3.86.b)



87

Como as perdas por condugio estdo relacionadas com as perdas de energia por meio de

Pcri ® AWCL,I / At (3.87.a)
da equacdo anterior e (3.86.b)
P, =Verl,d, (3.87.b)
Substituindo em (3.84)
Pcri = (VCE(SAT)IC + rCEIZ“ )dg (3.87.¢)

Considerando as perdas de energia uniformemente distribuidas no periodo da freqiiéncia de linha, o
diferencial das perdas de potencia pode ser escrito como

dp =L, 4o (3.87.d)
CL,1 272. CL.1

onde 6 =at, @ é a freqiiéncia angular. Logo, as perdas médias por condugio, por chave do conversor,

podem-se expressar como

1
Pevs = [ dpe. (3.88.2)
para meio periodo da freqiiéncia angular
1 T
Popy == [ Vepisan e + repl2)d,dO (3.88.b)
2y,
Para o diodo em antiparalelo ao IGBT, ver Fig.3.3, t€ém-se que (CASANELLAS, 1994)
WCL.D = vFIg (TS - tnn) (389)
Ve =V +1,1, (3.90)

Logo, substituindo (3.90) e (3.85) em (3.89) e em forma andloga as equacdes (3.86)-(3.88), as perdas

médias por conducdo para o diodo, para meio periodo da freqii€ncia angular, estdo dadas por

P, :ij(vmlc +r I3 ~d,)do (3.91)
' 27y,

Note-se que, como as tensdes de referéncia referencia da equagdo (3.15) sdo tensdes normalizadas,
estas tensdes estdo relacionadas com os duty cycle d, da fase. Neste sentido, se considera-se que os
duty cycle d, da fase, para a chave, sdo gerados apenas quando a tensdo modulante da fase é maior que

a portadora triangular v,; (MOHAN; UNDELAND; ROBBINS, 1995), ou seja,

d, ={1, seV,, >V, (3.92)

0, emoutro caso
Considera-se adicionalmente que a portadora triangular v,; € de amplitude unitdria, que o indice de
modulacdo m estd na faixa [0, 1] (O<m<]1), a freqiiéncia angular ¢ muito maior que a freqii€ncia de

chaveamento fs (fs=1/Ty), e as tensdes modulantes por fase estdo dadas por

V., =Send
3.93)
V,, =Sen(0 - 2?”) (
V., =Sen(6+ 2?”
Logo, de acordo a Fig.3.16.
t, =mV, (T;/4) (3.94)

d.T, =21, +(T,/2) (3.95)
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Substituindo (3.95) em (3.94) tém-se que
d, = +my,) (3.96)

Do mesmo modo, para o duty cycle do diodo em antiparalelo a chave

(-d)=2(1-mV,) (3.97)
Portanto, para o caso da modulagao sinusoidal, substituindo (3.93) nestas duas tltimas equacdes

d,= %(1+mSen0) (3.98)

(-d,)= %(1—mSen9) (3.99)

As equagdes (3.98) e (3.99) dido o ciclo ttil da fase a, para modulagao sinusoidal, que foram referidas
em trabalhos anteriores (IKEDA; ITSUMI; FUNATO, 1988), (KOLAR; ERTL; ZACH, 1991),
(CASANELLAS, 1994), (BIERHOFF; FUCHS; 2004). Porém note-se que, de um modo geral, as

equacoes (3.38) e (3.39) podem tomar a forma seguinte

d, =5 (m,) (3.100)

(1_dg):%(1_mv*g) (3.101)

Deste modo, inclui-se a termo correspondente da tensdo homopolar, ver equagao (3.15), para cada um
dos métodos DPWM considerados. Por outro lado, devido a que a tensdo homopolar v, pode ser
desacoplada na tensdo de linha (KOLAR J. W; ERTL H; ZACH F. C., 1991) uma aproximacdo para o
calculo das perdas por conducdo consiste em considerar s6 as tensdes normalizadas (V,,), ignorando a
tensdo homopolar (v,=0), de modo que cumpram-se as equacgdes (3.98) e (3.99). Neste ponto,

considerando as correntes de fase definidas respectivamente como

(b)

Fig.3.16. (a)Tens@o modulante e portadora triangular (b)Pulsos de disparo
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(3.102)

A 2r
I, =IpSen(6’+?+¢)
onde | ,€ a amplitude da corrente de fase, ¢ é o angulo de fase. Note-se que ¢=0 para retificador

trifdsico. Logo substituindo (3.42), (3.43) e (3.44) em (3.30) para a chave (IGBT) da fase a

. . .
vy = e o p UEMY%) g 1ol g UEMY%0) 4 (3.103.2)
’ 2y 2 2
Logo
=1 L,m (3.103.b)
PCL,] - I,,VCE(SAT) (Z 3 ) ,; CE (g 37) . .
Similarmente, para o diodo, substituindo (3.44), (3.42) e (3.43) em (3.33)
1V, — * I’r = _ *
P, ,=-2 I(Sené?(l my “)d9+ vl ISenzﬁwde (3.104.a)
, 2r 0 2 2 0 2
A 1 m
Pop =1,Vi (E_ 8) » d(g—?) (3.104.b)

Este resultado, ja achado por Kolar (KOLAR; ERTL; ZACH, 1991), foi confirmado em trabalhos
posteriores (CASANELLAS F, 1994), (BIERHOFF; FUCHS; 2004). Como as outras fases apresentam
um comportamento similar, a mesma expressdao das equagdes (3.103) e (3.104) pode ser obtida
também para as fases restantes. Note-se que, devido a ter desprezado a tensdo homopolar, a freqiiéncia
de chaveamento foi assumida como sendo igual a do caso da modulacdo continua. Portanto, deste
ponto de vista, as perdas por condugdo dadas pelas equacdes (3.103.b) e (3.104.b) ndo dependem da
estratégia de modulacio (KOLAR; ERTL; ZACH, 1991). Porém, se a tensdo homopolar é agora
considerada, as perdas por conducido dependem da estratégia de modulagdo (CASANELLAS, 1994),
(BIERHOFF; FUCHS; 2004) e as equagdes (3.103.a) e (3.104.a) devem considerar agora as tensoes
homopolares para cada uma das estratégias DPWM estudadas, ver equagdes (3.19)- (3.22). Note-se,
destas equagdes, que nos setores onde a tensdo € grampeada, d,=0, a corrente na chave € zero, e
portanto ndo hd perdas de condugdo nestes setores. No entanto, a corrente na fase ndo é zero ja que
existe corrente nas outras duas fases. Para o calculo das perdas, de acordo a equacdo (3.93),

consideram-se as tensdes de linha, como

V., =~/3Sen(0 +%)
(3.105)

bc

\/7Sen(9 —%)

V.= \@Sen(9+5?ﬁ)
Para efeitos de comparagdo sdo consideradas as perdas em ambos: no IGBT e no diodo em
antiparalelo. Neste sentido, os resultados dos célculos feitos por integragdo das equacdes (3.103.a) e
(3.104.a), tomando em conta as equacdes (3.19)- (3.22) para o intervalo [0, ] foram os seguintes (ver

Apéndice)
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DPWMI:
v ¥ =1+V,)(S,)~ 1=V, )(S, +8)+(S, +S,)—(1-V,)S,) (3.106.2)
% [ Sen6(1+mv*,)d6 =0,089 +0,055m (3.106.b)
4 0
4i j Sen*0(1+mv*,)d6 =0,066 + 0,042m (3.106.¢)
T 0
L j Sen (1 —mv*,)d6 =0,089 — 0,055m (3.106.d)
4z
4i j Sen’6(1—mv* )d6 =0,066 — 0,042m (3.106.¢)
4 0
DPWM?2:
v, = 1=V )(S)+(S, +8,)—(1=V XS, +S)+(1+V,,)(S,) (3.107.a)
4i j Sen&(1+mv* )d6 =0,089 + 0,056m (3.107.b)
T 0
4i j Sen*0(1+ mv* )d6 =0,066 + 0,043m (3.107.¢)
42 0
L [ Sen(1—mv*,)d6 =0,089—0,056m (3.107.d)
4
4i j Sen*0(1—mv* )dO =0,066 — 0,043m (3.107.e)
4 0
DPWM3:
v E=—(1=V )8, +S,)+(S; +5,) 1=V, )Ss+S,) (3.108.2)
4i j SenO(1+mv*,)d6 =0,079 +0,045m (3.108.b)
T 0
4i j Sen*0(1+ mv* )d6 =0,048 + 0,030m (3.108.c)
4 0
%JSenH(l—mv * )d0 =0,079 —0,045m (3.108.d)
T 0
4i j Sen*0(1—mv* )d6 =0,048 —0,030m (3.108.¢)
42 0
DPWMA4:
v E= 14V, )(S) +(S, +85) - 1=V, )(S) = 1=V, )(S,) = (S, +8,)+1+V,)(S,)  (3.109.2)
4i [ Sen6(1+mv*,)d6 =0,099 +0,066m (3.109.b)
4 0
4i j Sen’0(1+mv* )d6 =0,083 + 0,054m (3.109.¢)
4 0
%JSenB(l —mv* )d =0,099 — 0,066m (3.109.d)
T 0
% j Sen*0(1—mv* )d@ =0,083 — 0,054m (3.109.¢)
T 0

Note-se que a segunda e terceira equacdo de cada grupo correspondem as perdas no IGBT (p.ex.
(3.106.b) e (3.106.c)), enquanto que a quarta e quinta equagdo corresponde as perdas no diodo. Nas

Figs. 3.17 - 3.20 mostram-se as graficas das perdas do IGBT e do diodo, obtidas como resultado das
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equagdes (3.106)-(3.109). Para denotar a modulagdo senoidal tém-se usado o termo DPWMO. Portanto,
para efeitos de comparacdo, utilizando (3.103) e (3.104), este método de modulagdo pode-se escrever

como (v, *= Sin6)

DPWMO:

4i j Sen@(1+mv*,)d6 =0,159 + 0,125m (3.110.a)
4 0

4i j Sen’O(1+mv* )d@ =0,125 +0,106m (3.110.b)
4 0
1 [ Sen(1—mv*,)d6 =0,159-0,159m (3.110.c)
4

4i j Sen’0(1—mv* ,)d6 =0,125 - 0,106m (3.110.d)
42 0

Nas Figs. 3.17 e 3.18 mostram-se as perdas no IGBT correspondentes aos termos proporcionais as

correntes ipe i}f respectivamente. Do mesmo modo, nas Figs. 3.19 e 3.20 mostram-se as perdas no
diodo para os termos proporcionais as correntes ip e i; . Nas Figs. 3.17 e 3.18, nota-se que as perdas
por conducdo de DPWMO ¢ ligeiramente maior para i; (Fig.3.18) que para fp (Fig.3.17). Note-se que

as perdas por condugdo nos métodos DPWM1 e DPWM?2 s3o praticamente as mesmas tanto para

fﬂ quanto para i’f, segundo se pode conferir diretamente, por exemplo, das equacdes (3.103.b),

(3.106.b), e (3.106.c), tém-se para DPWM

A

R I*r
P, = 225D (0089 40,055m) + L (0,066 +0,042m) 3.111)
CL.I o 20r

Analogamente de (3.103.b), (3.107.b) e (3.107.c), para DPWM?2

A

2

Ir
(0,089 +0,056m) +%(0,066+0,043m) (3.112)
T T

IpVCE(SAT)

PCL,I =

O primeiro termo da equacdo anterior representa as perdas de conducgdo devido a i,» enquanto o
segundo termo representa as perdas de condugdo devido a i? . Portanto, segundo se pode observar nas
equagdes (3.111) e (3.112), as perdas por conducio sdo aproximadamente iguais tanto para i, quanto
para j2. Além disso, as perdas por conducdo maiores (dos DPWM) correspondem a DPWMO,

enquanto as menores correspondem a DPWM3, porém a diferenca entre todos estes métodos vem a ser
pequena. No caso das perdas no diodo, as perdas de todos os métodos considerados se confundem,
segundo pode-se observar na Fig.3.19 onde para indice de modulagdo m=1 todos estes métodos tém
um ponto comum, e na Fig.3.20 a diferenca entre todos estes métodos é muito pequena. De qualquer
modo, como no caso do conversor Boost considerado (QIAO; SMEDLEY, 2003) as chaves de
poténcia conduzem s6 uma pequena parte do tempo durante o periodo de chaveamento, a maior parte
da corrente circula pelo diodo (MAO; BOROYEVICH; LEE, 1996) e pode-se considerar que as perdas

por condug¢do no Retificador estdo dadas, majoritaramente pelo estado de condugdo dos diodos.
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Fig.3.18. Perdas no IGBT devido a j;

pode-se dizer com pequena margem de erro (para o IGBT), que no Retificador as perdas por conducao

ndo dependem da estratégia de modulagdo, que € a hipétese de Kolar (KOLAR; ERTL; ZACH, 1991).

III. 8. 2. Comparacio entre as perdas por chaveamento

As perdas instantaneas por chaveamento, para uma chave do conversor, estdo dadas por (MOHAN;

UNDELAND; ROBBINS, 1995)

E f,(t +1 1
ey = ofs( d(ON)2 a(0rF)) g (3.113)

onde

pst sdo as perdas instantaneas por chaveamento

tyon) € o tempo de transferéncia entre o dispositivo desligado a ligado, ou tempo de fechamento.
tyorr) € 0 tempo de transferéncia entre o dispositivo ligado a desligado, ou tempo de abertura.

fs € a freqiiéncia de chaveamento
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Para o calculo das perdas por chaveamento, pode-se assumir que o método de modulagdo e o fator de
poténcia determinam a faixa de tempo que a corrente ndo é comutada (HAVA; KERKMAN; LIPO,
1998). Uma vez que as perdas por chaveamento podem ser avaliadas por meio periodo da rede elétrica,

para propdsitos de comparagdo (para um brago do conversor) e para meio periodo.

E f.(t +t f

P, - ofs Caon) +Laorr)) If(e)dﬁ (3.114)
27 o
0, ‘vg *‘ <1

£(0)d0 = (3.115)
L, 1

A funcgdo f{6) permite que a corrente de fase circule pelo circuito de poténcia s6 nos intervalos de
chaveamento. Logo, das equagdes (3.114), (3.115), as formas de onda da Fig.3.5, e as equagdes (3.24)-

(3.27), tém-se para as perdas por chaveamento.

0.1 : : : : :
J NSRS SRR SN SRS SO S |
; ; ; r —DPWMO
L S e AN 7 20 4, ¥ # REEh
Qg b4 i. i ~DPWMZ2 |
' § § i -—-DPWM3
0.06 b [ - ——DPWM4
e e e et SREEEEES 7
004 b---cooeeooe :L________—___-_:L_:_:_f:'::—‘—i_;::i—_s?.:‘::_a____' s
] I - - S S ——
L iiE—S L -
L s s e e e
0 | | | | |
0.7 0.75 0.3 0.85 0.9 0.95 1

Fig.3.19. Perdas no diodo devido a i »

DPWM1:

Py, =1.113 Eofs (t‘“ON; + td(OFF))ip
DPWM?2: 4

P, =1.118 Eofs (t‘“ON; +lacorr) )ip
DPWM3: 4

E()fS (td(ON) + td(OFF) )Ip
27

P,, =0.990
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Fig.3.20. Perdas no diodo devido a [ Z
DPWMA4.
PSL — 1125 EOfS (td(ON) +td(0FF))Ip
27
Note-se que

Psi(DPWM3)<Pg(DPWM1)=Pg(DPWM2)< Py (DPWM4)

De acordo com estes tiltimos resultados (veja-se a se¢do anterior), a estratégia de modulacdo DPWM3
t&m as menores perdas de poténcia (considerando perdas por condugdo iguais para o Retificador). Isto
¢ intuitivamente verdadeiro devido a que, para Retificador de fator de poténcia unitdrio, este método
grampeia as chaves do conversor no maior nivel da corrente de fase (HAVA; KERKMAN; LIPO,
1998).

III. 8. 3. Analise de perdas para a técnica de Malesani

Utilizando o desenvolvimento da Secdo III.8.1, as perdas por condug¢do podem ser calculadas
utilizando as equagdes (3.103) e (3.104). Porém, se consideramos que trata-se do Retificador da
Fig.3.3 em configuracdo Boost, onde a corrente circula majoritaramente pelo diodo, e tomando em
conta os resultados da Secdo II1.8.1, pode-se considerar que as perdas por conducdo seriam iguais as
consideradas anteriormente. Para a comparag@o das perdas por chaveamento utilizam-se as equagdes
(3.114) e (3.115), e observando que o método analisado grampeia nos mesmos setores que o DPWM1

E(JfS (td(ON) +td(OFF))Ip

P, =1.113 -

7z

Note-se que este € o mesmo resultado obtido para as estratégias DPWM1 e DPWM?2. Portanto, o
método de Malesani considerado, gera as mesmas perdas por condugdo para todos os métodos DPWM

considerados e as mesmas perdas por chaveamento que as estratégias DPWM1 e DPWM?2.
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IIL. 9. RESULTADOS DE SIMULACAO E EXPERIMENTAIS

Os primeiros resultados de simulacdo estdo dados nas Figs. 3.5, e 3.6 usando o PSCAD/EMTDC
mostrando a tensdo de referéncia, e o pardmetro u (para todos os Setores da tensdo de rede)
respectivamente, para as estratégias DPWM consideradas. Nas Figs. 3.21 e 3.22 mostram-se resultados
tanto de simulagdo quanto experimentais do bloco “Seletor de Setor e gerador de sequéncia zero da
Fig.3.8. Em ambas as Figs. mostra-se o dngulo &sincronizado com a corrente da fase a, enquanto a
corrente /, € proporcional ao valor pico da corrente de fase. A Fig.3.22 ¢ um resultado experimental,
para um controle de MI de 1 HP, que mostra como esta relacdo se cumpre ainda em ambientes
ruidosos. Resultados de simula¢do adicionais encontram-se nas Figs. 3.23- 3.32 que mostram as
tensdes de rede, as correntes de entrada e as ondas modulantes por fase (Figs. 3.23, 3.25, 3.27,3.29 e
3.31); assim como as tensdes e correntes de linha e as ondas modulantes (Figs. 3.24, 3.26, 3.28,3.30 e
3.32) para as estratégias DPWM consideradas, assim como as estratégias de Malesani. Note-se em
particular, nas Figs. 3.23- 3.26 para DPWM1 e DPWM?2 que ainda quando as correntes da fase
presentam alguma distorcao, as correntes de linha estdo mais bem conformadas. Este resultado pode-se
entender ao examinar as ondas modulantes dos métodos de modulagdo DPWM apresentados, ver
equagoes (3.23)-(3.27), onde estas ondas s@o construidas a partir das tensdes de linha. Note-se também
que na Fig.3.27 (DPWM3) esta técnica grampeia no ponto mais alto da tensdo (corrente), e que
coincidentemente e a que apresenta menor valor de corrente, e que na Fig.3.29 o valor da corrente de
fase é a maior de todas. Estes dois resultados podem ser explicados pelos valores das perdas, que para
a técnica DPWM3 sdo as menores, € no caso da técnica DPWM4 sdo as maiores de todas as
consideradas. Para a solugcdo aproximada da equacdo de Malesani os resultados de simulagdo
encontram-se nas Figs. 3.31 e 3.32, que mostram as tensdes de rede, as correntes de entrada e as ondas
modulantes por fase; assim como as tensdes e correntes de linha e as ondas modulantes,
respectivamente. Enquanto para a solugdo exata da equacdo de Malesani, os resultados de simulacdo
encontram-se nas Figs. 3.33 e 3.34 que mostram a tensao de rede e a corrente de fase (superior), assim
como a corrente de fase e a onda modulante (inferior), para uma fase. Nas Figs. 3.35-3.38 mostra-se
experimentalmente a tensdo de entrada e a corrente de fase (superior), assim como a onda modulante e
a corrente de fase (inferior) para as estratégias DPWM consideradas, utilizando o circuito da Fig.3.3
com os seguintes valores: L=2mH, f=60Hz, C,=C,=2200uF, f;=15kHz, controlado pelo DSP
TMS3020F2812. A parte superior destas figuras foi realizada utilizando osciloscépio digital, enquanto
a parte inferior foi realizada utilizando o MATLAB para capturar as formas de onda de corrente (pelo
conversor A/D) e as ondas modulantes da estratégia DPWM correspondente, que € uma varidvel
interna. Do mesmo modo foram conseguidos os resultados experimentais da equagdo de Malesani:
Figs. 3.39(Solu¢do aproximada), 3.40(Solucdo exata 1) e 3.41(Solucdo exata 2). Note-se em todas
estas figuras (Figs.3.35-3.41) que a tens@o e corrente estdo em fase (parte superior), enquanto isto nao
cumpre-se necessariamente para a corrente de fase e a onda modulante (parte inferior), p.ex. nas Figs.

3.35, 3.37 e os resultados de grampeamento de Malesani, ver Figs.3.39-3.41. Observe-se também
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nestes resultados, que a onda modulante no caso aproximado de Malesani € ligeiramente diferente que
no caso das solucdes exatas 1 e 2, p.ex. nos setores (5,+353) e (Ss+Sy) da Fig.3.14, embora a corrente de
fase apresentada seja praticamente a mesma. Este resultado confirma o resultado de simulagfo

apresentado nas Figs. 3.27- 3.30.

IIL. 10. CONCLUSOES

Neste capitulo propde-se um método de grampeamento com OCC para Retificador trifdsico, sem
sensores de tensdo de linha, utilizando estratégias de PWM descontinuo. As expressdes matematicas
assim como seu significado fisico, para o método proposto, sdo investigadas e analisadas.

Algumas das principais técnicas DPWM foram descritas e formuladas matematicamente utilizando
PWM hibrido, HPWM, assim como suas respectivas perdas de poténcia. Do ponto de vista
experimental estas técnicas foram também testadas e implementadas.

A técnica proposta foi testada também com o método de controle por histerese com grampeamento

de Malesani dando resultados aceitaveis.

S .

Fig.3.21. Simulag@o. Corrente I,, €q(3.95), (0.5A/div), corrente da fase a (2A/div) e
angulo 0 (eq(3.93)) do diagrama em blocos da Fig.3.8. Hor: 15ms/div

! ! ' ! ! ! ! ! !

i i :r i i i i i i
Fig.3.22. Experimental. Corrente I,, €q(3.95), (2A/div), corrente da fase a
(1A/div) e angulo 6 (eq(3.93)) do diagrama em blocos da Fig3.8.

Hor: 15ms/div
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Fig.3.23. Simulacdo. DPWM1: Tensdo de rede (50V/div), corrente de fase (10A/div)
e onda modulante. (a)Fase a (b) Fase b (c) Fase ¢. (Hor: 10ms/div).
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Fig.3.24. Simulagdo. DPWM1: Tensdo de linha (100V/div), corrente de linha
(20A/div) e onda modulante. (a)Fase a (b) Fase b (c) Fase c¢. (Hor: 10ms/div).
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Fig.3.25. Simulacdo. DPWM2: Tensao de rede (50V/div), corrente de fase (10A/div)
e onda modulante. (a)Fase a (b) Fase b (c) Fase c¢. (Hor: 10ms/div).
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Fig.3.26. Simulacdo. DPWM?2: Tensao de linha (100V/div), corrente de linha (20A/div)
e onda modulante. (a)Fase a (b) Fase b (¢) Fase c¢. (Hor: 10ms/div).



Fig.3.27. Simulacdo. DPWM3: Tensao de rede (50V/div), corrente de fase (10A/div)
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Fig.3.28. Simulagcdo. DPWM3: Tensao de linha (100V/div), corrente de linha (20A/div)

e onda modulante. (a)Fase a (b) Fase b (c¢) Fase c¢. (Hor: 10ms/div).
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Fig.3.29. Simulacdo. DPWM4: Tensao de rede (50V/div), corrente de fase (10A/div)
e onda modulante. (a)Fase a (b) Fase b (c) Fase c¢. (Hor: 10ms/div).
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Fig.3.30. Simulacdo. DPWM4: Tensao de linha (100V/div), corrente de linha (20A/div)
e onda modulante. (a)Fase a (b) Fase b (c) Fase ¢. (Hor: 10ms/div).
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Fig.3.31. Simulacdo. Malesani. Solucao aprox: Tensdo de rede (50V/div), corrente de fase
(10A/div) e onda modulante. (a)Fase a (b) Fase b (c) Fase c¢. (Hor: 10ms/div).
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Fig.3.32. Simulacdo. Malesani. Solugio aprox: Tensdo de linha (100V/div), corrente de
linha (20A/div) e onda modulante. (a)Fase a (b) Fase b (c) Fase c¢. (Hor: 10ms/div).
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Fig.3.33. Resultado de Simulagdo. Male, Solugdo 1: (a) Tensdo de rede

(37.5V/div) e corrente de fase (10A/div). (b) Onda modulante e corrente de
fase (50A/div). (Hor: 10ms/div).

Fig.3.34. Simulacdo. Resultado de Simula¢do. Male, Solugdo 2: (a) Tensado de rede
(37.5V/div) e corrente de fase (10A/div). (b) Onda modulante e corrente de
fase (50A/div). (Hor: 10ms/div).
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Fig.3.35. Experimental. DPWM1: (a) Tensdo de entrada (25V/div) e corrente de fase
(20A/div) (b) Onda modulante e corrente de fase (2A/div). (Hor: Sms/div).
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Fig.3.36. Experimental. DPWM?2: (a) Tensao de entrada (25V/div) e corrente de fase
(20A/div) (b)Onda modulante e corrente de fase (2A/div). (Hor: Sms/div).
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Fig.3.37. Experimental. DPWM3: (a) Tensdo de entrada (25V/div) e corrente de fase
(20A/div) (b) Onda modulante e corrente de fase (2A/div). (Hor: 2.5ms/div).
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Fig.3.38. Experimental. DPWM4: (a) Tensdo de entrada (25V/div) e corrente de fase

(20A/div) (b)Onda modulante e corrente de fase (20A/div). (Hor: 2.5ms/div).
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Fig.3.39. Experimental. Malesani. Solugdo aprox: (a) Tensdo de entrada (25V/div) e corrente

de fase (10A/div) (b)Onda modulante e corrente de fase (5A/div). (Hor: Sms/div).
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Fig.3.40. Experimental. Malesani.Solugdo 1: (a) Tensdo de entrada (25V/div) e corrente
de fase (10A/div) (b)Onda modulante e corrente de fase (SA/div). Hor: Sms/div.
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Fig.3.41. Experimental. Malesani. Solucdo 2: (a) Tensdo de entrada (25V/div) e corrente
de fase (10A/div) (b)Onda modulante e corrente de fase (2.5A/div). Hor: Sms/div.
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CAPITULO IV

ONE CYCLE CONTROL, OCC, APLICADO AO CONTROLE FOC
PELO CAMPO ESTATORICO, PARA MOTOR DE INDUCAO

IV. 1. INTRODUCAO

Quando Hans Oersted em 1820 achou experimentalmente a relacio entre eletricidade e magnetismo
(OERSTED, 1820), (MARTINS, 2007) ndo imaginava a importincia e dimensao de seu trabalho. Em
1821, Faraday implementou um motor cc rudimentar (FARADAY, 1821), e em 1831 descobriu o
fendmeno da indugdo eletromagnética (FARADAY, 1832). Baseado no trabalho de Faraday, em
1871 Gramme inventa o primeiro motor cc comercial (ANDERSON, 1993). Em 1888, Tesla inventa
o motor ac (U.S. PATENT 0,381,968), que é conhecido como Motor de Indu¢do, MI, mesmo que ndo
foi explorado plenamente até 1972. Em 1891, Ward Leonard inventa o controlador de motor cc que
leva seu nome (U.S. PATENT N° 463,802). Dai em adiante, o Grupo Ward Leonard € utilizado para
controlar motores em minas, miquinas locomotivas (trens e transvias), (PRZYTULSKI, 2010) e até
em elevadores. A partir de década de 60 (com o descobrimento do tiristor, € a inven¢do do controle
escalar) o MI comeca a entrar no mercado, e o Grupo Ward Leonard comecou a entrar em desuso,
conforme o MI estava disponivel para poténcias mais elevadas. Os controladores de campo orientado
FOC e os controladores escalares para MI comecam a ser utilizados para poténcias maiores com a
disponibilidade de maiores dispositivos semicondutores. Os motores cc possuiam algumas
desvantagens: Eram pesados, voluminosos e caros. O comutador mecanico precisa manutengao
constante, entre outros. Porém, os motores cc possuiam a grande vantagem da simplicidade no
controle, p.ex. o motor cc de excitacdo independente possui o controle de campo e de armadura, pelo
que o controle pode-se fazer independentemente: um controle para o fluxo magnético é outro para o
conjugado. No caso do controle do MI, o FOC e posteriormente o DTC, foram inventados imitando
este controle. Como néo existe um enrolamento de campo no MI, um campo e uma armadura virtuais
foram inventadas para o controle. Isto € feito utilizando uma decomposi¢do das componentes dg do
vetor espacial, conformado pelas trés componentes trifdsicas do vetor, pelo que estes controladores
sdo chamados de “vetoriais”. Por outro lado, o OCC ¢é uma técnica que se utiliza, principalmente em
conversores ca/cc p.ex. retificadores e filtros ativos. Nao existem muitos trabalhos relacionando OCC
com conversores cc/ca (ZHAO; MENG, 2001) até agora, muito menos utilizando OCC para controle
de motores ca.

Neste capitulo mostram-se as idéias e principios que levam a aplicacdio do OCC no Controle de
Fluxo Orientado pelo campo estatérico, SFOC, para controlar velocidade em Motores de Inducio,
MI. Primeiramente na se¢do IV.2 mostra-se o modelo do MI usando vetores espaciais. Na Se¢ao IV.3
descreve-se brevemente o sistema de controle proposto, considerando trabalhos anteriores com a

estratégia onde demonstram-se as expressdes mais importantes que relacionam o modelo do MI em
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vetores espaciais, com o sistema de controle proposto. Na Secdo IV.4 apresenta-se o controle vetorial
proposto. Na Secao IV.5 faz-se o enfoque do sistema de controle proposto, SFOC, desde o ponto de
vista do OCC. Na Sec¢do IV.6 analisa-se o sistema de controle para sua implementacdo utilizando
DSP. Na Secdo IV.7 mostram-se os estimadores de fluxo e velocidade utilizados. Na Secdo IV.8
faz-se a andlise do controle utilizando OCC. Os resultados de simulacdo e experimentais sdo

mostrados na Se¢do IV.9. Enquanto na Secdo IV.10 apresentam-se as conclusdes do capitulo.

IV. 2. MODELAGEM DO MOTOR DE INDUCAO

As equagdes (4.1)-(4.6) constituem o modelo em vetores espaciais do MI sem considerar as perdas

no nucleo (KAZMIERKOWSKI; KRISHNAN; BLAABJERG, 2002).

KS:RSgS+%$S+jwd$S “4.1)
0=Ryiy + 20, + j(0, ~ 0,02, 42)
Wy = Lyig+ Ly, (4.3)
Wi =Lyig+Loig “4.4)
m, % pRe[jw, i ] (4.5.2)
m, = K.L, Im[ i (i) *] (4.5.b)
L — (4.6)

p dt

onde Rs, Ry sdo as resisténcias de estator e rotor; Lg, Lg, Lo s@0 as indutincias de estator, rotor € a
indutincia de magnetizacdo; @, €é uma velocidade arbitrdria, normalmente @, = @, utilizado no
controle FOC pelo fluxo do estator (SFOC) ou @, =@y, utilizado no controle FOC pelo fluxo do
rotor (RFOC) onde wyg,®y, sdo as velocidades angulares do fluxo de estator e rotor
respectivamente; @, € a velocidade mecanica; p € o nimero de pares de polos, J € o0 momento de

inércia do motor, m, e my sdo os conjugados eletromagnético e de carga respectivamente. As
equagdes (4.1) e (4.2) representam o estator e rotor respectivamente. As equacdes (4.3) e (4.4)
representam as bobinas do estator e rotor respectivamente. As equacdes (4.5) representam o
conjugado eletromagnético, enquanto (4.6) relaciona o conjugado com o movimento do motor. As

varidveis do motor em vetores espaciais definidas como (LEONHARD, 1996)
V., =~2/3[V,, +aVy, +a’V,,]
ig =~2/3lig, +aig, +a’ig,]
ie =2/3iy, +aip +a’i,] 4.7)
W, =~2/3[¥,, +a¥,, +a’> ¥, ]

Y, =v2/3[¥,, +a¥,, +a’ ¥, ]
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a=exp(j2rz/3)
representam a tensao do estator, a corrente do estator, a corrente do rotor, e os fluxos de estator e
rotor respectivamente. As quantidades Vi, is, ire, Yok, Yre (K = a, b, c) representam tensdo do
estator, corrente do estator, corrente do rotor, fluxos do estator e rotor com respeito ao ponto neutro.
Além disso, nesta parte serdo Uteis as seguintes equagoes:

L =(+0y)L,

4.8)

L =(1+0,)L,

1

o=l-— 4.9)

(I+0y)(1+0y)
¥ =L, [(1+ 0y )iy +ig] (4.10.2)
J:LO[(HUR)in’i] (4.10.b)
I (4.11.2)
oL, — (+oy) —

!

LIV ) (4.11.b)

S

oL il (I+o,) —
As equacdes (4.8) e (4.9) referem-se aos fatores de dispersdo das bobinas de estator (os), de rotor

(or); € ao fator de dispersao total (o) respectivamente. As equacdes (4.10)-(4.11) referem-se a relacdo

entre os fluxos de estator e rotor, e as correntes de estator e rotor, respectivamente. Além disso

Vs =V, + jVs, (4.12.a)
ig =ig, + jig, (4.12.b)
Y, =Y, + ¥, 4.12.c)
Wy = [(Vs —isRy) (4.12.d)

IV. 3. FUNDAMENTOS DO CONTROLE DE CAMPO ORIENTADO, FOC.

Como no presente capitulo apresenta-se duas propostas de controle por Campo Orientado utilizando
OCC, nesta secdo analisa-se as duas estratégias classicas do campo orientado: com campo rotdrico e
com campo estatérico. O controle pelo campo estatérico é apresentado aqui, desde que as duas
propostas do capitulo sdo deste tipo. O controle pelo campo rotérico € apresentado para comparar
com o anterior. Como se verd a continuagdo, o controle pelo campo rotérico ndo apresenta
acoplamento entre as suas componentes de controle, enquanto o controle pelo campo estatérico sim.
O campo rotdrico € utilizado para controlar a velocidade, os SFOC podendo ser utilizados para
controlar o conjugado ou a velocidade. Neste sentido a presente proposta propde a utilizacdo do

SFOC para controle da velocidade do motor através da técnica OCC.

IV. 3.1. FOC Rotorico
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O sistema cldssico do FOC pelo fluxo rotérico, RFOC, utiliza controle de corrente por histerese
para controlar o Motor (BLASCHE, 1972), (HASSE, 1972), (LEONHARD, 1996), ver Fig.4.2. Com
isto, pretende-se linearizar a maquina de inducdo utilizando o método cldssico dos lagos de controle
em cascata (LEONHARD, 1996). Contudo, o funcionamento do sistema de controle baseia-se
principalmente em que o fluxo do rotor é mantido constante. Alinhando o fluxo do rotor com o eixo d
do sistema de coordenadas, ver Fig.4.2, obtém-se um sistema girante, onde a componente d da
corrente do estator é proporcional ao fluxo. Esta componente é chamada comumente de corrente de
magnetizagdo. Logo

Wi =Loi,x (4.13)
P (4.14)

= (+o0y)
onde i,z € a corrente de magnetizacio do rotor, ig € a corrente do rotor. No intuito de obter alguma
medic¢do do fluxo, como a corrente do rotor ndo estd disponivel, o fluxo do rotor pode ser referido ao
eixo direito da corrente do estator. A projecdo do fluxo do rotor no eixo da corrente do estator por
meio da corrente de magnetizacdo € caracteristica dos controladores FOC, tanto com o fluxo rotérico
quanto estatérico. Deste modo, o fluxo € calculado indiretamente (LEONHARD, W; 1996). A
justificagdo desta particular construcio estd no fato, que assim consegue-se que o conjugado seja o
produto simples de duas correntes: a corrente de magnetizacio e a componente g do estator. Por

T‘J ig

Fig. 4.1. Eixos de referéncia e vetores espaciais

exemplo, considerando a equacdo anterior e substituindo (4.14) em (4.5.b)

2
I .1 i
m, = K.L, Im| %= _ s
(+o,) A+oy)
obtendo-se
m, =K.i,,.ig, (4.15)

Assim, as equacdes em varidvel complexa do conjugado eletromagnético sdo transformadas numa
equagao simples, ver equagdo anterior, que € mais apropriada para controle. Deste modo, o controle

do Motor de Inducio € feito do mesmo modo que se controla o motor cc de excitagdo independente,
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com a corrente de campo correspondendo a corrente de magnetizagdo e a corrente de armadura
correspondendo a componente g da corrente de estator.

Por outra parte, substituindo (4.13) na equagdo do rotor (4.2)

R . . d . . .
0 =(1+72_)[1m1€ —igl+ L, L J@,, Lot,g (4.16)
R

onde
W, = Oyp— O, “4.17)
€ a velocidade de escorregamento, o, € a velocidade do fluxo do rotor. Por outro lado
W, =W, + ¥, (4.18.2)
comoV¥, =0:

?R =Yg, (4.19.b)

Substituindo a equagao anterior e (4.12.b) em (4.16), tem-se para o eixo d

R d
0=—L[i,p —igs ]+ L, —i (4.20)
(1+GR)[MR Sd] Odf mR
Analogamente, para o eixo ¢
i R
_ IR i (4.21)
1+ o)

Considerando os fatores de dispersdo das bobinas de (4.10) em (4.20)

lsg =l +Tg %imR (4.22.a)

Logo, a corrente de magnetizagdo do rotor é dada por

Csa (4.22.b)

l =
"1+ ATy,

A=d/dt é o operador diferencial. Em forma andloga, em (4.21)

w,, = is.‘f (4.23.a)
TleR
Substituindo em (4.17)
_ Lsq (4.23.b)
Oyp=0, + — 23.
R"mR
onde
- (4.23.0)
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Fig. 4.2. (a). Diagrama em blocos do controle RFOC. (b) Formas de onda associadas para MI de 1,5kW

(LEONHARD, 1996).
7z € a constante de tempo do rotor. As expressdes (4.22.a) e (4.23.a) sdo referidas como equagdes
caracteristicas do RFOC (LEONHARD, 1996), (KAZMIERKOWSKI; KRISHNAN; BLAABIJERG,
2002). Note-se das equagdes (4.13) e (4.22) que a componente is; ¢ proporcional ao fluxo do rotor,
enquanto que em (4.23.b) a componente is, € proporcional a velocidade de escorregamento (se o fluxo
for constante). Deste modo, ndo existe acoplamento entre as correntes. Porém, o inconveniente deste
sistema de controle € a grande dependéncia com a constante de tempo rotdrico e as constantes das
bobinas (BOCKER; MATHAPATI; 2007). De aqui, que os trabalhos sobre FOC (tanto para fluxo
rotérico quanto estatérico) contemporaneos estejam geralmente focados na estimacio dos parametros
do motor, por exemplo, na estimacdo da resisténcia do rotor que varia com a temperatura € a
freqiiéncia de operagdo devido ao efeito Skin (NEEMA; PATEL, 2009), (DEHKORDI;
PARASTEGARLI, 2007), (GARCES, 1980), (MATSUO; LIPO,1985), (KRISHNAN;
DORAN, 1987). Na Fig. 4.2(a) mostra-se o diagrama em blocos tipico deste sistema de controle
(LEONHARD; 1996), enquanto na Fig.4.2 (b) mostra-se as formas de onda associadas. Note-se na
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Fig.4.2(b) que desde o momento do comando da inversdo da velocidade (A) até o momento (B) em
que a velocidade realmente comega a inverter tem um tempo de retardo, apesar de que o motor é de
pouca poténcia. Isto provavelmente seja pela corrente no transitdrio, relativamente baixa, devido a
pouca poténcia do motor, e também ¢ verificado pela simulagdo, ver Fig. 4.18. Outro ponto de
interesse no funcionamento deste sistema de controle é a operagdo a baixas velocidades, que ¢ quando
a resisténcia do rotor varia fortemente devido ao aumento de temperatura do motor por aquecimento
(CONSOLI; SCARCELLA; TESTA, 2002), (LOSER; SATTLER, 1984). Os controladores por
histerese HCC asseguram que a corrente de fase vai seguir a referéncia dada pelo bloco de

transformacio dg/abc dado por

i Cosp —Senp .

i |=| Cos(p—2Z) —Sen(p—25y|| " (4.24)

. 3 3 i

i

“J | Cos(p+2E) —Sen(p+25)

3 3
onde p = Id)w , € 0 vetor
iSu
Est =| i, (4.25)

g,

contém a informacdo das correntes medidas no estator. O bloco Estimador da figura anterior é
conformado pelas expressoes (4.15), (4.22.b) e (4.23.b), ver (4.13). Para operagdo do motor além da
sua velocidade nominal, utiliza-se o bloco de enfraquecimento de campo. Este € um método que
permite controlar o motor além de suas condigdes nominais diminuindo o valor do fluxo de
referéncia. Este método é baseado em consideracdes de poténcia do motor (P), que é dado por

P=K.m,w, (4.26.2)

Das equagdes (4.13) e (4.15.b), o conjugado pode-se expressar como

m, =K. Wy.is, (4.26.b)

Logo, substituindo (4.26.b) em (4.26.a)
P=K.Y;.i;,.0, (4.26.c)

Deste modo, se P e i, se mantém constantes, para aumentar a velocidade mecanica @, o fluxo do
rotor ¥ deve diminuir. Note-se que em todo este esquema, a posi¢do do fluxo é calculada por meio
de estimadores, mas ndo a magnitude deste, e que a exatiddo do método radica principalmente na
exatiddo do calculo da frequéncia de escorregamento @, (JANSEN; LORENZ; NOVOTNY, 1994),
(DEHKORDI; PARASTEGARI, 2007), que varia com a constante de tempo do rotor (BOCKER;
MATHAPATTI; 2007), veja-se também a expressdo (4.23.a). Observe-se mais uma vez, na Fig. 4.2
que representa o diagrama em blocos do RFOC, utilizando sensor de velocidade (ou Solver, S). Este
sensor, como qualquer outro seria completamente aceitdvel desde que esteja instalado perto do

inversor. Mas, infelizmente, o sensor de velocidade deve estar perto do eixo do motor, pelo que sua
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localizagdo € indesejavel devido a problemas de espago e ao custo agregado do cabeamento e
manutencao. Este argumento € ainda mais preponderante no caso de motores pequenos, onde o prego
do sensor € ainda maior que do motor. Nao é estranho, portanto, que um dos principais topicos de
interesse no controle de motores ca de alto desempenho seja a eliminagdo do sensor de velocidade
(DREVENSEK; ZARKO; LIPO, 2002), (SCHAUDER, 1992), (ZHEN; XU,1998), (HOLTZ, 2002).
Um dois motivos desta tendéncia baseia-se no alto poder de processamento dos computadores
pessoais atuais, inclusive por meio do uso de Processadores Digitais de Sinais (DSP) que permitem o
processamento dos dados em tempo real. Com estas facilidades, outras tendéncias (aquisi¢do dos
sinais de fluxo, estimagdo dos pardmetros do motor) a partir s6 dos sinais de corrente ou tensdo do
motor, e outros métodos de controle, tém comecado aparecer com mais ou menos igual importancia,
mas como complemento as deficiéncias do RFOC. E claro que com todos estes cilculos envolvendo
observadores e estimadores perde-se um tanto em precisdo ou desempenho dindmico, por exemplo,
no caso do controle de velocidade sem sensor (LEONHARD, W; 1996). No entanto, certa perda de
precisdo nas medicdes parece ser um preco pequeno a pagar, comparado com o preco do cabeamento,

manutencao, e também, do préprio sensor.

IV.3.2. FOC Estatorico

Entre os métodos de controle complementares ao RFOC, estd o Controle do Fluxo Orientado pelo
Campo Estatérico, SFOC, que ao mudar os eixos de referéncia para o estator, permite um método de
estimagdo da velocidade mecanica do motor, como se verd a seguir. Neste caso, o fluxo do estator
estd alinhado com o eixo d da corrente do estator, ver Fig.4.3. Assim

W, =Ly, 4.27)
Da equagao do estator (4.1), considerando (4.12.b) e (4.12.a), tem-se para o eixo d

di ¢
dt

Similarmente para o eixo ¢ (LEONHARD, W; 1996).

L, =" =V, Ry, (4.28.2)

L odu_y, (4.28.b)

— =V, —R i
0 dt Sq S "Sq

onde w,=d/dt, ué o angulo correspondente a freqii€ncia de escorregamento. Substituindo
(4.27) em (4.20.a)
i = b5 — (140 (4.28.0)

Substituindo em (4.5.b)

2
m,=K.L, Im[ims.is ~(+0y)lis| }
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Fig. 4.3. Eixos de referéncia e vetores espaciais para SFOC

Portanto
(4.29)

m, =K.i.ig,

Novamente, as equacdes em varidvel complexa do conjugado eletromagnético sdo transformadas
numa equagdo simples para a sua exploragdo no controle, emulando o controle do motor cc de
excitagdo independente, com a corrente de campo correspondendo a corrente de magnetizagdo e a
corrente de armadura correspondendo a componente g da corrente de estator. Embora este enfoque
original (LEONHARD, 1996) explique de um modo interessante a possibilidade da eliminacdo do
sensor de velocidade, o trabalho original de Novotny (XU; DONCKER; NOVOTNY, 1988), ver
Fig. 4.4, s6 considerava o controle de fluxo. Note-se que agora o escorregamento é dado por

W, = Wyg— @, (4.30)
Desse modo, se o escorregamento é calculado, pode-se achar facilmente a velocidade do motor da
equacao anterior. Este é o principio de eliminacao do sensor de velocidade relacionado com o SFOC.
Na Fig. 4.4(a) mostra-se o diagrama de blocos do sistema original proposto por Novotny. Neste
esquema controla-se o fluxo, mas ndo o conjugado. Além disto, utiliza-se controle de corrente por

meio de PWM (bloco CR&PWM). Por outra parte, de (4.11.b)
¥, =[¥; —o L i 1(1+0y) (4.31)

Substituindo (4.30) e esta ultima equagdo na equagdo do rotor (4.2)
0=Rgli,s —(1+0g)ig]+(1+ aR)di[lPS —oLgigl+ jo,(1+0)[¥Ys—0oLgig] (4.32)
s S s _s s
substituindo (4.12.b), (4.27) e (4.28) nesta ultima equacio, tem-se para o eixo d:

di .
>4+ w, (1+ 0 )0 Lgig,
t

i
0=-Ry(1+0)is, +Ryi s + L, %—(1+ )0 Ly
1

substituindo em (4.8)
di i

Sd __ mS TR dlmS

= +
d  (+oy) (+oy) di

ig, tOT, + 0,0 Ty,

Introduzindo o operador derivativo A=d /dt
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Fig.4.4. Diagrama em blocos do SFOC (a) Com controle de conjugado (XU; DONCKER; NOVOTNY, 1988)
(b) Com controle de velocidade (XU; NOVOTNY, 1990). (c) Resultados experimentais para (b) Ao=0.44Wb
durante a Inversdo de conjugado. Hor: 0,5s/div

1+ oAy, = LT ns
(I+oy)

+ @, 0 T, (4.33)
7z € a constante de tempo do rotor. A expressdo (4.33.a) nos diz que a componente da corrente do
estator em d, é funcao do fluxo do estator (i), ver eq.(4.27), mais um segundo termo de acoplamento
em fung¢do do escorregamento e a componente da corrente do estator em q.

Analogamente, da expressao (4.2), tem-se para o €ixo g:

di
0=—-R;(+0y)i;, —(1+ox)oLg 7?’+a)h(1+0'R)LOims —w,(1+oy)oLig,

Logo

lmS

—— =W, T,———————@W,0T,1 (4.34)
R dl b R(1+O_S) b R"Sd

As equacdes (4.33) e (4.34) descrevem o sistema de controle SFOC. De fato, multiplicando ambos os
lados destas expressdes pela indutincia do estator Lg e considerando (4.27) obtém-se o sistema

descrito por Novotny (XU; DONCKER; NOVOTNY, 1988). Para desacoplar o sistema, assume-se
que a entrada i; no bloco de transformacdo dg/abc, ver Fig.4.4, é igual a saida do controlador de

fluxo i; mais um termo de desacoplamento ig4,, OU seja
iy =G(¥; —¥)+ig, (4.35.a)

onde

G —[Kp . ’Zj (4.35.b)
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K,, K; sdo as constantes do controlador PI de fluxo. Substituindo em (4.33.a)

A +7xA)i

A+ 07,MG(¥s — ) + (1 + 0 7,A)ig, = o0 + @,0 T iy, (4.36)

Como os primeiros termos de ambos os lados desta equacio correspondem ao fluxo, para desacoplar

isq de ig,, 0s segundos termos da equacgdo deveram eliminar-se mutuamente. Logo

0,0 Tl
50, = _bT "RSq 4.37)
(+oTA)
A frequéncia de escorregamento @, é achada de (4.34):
(1+ ot Ay, (4.38)

a)b = -
lmS .

T — — O

{(l+o-s) S‘l}

Deste modo, as duas ultimas equagdes descrevem completamente o termo de desacoplamento. Por

outra parte, em estado estaciondrio, tem-se de (4.29), (4.33.a), (4.34), (4.37) e (4.38).

. imS .
Lo, :(1+—0_S)+a)bO_TRlSq (4393)
. L, .
is, = @, TR(1+—;S)_wa_TRZSd (4.39.b)
iqu = a)bo'z'Risq (4.39.0)
o, = : Isq (4.39.d)
Tpl —2——0ig,
(I+oy)
m, =K.i.ig, (4.39.e)
Note-se desta dltima equagdo que se m_ = K. i;s-isq e W, =L,i , ver (4.27), tem—se que
is, = K. e _g e (4.39.f)
LO lmS ‘PS

coincidindo com o operador divisor da Fig.4.4(a). Na Fig.4.4(b) mostra-se o diagrama em blocos do
controle SFOC com controle de velocidade (XU; NOVOTNY, 1990)., enquanto na parte (c) mostram-se
resultados experimentais com este esquema para MI de 3Hp. Note-se a escala de tempos deste
resultado (0.5s/div), o que significa que o sistema varia lentamente, ver Fig.4.4.

E interessante comparar o presente sistema com o FOC com fluxo rotérico. No RFOC, o elemento
sensivel, por exemplo, o fator das indutincias (o), estd no sinal de realimentacdo, ver (4.23.a).
Portanto este fator afetard o comportamento de ambos os estados, estaciondrio e transitério. No caso
do SFOC, o elemento sensivel estd no desacoplador que pertence a parte direta do controle. Um
sistema desacoplado afetard o comportamento dindmico do sistema, mas no estado estaciondrio o
efeito de desacoplamento serd corrigido pela realimentagdo do sistema (XU; DONCKER;
NOVOTNY, 1988). Portanto, o efeito de desacoplamento s6 afetard o comportamento dindmico do
sistema (BOSE; GODOY, 1995). Esta vantagem do SFOC ¢é mais significativa na regido de

enfraquecimento de campo, onde a tensdo € limitada, e, portanto, o fluxo € limitado. Neste caso, a
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capacidade maxima do conjugado é igual a de um sistema com fluxo orientado pelo rotor,
corretamente sintonizado e é maior que a de um sistema com fluxo orientado pelo rotor
dessintonizado (XU; DEDONCKER; NOVOTNY, 1988).
Contudo, o efeito do acoplamento no SFOC € um pouco mais sério, como pode-se observar
examinando as equagdes (4.39) em estado estaciondrio. Por exemplo, de (4.39.a)
#;S) — iy, — @,0 T4y, (4.40.2)

Substituindo a expressao anterior em (4.39.b) e simplificando

isa _ 1+ o(@,7,)" (4.40.b)
ig, (1-o0)w,z,

Logo,

1 _
iy, =iy, DTk (4.40.c)
1+o(w,7,)

Substituindo novamente a expressio anterior em (4.39.b) e simplificando

_ s 1¥o(@zy) (4.40.d)
(1+0y) 1+ (ow,7,)°

Lsa

Por conseguinte, das expressoes (4.40.c) e (4.40.d)

i

iy, = (=007 (4.40.¢)
(d+0o) 1+ (ow,7y)

Estas duas ultimas equagdes, que aparecem em (LEONHARD, 1996; pp. 279) mostram de um modo

definitivo que as componentes do controle no SFOC nao estdo desacopladas; desde que ao dividir

ambas as expressoes, obtém-se a relagdo entre as componentes do controle, ver (4.40.b). Note-se que

esta relacdo depende do quadrado do produto do escorregamento e a constante de tempo do rotor.

Além do mais, ja foi relatado que as componentes do fluxo no SFOC ndo estdo desacopladas

(JANSEN; LORENZ; NOVOTNY, 1994).

IV. 4. CONTROLE VETORIAL PROPOSTO

O sistema classico do FOC pelo fluxo rotérico, RFOC, utiliza laco interno de corrente para
linearizar o modelo do Motor (BLASCHKE; 1972), (HASSE; 1972), (LEONHARD, 1996). Para o
caso especifico do SFOC utilizando SVM, este lago é eliminado (XU; DEDONCKER; NOVOTNY,
1988), (XU, NOVOTNY, 1990), (XUE; XU; HABETLER; DIVAN, 1990). Assumindo que

Y, =L,i ¢ (4.41)
onde i,,5 € a corrente de magnetizacdo do estator. Logo, substituindo em (4.10.a)
Loi,s = L[+ 0y)ig +i,]
A projecdo do fluxo do estator no eixo da corrente do estator por meio da corrente de magnetizagéo é
caracteristica dos controladores FOC (LEONHARD, 1996). Deste modo, o fluxo é calculado

indiretamente. Logo
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i = b5 — (14 0)ig (4.42)

De (4.11.b)
¥, =[¥ -0 Li](1+0,) (4.43)

Substituindo (4.42) e esta tltima equagdo na equagdo do rotor (4.2) obtém-se
0=R,[i,s —(1+0g)ig]+(1+ aR)di[\PS —oLi )+ jo,(1+0)[¥Y;—cLgi,] (444
s Pt | s s s

onde

W, = Wyg— O (4.45)

n
w, € chamada de frequéncia de escorregamento, @, ¢ a velocidade sincrona,w, € velocidade
mecanica,. De modo geral, a tensdo, a corrente e o fluxo do estator podem ser referidos aos eixos dg
girando a velocidade angular @, = @y, de modo que estas varidveis podem-se expressar no

referencial do fluxo do estator usando notacdo vetorial, ver equagdes (4.12). Logo, substituindo (4.12)

e (4.45) na equagdo (4.44), tem-se para o eixo d:

di di
0= =Ry (14 0)ig, + Ryipg + Ly —2 —(14+ 6)0 Ly =4 + @, (1+ 0 )0 Ly,
Substituindo em (4.8)
di . di
iy, + o1, bsa _ _tws Tk s ©,0 T i,
dt (I+o0,) dA+o0y) dt
Logo,
1 A)i
(+ oz h)ig, = s 4 ) i (4.46)
(I+oy)

7z € a constante de tempo do rotor. A expressdo (4.46) diz que a componente da corrente do estator
em d, é fungdo do fluxo do estator (i,s), ver eq.(4.41), mais um segundo termo de acoplamento em
funcdo do escorregamento e a componente da corrente do estator em g.

Analogamente, na equacio (4.44), tem-se para o eixo g:
. diSq . .
0=—R,(1+0y )1Sq —(1+0o,)oL; _d +ow,(1+0,)L,i, —w,(1+0,)o Lgig,
t

Logo

di i
. S .
Ig, + OT p —= = @, T, —"5— — 0,0 T, (4.47)
dt (I+oy)
Note-se que em estado estaciondrio, tem-se da equacdo anterior.

> i’ﬂ >
is, = O, rRm—a)borRzSd (4.48)

De fato, o termo derivativo € eliminado para evitar ruido (XU; NOVOTNY, 1990). Analogamente,
de (4.46)

lmS

iSd = (1+—GS) + a)bO'TRiSq (449)
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Observe-se no desenvolvimento anterior que, ver equacdes (4.27)-(4.49), assim como no RFOC, ver

equagoes (4.13)-(4.26), a teoria do Campo Orientado FOC ¢ oriunda da equacao do rotor (4.2).

IV. 4. 1. METODO 1.

Os segundos termos da direita das expressoes (4.48) e (4.49) podem ser vistos como os termos de

acoplamento de ambas as componentes da corrente do estator. Logo, agrega-se a corrente is, na

equacdo (4.48), o segundo termo da direita (C,), ver Fig.4.5

lmS

N
Be TR oy

onde
N _ .
zsq—zsq+Cq

Cq =w, 1, (Ol,)
Similarmente para a equacio (4.49), ver Fig.4.5

iN _ imS
Sd
(I+oy)

N .
isq =lisg +Cy
C,= a),,O'TRisq
Além disso, de (4.48), a frequéncia de escorregamento é dada por

i

SVM
VSI

. Est
Bll-"s

W, = 54
’ T [lmis —oig,]
Td+oy) 5
ou de (4.50.a)
iy
@, =(1+0y)—2
z-leS
C‘l"
m-l: f* + 11* =
S o=y Controlador o K o L
2 i
E‘ﬂ”f de Velacidade P
deyicthe Fi)
» oE .
iy v, v
Controlador K ’
de Fluxo R —
Ca
Estmador

Fig.4.5. Sistema de controle para o SFOC-SVM

(4.50.a)

(4.50.b)

(4.50.c)

(4.51.2)

(4.51.b)
4.51.c)

(4.52.a)

(4.52.b)
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Note-se agora a semelhanca das novas expressoes (4.50.a) e (4.51.a) com as expressdes originais do
FOC pelo rotor em estado estaciondrio, ver equacdes (4.22.b) e (4.23.a). Logo, de (4.50.a) e (4.51.a) a

velocidade e o fluxo do estator podem ser controladas pelas correntes is"; e i, respectivamente. Na

Fig.4.5 mostra-se o diagrama em blocos desta estratégia onde is, equivale a i, Iy, equivale a

i; , K4, K, (V/A) sdo constantes. As entradas ao bloco dg/abc estdo dadas por
Ve = Ko, (4.53)
v, =K,

Além de tudo, a freqiiéncia de escorregamento pode ser calculada utilizando um sistema MRAC,

Model reference adaptitive controller, ( BOUSSAK, 2006) como

w,=(K,,+K,, /N, —is,) (4.54)
K, K, sdo as constantes proporcional e integral do controlador PI, ls , € acorrente g de referéncia.
IV. 4. 2. METODO 2.

Note-se das equagdes do sistema original, (4.46) e (4.47) o termo de acoplamento relacionado com
a freqiiéncia de escorregamento @j. Este termo vai afetar o comportamento transitério do sistema e
serd corrigido pelo controle (XU; DONCKER; NOVOTNY, 1988). Portanto, o efeito de acoplamento
neste sistema de controle sé afetard o estado transitério (BOSE; GODOY, 1995). Mas, como
Leonhard demonstrou posteriormente (LEONHARD, 1996), este termo de acoplamento, sendo
pequeno, vai existir sempre (ainda no estado estaciondrio). Em qualquer caso, como uma das
caracteristicas importantes do controle de fluxo rotérico RFOC € a alta resposta dinimica
(KAZMIERKOWSKI; KRISHNAN; BLAABJERG, 2002), poderia ser ttil uma melhora no estado
transitorio do SFOC, utilizando expressoes adicionais oriundas da equacio do estator (4.1).
Nesse sentido, da Fig. 4.3 e a equagdo (4.12.c)
¥, =¥, (4.55)

Substituindo em (4.1) as componentes dqg da tensao, estdo dadas por

Vg = Ryig, + AW, (4.56.2)
vy, = Ryis, + 05V, (4.56.b)

Logo, de (4.5.a) e (4.55)
m, =K Vi, (4.57)

Substituindo a equagao anterior em (4.56.b)
vs, =K, i +oys Yy, (4.58)
Sd

Das equacgdes (4.46), (4.48) do SFOC original, e de (4.55)

WV 1
AY,, =——% 4+ (—+0A)Lgiy, — 0,014, (4.59)

R 7’-R

Por outro lado, da expressao (4.55) e a Fig.4.3.
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Wy =Kig, (4.60.a)
Das expressoes (4.12)
Wy, = [ g, = Ryig )t (4.60.b)
Wy, = [ 05, — Ryig, )t (4.60.c)
Logo, da expressao (4.60.b)
A¥,, =v,, —R;i,, (4.60.d)

Substituindo a ultima expressdo em (4.59)

lI’S d

L
Ve, = (Rg + =%+ oA)ig, + —ow, Li, 4.61)

Z-R 2-R
A ultima equacio pode ser expressa em funcdo de um controlador PI de fluxo, considerando que, de
(4.60.2), iy, = (v, —A¥,)/ Ry
Ve = (K, + K, | A(¥g —¥) - ow, L, (4.62)
K, Ki; sdo as constantes proporcional e integral do controlador PI, w; € a velocidade mecanica de
referencia. Além disso, de (4.6) e (4.58), considerando fluxo constante
vy, = K Aw, + K,m, +0yV, (4.63.a)
considerando que o conjugado de carga varia lentamente com respeito a variacdo da velocidade
angular (K, Aw, >> K m,)
vy, ® K, Ao, + 0y Yy, (4.63.b)

Esta dltima equacdo, pode ser expressa em fung¢do de um controlador PI de velocidade como

v, = (K, + K, | A) @, —0,) + @y Yy, (4.64)
K, K;> sd0 as constantes proporcional e integral do controlador PL, e, é a velocidade mecénica de

referencia. Note-se que ao ser a equagdo do controlador de fluxo (4.62) oriunda do rotor, enquanto a

equagao(4.64) da velocidade oriunda do estator,ver (4.7), em principio ndo tem-se mais acoplamento.

IV. 5. DESCRICAO DO SISTEMA DE CONTROLE

O diagrama em blocos do sistema SFOC-OCC proposto neste trabalho € mostrado na Fig.4.6. A
principal diferenca com o sistema classico RFOC, além do referencial estatérico e rotérico de ambos
os sistemas, é que o sistema cldssico utiliza lacao interno de controle de corrente, por histerese,
(LEONHARD, 1996) é que o sistema proposto como a maioria dos SFOC, ndo utiliza lago interno.
Pois estd baseado em controle de tensdo, por SVM. Além disso, os lacos internos de controle de
corrente por histerese, em sistemas implementados com DSP apresentam complicacdes adicionais,
pois precisam utilizar hardware e software adicional para controlar a corrente (KAZMIERKOWSKI;

MALESANI, 1998), além de circuitos e/ou segmentos de programa adicionais para coordenar ambos.
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Note-se das expressdes (4.33) e (4.34) do SFOC original, que esti-se utilizando modelo de corrente.
No entanto, para controlar o motor por tensdo, asume-se que as tensdes e correntes em dg sio
proporcionais. Isto € v,=Kjis, v,=K,i,. Esta interpretacdo estd sendo também utilizada no sistema
proposto.

A diferenca dos controles baseados em SVM, o presente sistema utiliza a rampa de amplitude
varidvel do OCC para controlar o fluxo do estator, enquanto os sinais modulantes sdo controlados
pela saida do controlador de velocidade mecénica. Além disso, um angulo dependente do coeficiente
das saidas dos controladores de velocidade e de fluxo € agregado ao adngulo de fluxo do estator para
conformar os sinais modulantes. Os blocos limitadores nas saidas dos controladores de velocidade
angular e fluxo tem a finalidade de limitar a corrente do estator. Isto é por que em dg, pode-se
considerar que as tensdes sdo proporcionais as correntes. Note-se agora que se a saida do controlador
de velocidade for muito alta ou a saida o controlador de fluxo for muito baixa, a corrente do estator
sobe. O contetido, tanto do controlador de fluxo (PIy) quanto do controlador de velocidade (PI,)
foram j4 vistas na se¢do anterior, enquanto que o contetido do bloco de estimadores vai ser vista na
secao IV.7.

IV.S5. 1. DEMONSTRA(;AO DO ESQUEMA DE CONTROLE PROPOSTO

Note-se do diagrama de blocos da Fig.4.5, utilizado para o controlador, do FOC-SVM que as
tensdes de referencia para o modulador SVM dependem dos controladores de fluxo e velocidade,

assim como do angulo estimado do fluxo do estator, de modo que

v Cos6 —Senf .
v |= Al Cos(@+2713) —Sen(6+21/3) P} (4.65)
v Cos(0—27m/3) —Sen(0-2r/3) Y

onde ¢ =6 = arctg (¥, 5/ W, ) € A é aamplitude arbitraria da onda senoidal da equag@o anterior.

Manipulando esta expressdo, pode-se escrever

s

v, Cos(0+ @)
v | = A7 + ()| Cos(0+ g+ 2713) (4.66.2)
v, Cos(0+¢—2r/3)

¢ = arctg(v—é) (4.66.b)
1%

d
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O fluxo do estator deve-se manter constante durante toda a operacdo de controle, ainda frente a
comandos bruscos da variacdo de velocidade ou conjugado, ou seja, partida, parada, e inversao do
conjugado/velocidade. Portanto, é razodvel assumir que a saida do controlador de fluxo é muito
menor que o controlador de conjugado. Isto pode-se conseguir fazendo que Kp;, K;j<<Kp,, Kp. Além
do mais, pode ver-se também de (4.56.a) e (4.56.b), que A¥, << @y P, LOgO, V<< v, €

"

v, Cos(60+¢) 467
vb =Av; Cos(0+¢+2r/3) (4.67)
v, Cos(@+¢—2r13)

Se para propdsitos de melhora do rendimento do modulador PWM define-se A como a inversa da
saida do controlador de fluxo, tem-se que (A=1/v)

#

v, Cos(0+¢)

a

(4.68)

%

v =22 Cos(0+ g +2713)
| Y| Cos0+p-2713)

c

Como para o PWM convencional, as portas (gates) das chaves de poténcia podem ser definidas como

v <K, gq=1
v.>K, q =0
(4.69)
v, <K, q=1
v, >K, q,=0;
v. <K, g =1
v.>K, ¢,=0
K e a amplitude da portadora triangular. Logo substituindo (4.67) na relacdo anterior
v,Cos(0+¢) < Kv,, g, =1
v;Cos(6’+¢) >Kv,, q =0
(4.70)

v,Cos(O0+¢+27/3) < Kv,, g, =1
v,Cos(@+¢+27/3) > Kv,, ¢, =0
v,Cos(0+¢-2m/3) < Kv,, g; =1
v,Cos(0+¢=2713) > Kvy, g5 =0

Como pode-se observar da ultima equacdo, o controlador de velocidade v;, controla a magnitude
instantdnea da onda modulante enquanto a saida do controlador de fluxo v, controla a amplitude

varidvel de a portadora triangular. Note-se que a equacdo (4.66) pode-se deduzir diretamente do
modulador PWM descrito na Fig.4.5, enquanto que a equagdo (4.67) € uma condi¢do externa que

satisfaz os requisitos do OCC. Note-se também de (4.68) que as ondas modulantes trifdsicas

(controladas por v;) sdo agora ondas bipolares, em vez das ondas unipolares definidas para os

Retificadores Controlados por meio do OCC (LAIL; SMEDLEY, 1996), (LAI; SMEDLEY, 1998).
Além do mais, como o fluxo magnético € estimado a partir de uma o varias integrais, ou filtros
passa-baixas em cascata (BOSE; PATEL, 1997) na intencdo de que seja o mais estdvel possivel, ou
seja, uma vez estabilizado ndo varie em muito seu valor, e a velocidade angular pode variar dentro de
uma faixa considerdvel, € l6gico imaginar que o controlador de fluxo tenha uma faixa pequena de

variagdo, assim como o controlador de velocidade uma faixa muito maior. Por ultimo, isto pode ser
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for¢ado a ser verdade, projetando as constantes do controlador de fluxo muito pequenas comparadas
com as constantes do controlador de velocidade e por meio do uso de blocos de saturacdo. Assim,

3 * #
poderia se assegurar que y; <<v,

IV.6. IMPLEMENTACAO COM DSP

De acordo com a equacgdo (4.69) os pulsos de disparo do inversor vdo acontecer quando as ondas

o, e L . * . . . N
modulantes trifasicas, comandadas pela saida do controlador de conjugado v , sejam iguais a

amplitude da portadora triangular, comandadas pela saida do controlador de fluxo v,, ver Fig.4.7(a).

Deste modo geram-se os pulsos de disparo quando a onda modulante seja igual a portadora triangular
de amplitude varidvel (LAL; SMEDLEY, 1996). Para a implementagdo com DSP, ndo é possivel por

enquanto modificar a amplitude da portadora sem modificar também a frequéncia do PWM (TEXAS

(h)
Fig.4.7. Formas de onda para a gerag@o dos pulsos de disparo do conversor. (a) Segundo
aeq. (4.70). (b) Segundo a eq. (4.71).

INSTRUMENTS TMS320X281X DSP EVENT MANAGER, EV). Uma solucdo simples ao
problema consiste em manter fixa a amplitude da portadora triangular, enquanto a onda modulante

varia também com a amplitude da saida do controlador de fluxo Vd Esta solucdo é baseada na

manipulacdo da equacio (6.66), que pode-se expressar como

v, 1v))Cos(O+P) <K, q,=1
(v;/VZ)Cos(9+¢)>K, q,=0
Sy (v, /v;)Cos(O+¢+2r/3) <K, q,=1
N 0l v Cos(0+¢+2713)> K, g, =0
(v;/v;)Cos(9+¢—27r/3)SK, gs=1
(v, /v;)Cos(0+¢—27/3)> K, ;=0

@71

Portanto, a onda modulante serd manipulada agora pelo quociente dos dois controladores de fluxo e
conjugado (v; / v:;)enquanto que a amplitude K da portadora agora e fixa. Esta situacdo € ilustrada

na Fig.4.7(b).
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IV.7. ESTIMADORES DE FLUXO E VELOCIDADE

Para calculo de fluxo, embora exista a equacdo (4.41) que relaciona o fluxo de estator com a
corrente de magnetizacdo do estator. O calculo da corrente de magnetizagdo no método original
poderia ser feito por meio da equagdo (4.49.a) que possui um segundo termo de acoplamento que
depende da corrente do estator no eixo g, do fator de dispersdo total (o) e da constante de tempo do
rotor (zx) entre outros. Sendo que o segundo e o terceiro dos mencionados termos sdo pelo menos
dificeis de calcular (7z depende da resisténcia do rotor, que é dependente da temperatura, da
freqiiéncia de operacdo e até da freqiiéncia de chaveamento, por efeito Skin). Para evitar estas
complicagdes o fluxo do estator pode ser estimado das tensdes de pdlo e correntes de fase nos eixos

a3 de acordo a (XUE; HABETLER; DIVAN, 1990).

‘i!s - j(‘}s — Rgig)dt (4.72.2)
em aff

g, [Tl | Vs = Rifs, i (4.72.b)

W, || [0y, = Ryigy)dt
o _| ¥ zAl{G (+57,) (l+srg)} (Vs = Ryis,) 4.73)

T, "(+s7,) " (+s7,) || (Vg — Ryigy)
-7, @74
5 v

0 =arctg(— 7y (4.75)

Sa

onde A™' denota a transformada inversa de Laplace, Rjs ¢ a resisténcia do estator, G, € o ganho e 7, ,
7, sdo a inversas das constantes do compensador adianto-atraso respectivamente. Note-se que a
intencdo da equacdo (4.73) é evitar acumular o efeito do offset no estimador de fluxo (HOLTZ;
QUAN, 2003). Por conseguinte, na expressao (4.73) utiliza-se um arranjo de compensadores avango-
atraso, em vez do arranjo de filtros passa-baixas (BOSE; PATEL, 1997).

Os estimadores das tensdes (de p6lo) e correntes de estator em ¢f estdo dados por

5 ‘}u
Voo |_V3[290 £ 215 (4.76)
V| 210 -1 1]

Sc
. iSa
e | 3|28 %% i, 4.77)
iy 20 -1 1

O fluxo de Estator em dg pode ser calculado como

P, | |¥y, [Cos(By, +¢) Sen(By, +9) (4.78)
Wy, || Py | CosOy, +¢)  Sen(0y, +4)

Sq
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onde ¢=arctg(v; /v,). Deve se notar que no argumento 0=0ys+¢, o angulo ¢ controla o estado
transitorio. Porém, ¢ também depende da magnitude da portadora triangular. Logo, em geral,

w=K, d@ws/dt+K¢ dg/dt (4.79)
Ko, K4 sdo constantes.
Nos eixos abc, os estimadores da tensdo de pélo podem-se expressar em termos das tensdes de

referencia normalizadas e da tensdo do barramento V,, ver Fig.4.6, como

*

‘}Sa van
Vo | = Vo VZn (4.80)
Sc V;

~ . * * * A ~ z . ~
As tensdes normalizadas v ,,v,, .V, vém da equacdo (4.92.b), ver proxima se¢do. Enquanto as

correntes is,, isy, Sa0 lidas diretamente dos sensores € ig.= -is, - L),

A velocidade angular do fluxo de estator pode ser calculada da equagdo (4.79), ver Fig.4.6, como

(‘}Sﬂ - RSiSﬂ )\PSa - (‘}Sa - Rs iSa )@Sﬁ

&= — (4.81)
N
Além disso, assumindo v; << v; e v, ~ cte em estado estaciondrio
4 _ 4 rergCeyy = Yo P (4.82)
dt dt v, v, dt
Substituindo a ultima equacio e (4.81) em (4.79)
o = Ve = Ryisg) Yoo = Vs = Ryis )Yy v, dvy (4.83)

(7 A 12

v, dt
s d

Note-se que o segundo termo desta expressdo € zero em estado estacionario, e vai ocasionar uma
mudanca na velocidade do estator para variagcdes bruscas da velocidade mecanica. Note-se também
que se a velocidade do fluxo do estator estiver bem estabelecida, assim como a velocidade de
escorregamento, tem-se para este tipo de controle um principio para a eliminacdo do sensor de
velocidade (LEONHARD, 1996). Logo, de (4.45)

W, = Wys— O, (4.84)
Porém, como pode-se observar de (4.5 2.b) a velocidade de escorregamento depende da constante de
tempo do rotor 7z, que é no minimo dificil de calcular (LIU-JUN, WAN-LI, YANG:; 2008). Este
problema é também parte da estratégia RFOC (XU; DEDONCKER: NOVOTNY, 1988). No entanto,
ao utilizar a equacgdo (4.54), evita-se este inconveniente por que o escorregamento agora é calculado

por meio de um sistema MRAC.

IV. 8. CONTROLE DO SISTEMA A TRAVES DE OCC

De acordo a Fig.4.8(a) o diagrama em blocos para o sistema de controle SFOC-OCC consiste em

um integrador, um comparador e uma portadora triangular de amplitude varidvel. A Fig.4.8(b) mostra
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as formas de onda geradas para uma das tensdes de fase. De acordo a isto, quando uma das

componentes da tensdo de referencia V. (controlada pelo controlador de velocidade angularv:)

alcanca a amplitude da portadora V., (controlada pelo controlador de fluxo v; ) é gerado o pulso de

disparo Q. Além do mais, considerando

VSa

VS — VSb (4853)
Vs,

v = A"} (4.85.b)
vSa

Vs =| Vg, (485C)
VSC

Vs é o vetor da tensdo de pélo filtrada, ver(4.86); Z(r) € o correspondente de Vs no dominio do

tempo, o simbolo A" denota a transformada inversa de Laplace. Devido a que a tensdo do estator
VTD ¢é a tensdo de pdlo do inversor, ou seja, uma onda quadrada dependente dos estados das chaves e
da tensdo do barramento, ver Fig.4.8, no intuito de calcular a tensdo do estator pode ser util filtrar a
tensao de pélo VT, , de modo que pode-se definir

v, = 1 (4.86)

(+sz) "

Vi

Vref =f{X(t))

Controlador

X(=w, | YO =_|T{.;| ° ﬂ ﬂ ﬂ
S VAN ANRAN
SN SN

5 .. J' ¢ \
Comparador Portadora
T Integrador

(a) (b)
Fig. 4.8. (a)Diagrama em blocos do sistema SFOC-OCC simplificado (b) Formas de onda geradas

onde 7, corresponde a freqiiéncia de corte do filtro passa-baixas. Logo se a constante de tempo 7, €

escolhida no intuito de que a tensdo do estator ge a tensao filtrada de pdlo VT estejam em fase, e se

existir uma resisténcia de entrada R (vista desde V, ), a corrente de estator em dg pode ser escrita

como

i Ysa Vo - (4.87.2)

— |dy| — ligg| — |Vsa
qu = |:d i|’ lqu :[;}\{]j :|7 Vqu :|:VS (487b)
q Sq q

onde
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Logo
Veay = R, (4.87.c)
Além disso, de (4.87.b) e (4.87.c)
{dd =Kiig, (4.88)
d, =K,ig,

onde 0<d;<1, 0<d,<1. A saida do sistema pode-se expressar como uma fun¢do da entrada e do duty

cycle, ou seja

Y(t)=Y(X(@),D(t)) (4.89.a)
onde, ver Fig.4.8(a)
Y () =|¥,|
X =w, (4.89.b)

V., = f(X®)

Por outro lado, de (4.81) e (4.56.b) se nesta tltima equagéo para propdsitos de controle v, = ki,

iy, ~ koo, W, (4.90.)
=&, 20 (4.90.b)
‘ o

desde que o fluxo estd alinhado com o eixo d ‘\{T‘ =Y, =¥,,. Além disso, considerando (4.88)

— d
W=k, (4.90.c)
a)m
Em notacdo vetorial ou matricial
D(t).ug
Y() = K, 204 (4.91)
X

onde Z = [() 1] s Z é chamado de vetor unitdrio. Por outra parte, a tensdo de referéncia é um vetor

dado por

V, =virs (4.92.2)

onde 7 € um vetor controlado pelo angulo do fluxo do estator. Logo

Coswyst
1y =| Cos(myst —120°) (4.92.b)
Cos(wygt +120°)
V,y =K py +—5)X O]ry (4.93.2)

N

Note-se da Fig.4.6 que a referéncia V., € uma tensdo bipolar, desde que depende do vetor E(I) .0

vetor ry € parte da entrada do sistema. Assim, as ondas modulantes vdo ser controladas pelo
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controlador da velocidade mecénica atuando diretamente sobre 7y . Além disso, a portadora triangular

vai ser controlada pelo controlador de fluxo. A tensdo V, . toma a forma:

V., =|v, (4.93.b)

A tensao de referéncia \Tef vem do bloco de transformacédo dg/abc e da saida dos controladores de

s

fluxo e conjugado Vi,V respectivamente. Note-se que o artificio dado pela equagdo (4.86) fornece

um método para simplificar a modelagem do controle proposto desde um ponto de vista ja conhecido,
no OCC, desde que a filtragem adicional da equagdo anterior ndo modifica as condicdes estabelecidas
pelo sistema de transmissdo. E apenas um artificio para o controle. Portanto, isto nido é de modo
algum, um intento de modificar o dngulo de fase ja conhecido entre tensao e corrente que € utilizado

nas outras areas relacionadas, por exemplo, em sistemas de poténcia.

VL9. RESULTADOS DE SIMULACAO E EXPERIMENTAIS

A estratégia proposta no presente capitulo foi testada por simulacdo e experimentalmente. Para o

método 1, os resultados de simulagdo foram obtidos com o PSCAD/EMTDC (ver Figs. 4.9-4.11)
enquanto que a parte experimental foi obtida de acordo com o circuito da Fig.4.6, para MI de 1HP,
tensdo do barramento 140V cc. Sendo utilizado o DSP TMS3020F2812 para controlar o motor e o
MATLAB para mostrar e capturar as varidveis internas do DSP, tais como: fluxo do estator,
velocidade estimada, angulo do fluxo e saida dos reguladores.
Da Fig.4.9 a Fig.4.11 mostram-se resultados de simulagdo com o PSCAD 4.2.0. Na Fig.4.9 mostra-se
a velocidade do rotor e a sua referéncia, a corrente do estator, o fluxo e o angulo do estator, durante a
partida do motor de 0 a +@~+31.4 rpm. Na Fig.4.10 mostra-se novamente velocidade do rotor e
referéncia, a corrente do estator, o fluxo e o angulo do estator, durante a inversdo de velocidade de
+m; a —w. Na Fig. 4.11 mostra-se as mesmas varidveis que na anterior, mais para inversio de
velocidade de —w, a + .

Método 1
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Fig.4.9. Simulacdo. Partida (0 a + ;). Velocidade do rotor e rgferéncia (16 rpm/div).
Corrente do estator (1,5A/div). Fluxo do estator (0.1Wb/div). Angulo do estator
(1,05rad/div). Hor:800ms/div.
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Fig.4.10. Simula¢do. Inversado (de +@, a —@;). Velocidade do rotor e referéncia (16 rpm/div).
Corrente do estator (1,5A/div). Fluxo do estator (0.1Wb/div). Angulo do estator
(1,05rad/div). Hor:800ms/div.
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Fig.4.11. Simulagdo. Inversdo (de -, a +@,). Velocidade do rotor e referéncia (16 rpm/div).
Corrente do estator (1,5A/div). Fluxo do estator (0,1 Wb/div). Angulo do estator
(1,05rad/div). Hor:800ms/div.
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Os resultados experimentais sdo apresentados nas Figs. 4.12-4.17 (velocidade muito baixa).

Nas Figs. 4.12 e 4.13 mostram-se o fluxo e o angulo do estator para a partida do motor de 0 a
+a~t31.4 rpm. Enquanto nas Figs.4.14 e 4.15 mostram-se o fluxo e o 4ngulo do estator durante a
inversdo de velocidade de +@, a —@,. As Figs. 4.16 e 4.17 mostram estas mesmas varidveis, mas para
inversdo de velocidade de —@, a +@,. Como pode observar-se nestas Figs, a mudanca das correntes de
fase ¢é instantinea, pelo que o método poderia ser utilizado para o controle a velocidades muito
baixas, uma vez que jd existem métodos para estimar valores de elementos que variam com a
temperatura, como a resisténcia do estator (BOUSSIAK, 2002). Porém, a velocidade fora medida
usando tacémetro laser. Em todos estes resultados ndo tem se utilizado outra carga mecanica a ndo ser
a dada pela viscosidade do eixo e a resistencia do ar. Pode-se notar também da Fig.4.12 que o angulo
do estator mantém-se fixo antes da partida o motor em #; segundos. Isto corresponde ao fato de
manter o fluxo constante antes da partida, como de pode observar na Fig. anterior. Este fendmeno

pode-se observar também na Fig.4.19.

0

Fig.4.12. Experimental. Partida (0 a +a;) Fluxo (0,1Wb/div) e angulo do estator (2rad/div).
Hor:67ms/div.
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Fig.4.13. Experimental.Partida (0 a +®,) Formas de onda das correntes do estator (SA/div).
Hor:200ms/div.
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Fig.4.16. Experimental.Inversao (de —@, a +@,) Fluxo (0.049Wb/div) e angulo do estator (1,05rad/div).

Hor:67ms/div.



133

Claramente, nas figuras anteriores (Figs.4. 12- 4.17) nota-se uma resposta imediata a mudanga da
referencia, porém a dindmica do sistema proposto SFOC com fonte de tensdo ndao é muito rapida, se
comparada com os sistemas de controle com RFOC (LEONHARD, 1996), tomando em consideracdo
que estd controlando-se velocidade. Infelizmente, os primeiros trabalhos com SFOC nio reportam
esta situacdo (XU; DEDONCKER; NOVOTNY, 1988), (XU; NOVOTNY, 1990), (XU ;
NOVOTNY, 1991), (XUE; HABETLER; DIVAN, 1990). No seu lugar, estes trabalhos mostram
formas de onda de velocidade do rotor relacionadas com o conjugado elétrico, que ao final,
confundem-se um pouco com o DTC. A ondulacdo da corrente apresentada na Fig.4.17 diminui um
pouco com o aumento da velocidade. No entanto, o transitorio ¢ mais demorado.

Para o método 2, apresentam-se resultados de simulagdo com PSCAD nas Fig.4.18-4.22, enquanto
que os resultados experimentais estdo apresentados nas Figs. 4.23-4.29, com as mesmas condi¢des de
hardware e software do método 1, porém para medir velocidade na Fig.4.29 foi utilizado tacometro

laser (DT209X) e MATLAB para capturar a gréafica.

l\ AN s J
0. 99.0.99 0.9 SISV VITV IV 000 909004
oA AR AR AT A"f\ ).\"M_N R A AT

Fig.4.17. Experimental. Inversdo (de —@, a +@,) Formas de onda das correntes do estator(SA/div).
Hor:200ms/div.

Método 2
As Figs. 4.18 e 4.19 mostram a saida dos controladores de fluxo e velocidade do rotor, assim como
correntes e angulo de estator, e referéncias respectivamente, para inversdo de velocidade de -900 a
900 rpm; enquanto na Fig.4.20 mostram-se as mesmas varidveis que na Fig.4.18 para inversao de
velocidade de 900 a -900 rpm. Pode-se notar das Figs. 4.18 e 4.20 que o tempo de inversdo ¢
aproximadamente 1 a 2 vezes o periodo do angulo de fluxo. No entanto, pode-se observar algum
retardo na resposta da velocidade nas Figs 4.18(c) e 4.20(c). Um comportamento similar pode ser
observado nos controladores RFOC (LEONHARD, 1996) e parece estar relacionado com a inércia do
motor. Nas Figs 4.18(b) e 4.20(b) pode se observar outra caracteristica do controle proposto, desde
que o transitério do angulo de estator € governado pelo transitério do angulo ¢, ver (4.79). Note-se
também das Figs. 4.18 e 4.20 que o fluxo de estator é constante, ver parte (b) e vista detalhada na
parte (c), apresentando sé uma pequena variagdo no transitério de velocidade. Isto pode-se ver como

consequéncia dos fluxos em ¢f ser constantes na inversdo da velocidade, ver também parte (d). As
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Figs. 4.21 e 4.22 sdo mostradas para comparar a presente proposta com o controle SFOC na partida e
inversdo de velocidade. No entanto, devido a natureza computacional do SVM e que o PSCAD utiliza
diagramas de bloque; a Fig.4.22 foi simulada utilizando a estratégia de controle com OCC (mantendo
as equagdes originais do SFOC). Além disso, para calcular o fluxo de estator, € utilizada a cléssica
estimacdo a partir dos pulsos de disparo (XU; NOVOTNY, 1990). Contudo, pode se observar alguma

mudanca de fluxo durante o transitério de velocidade.

‘d*\ ‘\/E
0
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aretg (‘»‘; n;i*) ﬁ\'
0
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0 Oy " fmm
(©)
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Fig.4.18. Simulacdo. Formas de onda elétricas para a inversdo de velocidade de -900/900rpm. (a) Saida dos
controladores de Fluxo v,/* e velocidade do rotor v,* (lu/div). (b) Angulo g=arctg(v,*/v,*) (0.5rad/div). (c)
Velocidade do Rotor ,, e referéncia @”,, (450rpm/div). (d) Angulo do Estator wysg (1rad/div). Hor: 100ms/div.

Fig.4.19. Simulacdo. Formas de onda para a inversdo de velocidade de -900/900rpm. (a) Correntes de fase
(2A/div). (b) Fluxos de Estator e referéncia, x=0.9Wb (0.1Wb/div). (¢) Vista detalhada dos Fluxos de Estator,

y=0.88Wb (SmWb/div). (d) Fluxos de Estator em off (0.4Wb/div) e tensdes de Estator em ¢ (300V/div). Hor:
100ms/div.
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Fig.4.20. Simulacdo. Formas de onda para a inversdo de velocidade de 900 a -900rpm. (a) Saida dos
controladores de Fluxo v;* e velocidade do rotor v,* (1u/div). (b) Angulo g=arctg(v,*/v,*) (0.5rad/div). (c)
Velocidade do Rotor ,, e referéncia @", (450rpm/div). (d) Angulo do Estator wys (1rad/div). Hor: 100ms/div.
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Fig.4.21. Simulagdo. Formas de onda para operacdo a velocidades de 0, 900 a -900rpm. (a) Velocidade do Rotor
o, e referéncia @, (225rpm/div). (b) Fluxos de Estator e referéncia, x=0.9Wb (0.1Wb/div). (d) Angulo do
Estator wys (1rad/div). Hor: 180ms/div.
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Fig.4.22. Simulag¢do. Formas de onda para velocidades de 0, 900 a -900rpm. (a) Velocidade do Rotor @, e
referéncia ", (225rpm/div). (b) Fluxos de Estator e referéncia, x=0.9Wb (0.2Wb/div). (d) Angulo do Estator
Oys (1rad/div). Hor: 180ms/div.

Nas Figs. 4.23-4.29 mostram-se resultados experimentais na partida e inverséo de velocidade. As Figs
4.23-4.27 foram tomadas utilizando DSP para controlar o motor e MATLAB para capturar os dados

internos. As Figs. 4.23-4.25 mostram o fluxo e o 4ngulo de estator na partida e inversdo de velocidade
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utilizando tacémetro laser DTX-209. Para estimar a velocidade utilizou-se (4.54), (BOUSSAK,
2006). Note-se que o fluxo € mantido constante em todos os casos. Além do mais, note-se da Fig.4.23
que na partida no instante #;, o angulo de estator parte de uma posicao arbitraria. Isto é consistente
com uma pequena corrente cc numa posi¢do fixa do rotor antes da partida. As Figs.4.26 e 4.27
mostram a saida dos controladores de fluxo e velocidade, assim como do adngulo ¢ dado por (4.79).
Em todos estes resultados ndo tem se utilizado outra carga mecanica a ndo ser a dada pela viscosidade

do eixo e a resistencia do ar.

Note-se também da Fig. 4.26 que a saida do controlador de fluxo é muito menor que a saida do
controlador de velocidade, ou seja, vd*<<vq*. Isto é confirmado pelos resultados de simulacdo das
Figs. 4.18(a), 4.20(a), e por se préprio é a confirmacao das premissas adotadas, ver expressdes (4.66)
e (4.67). Ao final, sdo as constantes dos controladores as que regem seu comportamento, desde que

estas sejam funcio das caracteristicas do sistema.

Por outra parte, note-se da Fig.4.27 a mudanga do sinal do dngulo ¢ (de + a —) durante a inversao de
velocidade, confirmando os resultados de simulagdo. Isto também ajuda a velocidade de inversao,
durante o transitério, por exemplo, ver os resultados de simulacdo das Figs. 4.18(a) e 4.20(a) para a
inversdo de velocidade, assim como a expressdo geral do angulo do estator (4.79), onde pode ver-se
que o angulo ¢ provoca a mudanga do angulo do estator durante a partida. Esta caracteristica ndo tem
sido reportada em trabalhos anteriores sobre o tema (XU; DONCKER; NOVOTNY, 1988), (XU;
NOVOTNY, 1990), (BOSE; GODOY, 1995). As Figs. 4.28 e 4.29 mostram as correntes de estator e
velocidade do rotor na partida e inversdo de velocidade, tomadas do osciloscopio digital e o
tacometro a laser separadamente (foi utilizado MATLAB para a representacdo gréfica)
respectivamente. Note-se que o transitério de velocidade dura aproximadamente um periodo da
corrente do Estator, confirmando resultados de simulagao, ver Figs. 4.18(c) e 4.20(c). Assim, pode-se

concluir que o método proposto SFOC-OCC apresenta uma velocidade de resposta razodvel.
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Fig.4.23. Experimental.Fluxo do Estator (0.14Wb/div) e angulo do Estator ys (1.2rad/div) durante a partida de

0 a 700rpm. Hor: 15ms/div
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Fig.4.24. Experimental.Fluxo do Estator (0.084Wb/div)
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-700 rpm. Hor: 20ms/div.
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Fig.4.25. Experimental . Fluxo do Estator (0.084Wb/div) e angulo do Estator &ys (1rad/div) durante a inversio
de velocidade de -700 a-700 rpm. Hor: 20ms/div.
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Fig.4.26. Experimental. Controlador de velocidade v,* (1000u/div) e controlador de fluxo v,* durante a
inversdo de velocidade de 700 a -700 rpm. Hor:15ms/div.
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Fig.4.27. Experimental. Angulo ¢=arctg(vq*/vd*) (1rad/div), durante a inversdo de velocidade de 700 to -
700rpm. Hor: 15ms/div.
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Fig. 4.28. Experimental. Corrente do Estator (2.5A/div) durante a partida e inversao de velocidade do motor de
0, 700 e-700 rpm. Hor: 135ms/div.

Fig. 4.29. Experimental. Velocidade do rotor (300rpm/div) durante a partida e inversdo de velocidade do motor
de 0, 700, -700 rpm. Hor:160 ms/div.

VI. 10. CONCLUSOES.

Tem-se mostrado, analisado e demonstrado os principios basicos do OCC visando sua posterior
aplicagdo para o Controle de Campo Orientado pelo fluxo estatorico, SFOC, para controlar
velocidade do rotor.

Para o sistema SFOC-OCC proposto foram mostradas e demonstradas as estratégias de controle
utilizadas, assim como o seu fundamento matematico. Para este sistema, estd se propondo uma versao
vetorial trifdsica do OCC, que pode modelar ao mesmo tempo tanto o OCC como Retificador quanto
como Inversor no Controle de Motores ac. Neste trabalho estd-se propondo duas estratégias diferentes
de controle, com o intuito de desacoplar as componentes da tensdo de controle. O primeiro método foi
feito a partir da equacdo do rotor, como ¢ tradicional. No entanto, no segundo método utiliza-se
também a equagdo do estator. Em qualquer um dos métodos propostos, quando comparados com o
controle SFOC original apresentam, devido a que o trabalho de Novotny (implementado com DSP)
estd baseado em SVM, e o presente trabalho baseia-se em OCC, uma generalizagdo do PWM, certa
simplicidade no algoritmo de controle.

Os resultados de simulacdo estdo de acordo com os experimentais mostrando que o sistema proposto
proporciona uma resposta rapida em corrente para o estado transitério e apresenta estabilidade em
regime permanente tanto do fluxo como de velocidade.

Como mostram os resultados de simulacdo e experimentais no método 1, o sistema proposto responde
quase instantaneamente a estimulos de mudanga de velocidade de referéncia. Dada a resposta
dinamica do sistema, o método poderia ser apropriado para o controle de velocidade numa dire¢do,
p.ex. para muito baixas velocidades, devido a que jia podem ser calculados os valores das varidveis

que variam com a temperatura (Ry).
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Contudo, como desde a sua criacdo, o método SFOC foi relacionado com o conjugado elétrico ndo
tém sido reportados casos onde é testado o desempenho dindmico da velocidade do motor. No lugar
disso, os resultados tanto de simula¢io quanto experimentais do comportamento dindmico do sistema,
ao estar fortemente relacionados com o conjugado, confundem-se um pouco com o DTC. Com
respeito ao segundo método de controle proposto, como mostram tanto a andlise matemadtica do
sistema quanto os resultados experimentais, ver Figs.4.19 e 4.20, ndo existe acoplamento entre as
componentes da tensdo de controle. De qualquer modo, com o segundo método proposto, e em geral
no esquema SFOC a sensibilidade a constante de tempo do rotor, e portanto a temperatura, € menor,
de acordo com Novotny, porém ndo tenha-se obtido as caracteristicas extremamente rdpidas do
controle RFOC. Ao final, sdo poucas as aplicacdes industriais que precisam de um desempenho

dindmico muito alto. Prova disso, € que o controle escalar ainda estd sendo utilizado.
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CAPITULO V

ONE CYCLE CONTROL, OCC, APLICADO AO CONTROLE DTC DE
MOTOR DE INDUCAO

V. 1. INTRODUCAO

Quando Hasse e Blaschke na década dos 70s, trabalhando independentemente, inventaram o
Controle de Campo Orientado FOC para Motor de Indu¢do (HASSE, 1972), (BLASCHKE, 1972), ja
estava no mercado o Controle Escalar (V/f). Praticamente, desde o lancamento dos inversores de
estado sOlido na década dos 60s (LIPO; NOVOTNY, 1998) este controlador vem-se
desenvolvendo. Embora, devido a trabalhar com realimentagdo (para qualquer tipo de carga) e ao seu
melhor desempenho dindmico, o controlador FOC foi se impondo cada vez mais no mercado. Na
década dos 80s quando dispositivos semicondutores de maior poténcia estavam disponiveis, o motor
ca comegou a substituir a0 motor cc. Assim mesmo, nesta época ia surgindo certa tendéncia a
padronizacdo nos sistemas de controle baseada na filosofia do controle FOC (BUIJA,;
KAZMIERKOWSKI, 2004). E neste mesmo tempo, que apareceram os estudos de Takahashi e
Noguchi sobre DTC, Direct Torque Control, (TAKAHASHI, NOGUCHI, 1986) assim como os de
Depenbrock sobre o DSC, Direct Self Control, (DEPENBROCK, 1988), utilizando controle por
histerese do fluxo e conjugado. Embora o DTC apresenta uma resposta dindmica alta, e ¢ conhecido
pela sua simplicidade e robustez (PANDYA; CHATTERIJEE, 2008), devido ao uso do controle por
histerese, ndo s6 obtém-se freqiiéncia varidvel de operagdo, mas também uma grande quantidade de
ondulagdo no fluxo e no conjugado. Portanto, varios métodos foram propostos para resolver este
problema tais como: Uso de bandas varidveis de histerese (KANG; SUL, 1998), (CASADEI;
SERRA, 2000), SVM com sistemas de controle preditivo (LI; SHAO, 1997), (HABETLER;
PASTORELLI ; PROFUMO ; TOLBERT, 1992) e SVM com sistemas de controle inteligente tais
como redes neurais ou légica fuzzy (MIR; ELBULUK; ZINGER, 1994). Estas técnicas tém
diminuido, a0 mesmo tempo, a simplicidade original deste sistema de controle.

Por outro lado, o Controle de um ciclo, One Cycle Control, OCC é uma técnica utilizada
majoritaramente em conversores ca/cc p.ex. Retificadores e Filtros Ativos. Na sua filosofia de
controle, o OCC trabalha basicamente como um controlador PWM (LAI;, SMEDLEY, 1998),
comparando o valor médio das correntes de fase com uma portadora triangular. Os controladores de
um ciclo para retificador trifdsico possuem inimeras vantagens tais como simplicidade no controle,
auséncia dos sensores de tensdo da rede elétrica, e facilidades de integragao, entre outros.

Neste capitulo mostram-se as idéias e demonstram-se os principios que levam a aplicacdo de OCC
no Controle Direto de Conjugado, para MI, num intento por resolver os problemas do DTC, sem
complicar desnecessariamente o algoritmo de controle. Primeiramente descreve-se brevemente o

sistema de controle proposto na Se¢do V.2. Na Se¢@o V.3 mostra-se o enfoque do controle do sistema
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utilizando a modulagdio PWM (SVM) onde demonstra-se as expressdes mais importantes que
relacionam o modelo do MI em vetores espaciais, com o sistema de controle. Na Secdo V.4 faz-se
uma revisdo do OCC, visando sua utilizacdo em inversores. Este enfoque geral do OCC utiliza-se
também para focar o controle DTC desde o ponto de vista do OCC. Na Sessdo V.5 analisa-se os
estimadores utilizados. Resultados de simulacdo e experimentais verificando a técnica proposta, sdo

mostrados na Sessdo V.6, enquanto as conclusdes sdo apresentas na Sessdo V.7.

V. 2. DESCRICAO DO SISTEMA DE CONTROLE

O diagrama em blocos do sistema DTC-OCC proposto neste trabalho € mostrado na Fig.5.1. A
principal diferenga com o sistema cldssico de Takahashi é que o sistema proposto é baseado em
modulacio PWM e, portanto utiliza-se transformacgdo de coordenadas e controladores PI em vez de
comparadores por histerese e tabela de chaveamento. Referente aos sistemas baseados em PWM ou
SVM, o presente sistema de controle utiliza a rampa de amplitude varidvel do OCC para controlar o
fluxo do estator, enquanto os sinais modulantes sdo controlados pela saida do controlador do
conjugado. Além disso, um angulo dependente do coeficiente das saidas dos controladores de
conjugado e de fluxo é agregado ao angulo de fluxo do estator para conformar os sinais modulantes.
A diferenca do presente controlador com o SFOC-OCC esta nos estimadores (dg) de conjugado em

vez de velocidade, e no controlador de conjugado em vez de velocidade.

m MI T
L Pt =0 (. 1
= - * -
6 | [ g TPl
’J ’JEES ’JH%X Itl Estimadores de § dqm‘bc
_.,abcfcrﬁ L/ dy fluxe & conjugade _ 1'*
% d
“1§“3§“5§ N E) ,\—‘ e PI\P ]
m,
+ ot
P2 (%)

d
Fig.5.1. Sistema de controle proposto DTC-OCC

V. 3. CONTROLE DO SISTEMA PELO SVM

Como ja foi demonstrado em trabalhos anteriores (BLASKO, 1997) o controle SVM pode ser obtido
do controle cldssico PWM agregando uma componente homopolar de tensdo, de freqiiéncia igual a
trés vezes a freqiiéncia de linha. Infelizmente, este ponto de vista nido foi aplicado no caso dos
trabalhos anteriores sobre DTC-SVM (HABETLER; PROFUMO; PASTORELLI; TOLBERT, 1992),
(LASCU; BOLDEA; BLAABJERG, 1998) ver Figs. 5.2 e 5.3, onde o SVM ainda mantém sua

estrutura complexa de controle. De um modo geral, a tensdo, a corrente e o fluxo do estator podem
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ser referidos aos eixos dg girando a velocidade angular @, = @y, de modo que estas varidveis

podem-se expressar no eixo do estator, usando notagao vetorial como

Vy =Vg, + jV, 5.1
g = iSd + .jiSq (5‘2)
W, =Y, + j'¥,, (5.3)

Substituindo as equacdes (5.1) —(5.3) na equagao do estator (4.1), ver capitulo anterior.

Via = Ryigy + %\I]sd — g5y, 5.4
, d
Vs, = Ry, +$qj5q + gy, (5.5
Por outro lado, substituindo as equacdes (5.1) —(5.3) na equacao do conjugado (4.5.a)
=2 PR+ )y + i)
" 2
Portanto
m, =K(Wg,is, —Vis,) (5.6)

Agora, se € utilizado o eixo rotante dg girando a uma velocidade angular @, , como na Fig.5.2, tem-

seque Wy =¥, e ¥, =0.Em consequéncia, substituindo em (5.4)

. d
Via = Rglg, + E‘Psﬂz (.7

Note-se que a segunda derivada pode ser expressa como y”’(t, ) =k(y'(t,)—y',_,)) » k=1/h, h=t;-1;., e
Yy, )=k(yt,_)—-y(._,)). logo deprezando y(t2), y“¢,)=ky(t,)-k’y(,_,)). Portanto, se
Y ) =d¥, /d 1080 a¥,, /dr=k¥Y,, —k* qude; a equacdo (5.7) pode tomar a forma de um

controlador PI. Em consequencia,

* K * fal
Vi = (K + =00¥; =) + Ryl (5-8)

O termo Ry is; pode ser visto como termo de desacoplamento entre os reguladores de fluxo e
conjugado, similar ao Controle de Fluxo Orientado pelo Estator (XU; DEDONCKER; NOVOTNY,
1988), (XU, NOVOTNY, 1990).

Além disso, a equagdo (5.6) pode-se expressar como

m, = K¥,ig, (5.9)
Substituindo (5.5) nesta ultima equacio
Km
Vg =" o, ¥ (5.10)

N

Logo,
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Fig.5.2. Eixos de referéncia e vetores espaciais

#*

* 1
o 1 *
e r’i‘\ Controlador Ve
\\_w’f de Conjugado daiabe p;' PWIM
¥ 3 :;- 1 % VSI
Controlador
de Fluxo —
. Est
Oy
Estmador

Fig.5.3. Sistema de controle para o DTC-SVM

Ry i)+ oy 0, (5.11)

V;, =(Kp + P

Note-se que esta ultima equagdo confirma que o controle do conjugado sé é possivel, quando o fluxo
do estator estd estabilizado (NASH, 1997). As equacgdes (5.8) e (5.11) justificam o sistema de

controle da Fig.5.3, onde v, controla o fluxo do estator e v:7 controla o conjugado.

V. 4. FUNDAMENTOS DO OCC

Os moduladores PWM convencionais sdo implementados comparando uma onda modulante a uma
onda triangular de portadora, de amplitude e freqiiéncia constantes. Por outro lado, o OCC varia a
amplitude da portadora para modular as saidas do inversor. O objetivo do OCC ¢ integrar o sinal de
saida até que o valor da integral alcancar o valor da referéncia (LAI; SMEDLEY, 1996). A Fig.7.(a)
mostra um diagrama em blocos de um controlador OCC. Deste modo, um pulso de freqiiéncia fixa e
duty cycle varidvel é gerado comparando a tensdo de referéncia V,, a uma onda dente de serra de
amplitude varidvel. Este processo de comparagdo € realizado utilizando um integrador, alguns Flip
Flops e um comparador, deste modo um integrador resetdvel é conseguido (QIAO; SMEDLEY,
2003), ver Fig.4(b) para as formas de onda geradas. Esta técnica de modulagcdo e chamada pelos seus
autores, Modulador geral PWM de freqiiéncia constante (LAI; SMEDLEY, 1998). Deste modo, uma
onda dente de serra é gerada, mas sempre unida a um esquema de hardware. Como exemplo, pode-se

analisar brevemente o Retificador da Fig.7.4(c), utilizando o diagrama em blocos da Fig.7.4(a), onde
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Xit)

Cl1
Comparador
Integrador

Cll @
[ [ [ [
Vi r A s
A S P
f( : f’ : /l 1

Vref z : z

Fig.5.4. (a) Diagrama em blocos do OCC. (b) Formas de onda (c) Retificador Controlado

X(t) e Y(t) sdo as varidveis de entrada e saida respectivamente, do mesmo modo que j4 fora reportado

previamente (LAI; SMEDLEY, 1996). Logo

Vo =Vod,,
Vi<V, d, (5.12)
Vo =Vod,,
Utilizando notacdo matricial ou vetorial, a equacdo anterior pode-se expressar como
X () =Y()D(1) (5.13)

onde V,,Vi, Vo sdo tensdes de entrada; d,; g=a, b, ¢ é a expressdo geral do duty cycle das chaves
por fase e Vj € a tens@o do barramento. No caso do retificador (d,, =1-d,) (LAI; SMEDLEY, 1996);

enquanto que para inversor dg,=d,. Logo

Y)=V, (5.14)
d,
5@ d. (5.15)

d,
Va 0

X(®) =V, |= R, (5.16)
VCO

onde R, € a resisténcia equivalente do sensor de corrente, [ € o vetor de corrente de entrada dado
por
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I

a

.41, (5.17)
1

c

O integrador resetdvel origina um sinal em forma de rampa, controlada por tensio (pela integral da

saida J Y ou a saida do controlador Y(K, +K,/s)), ¢ quando ao for comparada com o sinal de

referéncia dado pela integral da tensdo de entrada (7 corresponde a tensdo de corte do filtro passa-

baixas)

o R I (5.18)

q

<

T(4st,) 0 (wst,)
provoca o vetor do duty cycle D) e assim sucessivamente. Como o Retificador Controlado deve
manter o fator de poténcia muito perto de “1”, e como ¢ sugerido por esta ultima equagdo, o vetor de
corrente deve estar em fase e variar em forma proporcional ao vetor de tensdo de entrada (QIAO;
SMEDLEY, 2003). Note-se, no entanto, que a constante 7; do filtro passa-baixas deve ser grande o
suficiente para satisfazer a condi¢do anterior, originando portanto uma tensao unipolar de referéncia
\Tf e algum retardo no controle do sistema. Note-se que neste sistema de controle, tem-se uma
entrada (corrente) e uma saida (tensido de barramento), onde a entrada esta relacionada com a onda
modulante e a saida estd relacionada com a amplitude da portadora triangular. Portanto, esta
estratégia poderia ser utilizada num sistema de controle com duas entradas, se conseguir-se definir

corretamente qual pode-ser a entrada e qual pode-ser a saida do sistema. Esta idéia € a base do

sistema de controle que vemos a seguir.

V. 4.1. CONTROLE DO SISTEMA PELO OCC

A Fig.7.5(a) mostra o diagrama em blocos simplificado para o sistema de controle DTC-OCC
proposto neste capitulo. Este consiste em um integrador de propdsito geral, uma portadora triangular
de amplitude controlada e um comparador. A Fig.5.5(b) mostra as formas de onda geradas para uma

das tensdes de fase: quando uma das componentes da tensao de referéncia V., alcanca a amplitude da
portadora V. (controlada pelo controlador de conjugado v;‘) ¢ gerado o pulso Q. Por outro lado,

considere-se que

VSu
v, v, (5.19.2)
VS('_
v ) =AY, | (5.19.b)
vSu
Vs =| Vg, (5.19.0)
Vs,

onde
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v, 1 (5.20)

N (I+s7,) r

Vs é o vetor da tensio de pdlo filtrada; Z(t) é o correspondente de Vs no dominio do tempo, 7,

corresponde a frequéncia de corte do filtro passa-baixas. Note-se da Fig.5.1 que a referéncia v = ¢

uma tensdo bipolar, desde que depende do vetor v, (¢). Devido a que a tensdo do estator Z éa
tensdo de pdlo do inversor, ou seja, uma onda quadrada dependente dos estados das chaves e da
tensdo do barramento, ver Fig.5.1, pode ser util filtrar esta tensdo, s6 para propdsitos de controle.

Logo se a constante de tempo 7, € escolhida no intuito de que a tensdo do estator Ze a tensao ﬂ

estejam em fase, e se existir uma resisténcia de entrada R’ (vista desde V ), a corrente de estator em

dg pode ser escrita como

X(t)=Ing L Y :‘|‘l’5|

Vref=f(X(t))

I

Integrador

Controlador

Q
Comparador

Portadora

(@)

wd NN

(b)
Fig.5.5. (a)Diagrama em blocos do sistema DTC-OCC simplificado (b) Formas de onda geradas

— v vV, —
fsay =0 = a0 Daa(®) (5.21.a)
onde
- Td ]
qu = qu (t) = dd (521b)
L%
Logo
bl (5.22.a)
Sdq isq R;) dq
Ao =Kl (5.22.b)
dq =K,ig,

Além disso, ver Fig.5.5(a)

Y(0)=Y(X(),D,, (1) (5.23)
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Y () = “I’_S‘
X (@) =m, (5.24)
V,y = f(X(®)
Da equacdo (5.6) e considerando \}TS =Y, ,, ver Fig.5.2
W=k, (5.25)
Ig,
Considerando a equacao (5.23)
W=k, 2 (5.26)
S 2 d
q
Em notacdo vetorial ou matricial
Y(t) = K, =20 (5.27)
D(t).ug

onde ug =[0 1], ug é chamado aqui de vetor unitdrio.
Note-se que esta equagdo ¢ a mesma que (5.23) com a constante K, absorvendo as dimensdes das

quantidades fisicas da equacgdo anterior. A tensdo de referéncia € um vetor dado por

- (5.28)

Vref

onde rg € um vetor controlado pelo angulo do fluxo do estator.

Coswygt
rg =| Cos(@ygt —120°) (5.29)
Cos(myst +120°)
Logo
vV K, o
Vref =[(Kp, + )X (D)]rg (5.30)

s

O vetor r; € parte da entrada do sistema. Assim, as ondas modulantes vdo ser controladas pelo

controlador da velocidade mecanica atuando diretamente sobre r,. Além disso, a portadora triangular

vai ser controlada pelo controlador de fluxo. Logo, a tensdo V, . toma a forma:

Vo, =|v (5.31)

V., vem do bloco de transformagdo dg/abc e da saida dos controladores de fluxo e conjugado ;v

q

respectivamente, ver Fig.5.1.

V.5. ESTIMADORES DE FLUXO E CONJUGADO.

Os estimadores de fluxo de fluxo e velocidade estejam dados pelas expressdes (4.72)-(4.84) do
capitulo anterior. No intuito de estimar a do conjugado do motor para obter alguns resultados

experimentais, off line, utiliza-se a equacao (4.81) do capitulo anterior
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@, = Wys— 0, (5.32)
Sendo que a frequéncia do fluxo é conhecida e a velocidade de escorregamento é dada por (XUE;
HABETLER; DIVAN, 1991).
@y = K gm,, (5.33)
onde @y, m, sd0 os valores nominais do escorregamento e o conjugado eletromagnético,
respectivamente. Este conceito vem da relagdo entre o conjugado e a tensdo do estator

2
- _3[1-aj V2 2 (5.34.2)

2 o ) wlyLy (s/s,+s,19)

em geral, para qualquer valor de Vg e wys

Vi @iso 2 (5.34.b)

ro 2 2
Vio @ys (s/s,+s,/s)

m,=m

onde
m 3(1—0} Vso (5.34.0)
po 2 2 L
o a)‘I‘SO S
o escorregamento s ¢ dado por
s=1_Pws (5.35.2)
a)'ll
Substituindo em (5.32)
w, =sw, (5.35.b)

s, € chamado de pull out slip, e representa o escorregamento onde o conjugado € maximo, ver Fig.5.6.
Pode-se observar na expressdo (5.34) que a curva conjugado-escorregamento € linear quando s<<s,,
ver também figura anterior, isto € representado na expressao (5.33). Além disso, note-se de (5.34) que
o conjugado estd relacionado com o quadrado da tensdo e freqiiéncia do estator. Por tanto, para
operacdo em qualquer curva diferente da nominal, obtém-se

m, _V§ @i (5.36)

2 2
My Vo @4

Analogamente, para a velocidade de escorregamento (s<<s,)

w,=K,m, (5.37.a)
Mg
I
1
l
i |4
i 52
i'?fig‘_\_.' - :
i i
: : V53
| :
1 i
| |
| I
| s
0 Sy Ip 13

Fig.5.6. Curvas conjugado-escorregamento para Vg >Vp>Vss
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Logo, da equacdo anterior e (5.33)
@ _ Ky m, (5.37.b)
@, Ky my,

Note-se da equagdo anterior, que se @,= Wy

Kb — KbO @ (538)
me
Substituindo em (5.36)
2 2
K, = K,y L0 00 (5.39)
VS w‘l‘S

Portanto, substituindo a equacio anterior em (5.37.a)
V2 @y
w, =K,, 2> ——m, (5.40)
Vi oy

Esta ultima equacio nos diz que para qualquer curva conjugado-escorregamento, a constante K, de

(5.33) pode ser modificada pelos valores da tensdo e freqiiéncia do estator. Note-se também de

(5.37.a) para w, constante, que se o conjugado desce a constante K, tem que aumentar.

V. 6. RESULTADOS DE SIMULACAO E EXPERIMENTAIS

A estratégia proposta foi testada por simulagcdo e experimentalmente. Os resultados de simulagcdo
foram obtidos com o PSCAD/EMTDC (Figs. 5.7-5.11) enquanto que a parte experimental foi obtida
de acordo com o circuito da Fig.5.1, para MI de 1HP (@,=1760rpm, fs=60Hz, V=220V, 1HP,
4polos), tensdo do barramento de 140Vcc. Sendo implementado o controle utilizando o DSP
TMS3020F2812 para verificar as condi¢des tanto em estado estaciondrio quanto transitorio, ver Figs.
5.12-5.27. Foi utilizado o MATLAB para mostrar e capturar varidveis internas do DSP, tais como:
fluxo do estator, conjugado mecanico, angulo do fluxo e saida dos reguladores.

Da Fig.5.7 a Fig.5.11 mostram-se resultados de simulacio com o PSCAD 4.2.0. Nestas duas
primeiras Figs(5.7 e 5.8) mostra-se o comportamento em estado estaciondrio, enquanto nas Figs. 5.9-

5.10

0.9 :

A
A

(@)

(b)

Fig.5.7. Simulag-ﬁo. (a) Fluxo do estator e fluxo do de referéncia (0.9Wb), (0.1Wb/div). (b) Angulo do fluxo.
(1rad/div). (c) Correntes de fase (1A/div). Hor:10ms/div.
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mostra-se 0 comportamento em estado transitério. Na Fig.5.7 mostra-se o fluxo de estator, o angulo
do fluxo (do estator) e as correntes de fase. Na Fig.5.8 mostra-se uma figura de Lissajous
comparando o fluxo de estator nos eixos af, que como pode-se apreciar sdo iguais em magnitude e
defasados 90°. Nas Figs. 5.9 e 5.10 mostra-se o fluxo do estator e o conjugado elétrico, durante a
inversdo do conjugado de 4.5 a -4.5Ntm. Enquanto que na Fig.5.11 mostra-se o resultado de
simulacdo da inversdo do conjugado para o método DTC-SVM (com controle preditivo) original
(XUE; HABETLER; DIVAN, 1990). Note-se da Fig. 59(a) que a variagdo do fluxo durante a
inversao do conjugado € muito pequena. Na Fig. 5.9(b) mostra-se este fato em detalhe. Isto comprova

0 bom comportamento do controlador de fluxo.

N
\

«f A
/

/

yd

"h..__‘_‘_‘_ _r.._._,.-'"
I-_,___:l:_l:r_._.—
¥a
Fig.5.8. Simulagdo. ¥ss vs. ¥, em estado estaciondrio (0.25Wb/div)
0.9 :
¥ ¥oa
(a)
0 *
#*
% S
0.9 —— —]
Foa

(b)

/ ©)

Fig.5.9. Simulagdo. (a) Fluxo do estator e referéncia (0.1Wb/div). (b) Detalhe do fluxo (0.02 Wb/div).
(c) Conjugado elétrico e referéncia durante a inversdo de -4.5 a 4.5Nt-m. (1.5Nt-m/div). Hor:0.5ms/div.
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Claramente o método original apresenta maior ondulagdo no conjugado e € um pouco mais lento,
quando comparado com sua contraparte do método proposto. A ondulacio pode-se dever ao
estimador da corrente adotado, e a frequéncia de chaveamento do artigo original (2kHz). Os
resultados experimentais sdo apresentados nas Figs. 5.12-5.15 (estado estaciondrio) e nas Figs. 5.16-
5.27 (estado transitério). Na Fig.5.12 mostra-se as correntes de fase, enquanto na Fig.5.13 mostra-se o
Fluxo Estimado (utilizando a equagdo (4.73) do capitulo anterior), angulo do Fluxo e o Conjugado
elétrico. Estas duas tltimas figuras sdo comparaveis a Fig.5.7 da simulag@o, exceto pelo fato que na
Fig.5.7 mostra-se também o conjugado elétrico em estado estaciondrio. Nas Figs. 5.14 € 5.15 mostra-
se as componentes aff do Fluxo do estator. Na Fig.5.14 observa-se de fato, que os fluxos em af sao
realmente de igual amplitude e em quadratura, o que é confirmado pela figura de Lissajous das Figs.
5.15 (experimental) e 5.8 (simulacdo). Nas Figs. 5.16-5.18 pode-se apreciar o transitério de partida do
motor de 0 a 3.5Nt-m (conjugado nominal calculado de 4Ntm). Na Fig. 5.16 mostra-se o fluxo do
estator, o angulo do fluxo e o conjugado durante a partida, enquanto na Fig.5.17 mostra-se o
transitério do angulo ¢g=arctg(v,*/v,*) da saida dos controladores de fluxo e conjugado, ver Fig.5.1.
Note-se que ¢<0, assim como v,* para uma referéncia negativa de conjugado. Além disso, na
Fig.5.18 mostra-se s6 o quociente da saida destes controladores (v,*/v;*). Note-se que estas duas
figuras ndo sdo iguais, pois a Fig.5.18 possui uma resposta mais brusca, propria da funcdo arctg.
Note-se também da Fig.5.16 a resposta quase imediata do angulo de fluxo e do conjugado estimado, e
que o fluxo do estator estd estabilizado antes da partida do motor. O quociente dos controladores e o
angulo relacionado com este demoram ainda um tanto em se estabilizar devido a que o fluxo demora
um pouco em chegar ao seu estado estdvel, este fato € mostrado na simulacdo nas Figs. 5.9 ¢ 5.10 e ja
foi reportado em trabalhos anteriores (LEONHARD, 1996). Nas Figs. 5.19-5.21 mostra-se o
transitorio durante a inversao de velocidade de 3.5 a -3.5 Nt-m. Na Fig.5.19 mostra-se o Fluxo
estimado e o angulo do Fluxo durante a inversao de conjugado, enquanto nas Figs.5.20 e 5.21 mostra-
se o angulo ¢= arctg(v,*/vs*) e ao quociente dos controladores (v,*/v,*), respectivamente. Nas Figs.
5.22-5.25 mostra-se o transitério durante a inversdo de velocidade de -3.5 a 3.5 Nt-m. Na Fig.5.22
mostra-se o fluxo do estator e o angulo do fluxo do estator. Na Fig.5.23 mostra-se o fluxo e o
conjugado estimado durante a inversdo. Na Fig.5.24 mostra-se o dngulo ¢= arctg(v,*/v,*), enquanto
na Fig.5.25 mostra-se os controladores de fluxo e conjugado v;* e v,*, respectivamente. Claramente,
na figura anterior nota-se que a saida do controlador de fluxo v,* é muito menor que a saida do
controlador de conjugado v,*, o que estd de acordo com a premissa da Secdo IV.5, ver capitulo
anterior. Para comprovar a dindmica do sistema proposto, inverte-se a referéncia do conjugado de -
3.5 a 3.5Ntm varias vezes, ver Figs.5.26 e 5.27. Na Fig.5.26 mostra-se a tensio de pdlo da fase a e as
correntes de fase durante a inversdo do conjugado, enquanto na Fig.5.27 mostra-se a velocidade do
rotor e o conjugado estimado. A Fig.5.26 € tomada diretamente do Osciloscépio digital, enquanto a
Fig.5.27 foi tomada com MATLAB utilizando os dados do Osciloscépio da figura anterior. Neste

caso, utilizou-se a equacgdo (5.40) e (4.6) do capitulo anterior, para estimar o conjugado.
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Fig.5.10. Simulacdo. Inversdo do conjugado de 4.5 a -4.5Nt-m (a) Fluxo do estator e referéncia.
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(b) Detalhe do fluxo(0.02Wb/div). (c) Conjugado elétrico e referéncia, (1.5Nt-m/div). Hor:0.5ms/div.

AN,
AN

AT v

Jﬂvﬂuﬂv

v v e

PN a N a

P e U a W N W N
L EE i

P e s
o

o

o oo

Fig.5.11. Simulacdo. Inversdo do conjugado de 4.5 a -4.5Ntm para o sistema original DTC-SVM
(HABETLER; PASTORELLI ; PROFUMO ; TOLBERT, 1992) (1.5Nt-m/div). Hor:2.5ms/div.

G\)/

<

_

Fig.5.12. Experimental. Estado estaciondrio: Correntes de fase. 1.5A/div. Hor: 10ms/div.
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0

Fig.5.13. Experimental. Estado estaciondrio: Fluxo Estimado (0.1Wb/div), angulo do fluxo
(1rad/div) e Conjugado elétrico (2.54Nt-m/div). Hor: 12ms/div).

Fig.5.14. Experimental. Estado estaciondrio: Fluxos estimados do estator ¥, e ¥sp
(0.39Wb/div). Hor: 40ms/div.
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Fig.5.15. Experimental. Estado estaciondrio: ¥, vs. ¥z (0.39Wb/div).
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Fig.5.18. Experimental. Transitério do quociente da saida dos controladores de fluxo
e conjugado (v,*/v;*), (1000u/div), durante a partida de 0 a 3.5Nt-m. Hor: 10ms/div.
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Fig.5.16. Experimental. Fluxo Estimado (0.094Wb/div). Angulo do fluxo (1rad/div). Conjugado
mecanico estimado (1.7Nt-m/div), durante a partida de 0 a 3.5Nt-m. Hor: 40ms/div.

Fig.5.17. Experimental. Transit6rio do angulo g=arctg(v,*/v,*) (0.1rad/div), durante a partida.
de 0 a 3.5Nt-m. Hor: 10ms/div.
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Fig.5.19. Experimental. Transitério do Fluxo estimado (0.1Wb/div) e o angulo do fluxo do
estator (1rad/div) durante a inversdo do conjugado de 3.5 a -3.5 Nt-m. Hor: 40ms/div.
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Fig.5.20. Experimental. Transitério do angulo g=arctg(v,*/v,*) (0.1rad/div), durante a
inversdo do conjugado de 3.5 a -3.5 Nt-m. Hor: 10ms/div.
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Fig.5.21. Experimental. Transitério do quociente dos controladores de fluxo e conjugado
(vg*vg*), (1000u/div), durante a inversdo do conjugado de 3.5 a -3.5 Nt-m. Hor: 10ms/div.
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Fig.5.22. Experimental. Transitério do Fluxo estimado (0.1Wb/div) e o dngulo do Fluxo do

estator durante a inversdo do Conjugado de -3.5 a 3.5 Nt-m. Hor: 20ms/div.
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Fig.5.23. Experimental. Transitério do Fluxo estimado (0.11Wb/div) e conjugado estimado

(2Nt-m/div) durante a inversdo de -3.5 a 3.5 Nt-m. Hor: 20ms/div.
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Fig.5.24. Experimental. Transit6rio do angulo ¢=arctg(v,*/v,*) (0.4 rad/div), durante a inversio do

conjugado de -3.5a 3.5 Nt-m. Hor: 15ms/div.
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Fig.5.25. Experimental. Transit6rio do controlador de fluxo v,* e de conjugado v,*
(1000u/div) durante a inversdo do conjugado de -3.5 a 3.5 Nt-m. Hor: 15ms/div.

|4

a

AL A AR
Y IR VU Vv

i ],
A

A
'

Fig.5.26. Experimental. (a) Tensdo de polo da fase a (180V/div). (b) Correntes de fase
(2.5A/div). Hor:200ms/div.

Fig.5.27. Experimental. Velocidade do rotor (190rpm/div) e conjugado estimado
(0.93Ntm/div). Hor: 290ms/div.
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VIL 7. CONCLUSOES.

Foram mostrados, analisados e demonstrados os principios basicos do OCC visando sua posterior
aplicagdo para o Controle Direito de Conjugado, DTC.

Para o sistema DTC-OCC proposto foram mostradas e demonstradas as estratégias de controle
utilizadas, assim como o seu fundamento matematico.

Para o sistema anterior estd-se propondo uma versdo vetorial trifdsica do OCC, que pode explicar ao
mesmo tempo tanto o OCC como Retificador quanto para Inversor no Controle de Motores ca.

O sistema proposto, quando comparado com o controle DTC original de Takahashi apresenta,
devido a que estd baseado em SVM, frequéncia fixa de operagdo e menor ruido de operacdo, dado que
pode operar a frequéncias maiores. Além disso, o sistema proposto quando comparado com o sistema
SVM apresenta uma maior simplicidade no algoritmo de controle, e, portanto, na implementagao.

Além do mais, o sistema proposto, quando comparado com o método cldssico SVM com controle
preditivo (HABETLER; PASTORELLI ; PROFUMO ; TOLBERT, 1992) apresenta menor
ondulacdo do conjugado. Isto, tal vez devido a baixa freqliencia da portadora utilizado no método
classico (2kHz). Segundo pode-se observar nos resultados de simulacao.

Os resultados de simulacdo sdo semelhantes aos experimentais mostrando que o sistema proposto
proporciona uma resposta rdpida para o conjugado elétrico em estado transitério e apresenta
estabilidade em estado estaciondrio tanto do fluxo como do conjugado eletromagnético.

Contudo, devido ao retardo do fluxo do estator em se estabilizar, a saida dos controladores demoram
um tanto em alcancar seu estado estacionario.

De todo o anterior pode-se inferir que, embora a resposta do conjugado seja praticamente imediata
e relativamente livre de ondulagdes, a demora do fluxo do estator em se estabilizar ocasiona algum
retardo na saida dos controladores, que para o caso da estratégia apresentada estdo relacionados

diretamente.
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CAPITULO VI
CONCLUSOES E TRABALHOS FUTUROS

VI. 1. CONCLUSOES

Neste trabalho, foram mostrados, analisados e demonstrados alguns dos principios bdsicos dos
controladores de corrente e dos controladores por um ciclo, OCC, para configuracdo trifasica. Os
controladores de corrente foram analisados tanto para inversor quanto para retificador, e também os
controladores tipo OCC foram analisados para estes dois casos.

Também foram mostrados, analisados e demonstrados alguns dos principios bdésicos de
funcionamento dos motores de indugdo, MI, utilizando a técnica de vetores espaciais. Do mesmo
modo, foram mostrados, analisados os principios de funcionamento do Controle por Campo
Orientado FOC, assim como do Controle Direto de Conjugado, DTC, atendendo a parte elétrica do
sistema assim como ao seu significado fisico.

No Capitulo II, propde-se um controlador de corrente baseado no One Cycle Control, para um pré-
regulador de fator de poténcia, aplicado a retificador trifdsico que consiste num controlador da
resisténcia de entrada do sistema, e um compensador avango-atraso. O célculo mateméatico mostra
que o controlador proposto € consistente com um controlador de corrente ZACE. Por outro lado, a
andlise do compensador avango-atraso mostra a estabilidade do sistema.

Do ponto de vista do OCC, foi proposto um enfoque alternativo para melhorar a resposta dinidmica
do retificador. Portanto, a técnica proposta apresenta as mesmas qualidades do OCC, ou seja,
simplicidade no algoritmo de controle, freqiiéncia fixa de operacdo e eliminacdo dos sensores de
tensdo da rede.

Comparando os resultados obtidos com aqueles do OCC bipolar cldssico, conclui-se que os
resultados da proposta apresentam uma melhor resposta dindmica na partida, com comprovagdo por
simulagdo e experimental.

No capitulo III foi proposto um método de grampeamento com OCC para 0 retificador trifdsico,
utilizando estratégias de PWM descontinuo. As expressdes matematicas, assim como seu significado
fisico, foram investigadas e analisadas. Algumas das principais técnicas DPWM foram descritas e
formuladas matematicamente utilizando PWM hibrido, HPWM, assim como suas respectivas perdas
de poténcia. Estas técnicas foram testadas e implementadas experimentalmente. Também foi
comprovada a operagdo da técnica proposta segundo o método de controle por histerese com
grampeamento utilizado por Malesani.

Comparando as hipéteses e resultados obtidos nos Capitulos II e III, com as propostas anteriores,
conclui-se o seguinte:

1) Para o OCC bipolar de Smedley (Capitulo II).

- No nivel teérico, foi proposto um controle de corrente com OCC para retificador,

diferentemente do modelo de tensdes proposto por Smedley no qual as correntes nao podem
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ser determinadas. O autor considera esta abordagem mais apropriada do que a proposta de
Smedley, uma vez que o objetivo do controle do fator de poténcia é que as tensdes e correntes
de entrada estejam em fase.

- Por outra parte, foi proposto o uso de um compensador avango-atraso € um controlador da
resisténcia de entrada, em vez de um filtro passa-baixas e um controlador da tensdo de
barramento, adotados por Smedley.. No caso do compensador, observando-se a funcdo de
transferéncia do mesmo, ver (2.61), ao se fazer a constante de avango igual a zero, obtém-se a
funcdo de transferencia do filtro passa-baixas, ver (2.81). Portanto, o compensador avango-
atraso pode ser visto como uma generalizacdo do filtro passa-baixas. Também, o uso do
controlador de resisténcia de entrada parece ser mais adequado do que o uso do controlador da
tensdo de barramento, uma vez que o controlador de resisténcia de entrada deve manter as
tensdes e correntes de entrada em fase, frente a mudangas na carga cc. por exemplo.

- No nivel pratico,a proposta de Smedley ¢ feita  com Circuitos Integrados e a
presente proposta com DSP. Apesar das inimeras vantagens dos controladores com DSP,
frente aos Circuitos Integrados (CI), tais como tamanho (em caso de  operacdes complexas
feitas com CI), flexibilidade (pode-se variar as constantes dos controladores ou filtros),
facilidades para programar, facilidades para registrar dados, entre outras. Os circuitos com CI,
podem resistir melhor os ambientes com intenso ruido elétrico e com temperaturas altas. Esta
¢ vantagem do circuito de Smedley. No entanto, pode-se dizer que a presente proposta
apresenta melhor comportamento, sendo uma solugio mais flexivel.

2) Para o OCC vetorial, com grampeamento, de Smedley (Capitulo III).

- No nivel tedrico, utilizou-se estruturas cldssicas com grampeamento, mediante a injecdo
de diferentes tensdes (ou correntes) de seqiiéncia zero. Esta mesma ideia é utilizada para
emular a técnica com grampeamento com controle por histerese de Malesani. Isto sugere a
existencia de uma ponte entre SVM, OCC (presente proposta) € o controle por histerese, que
ja no Capitulo II, foi estabelecida ao comparar o OCC com o controle ZACE.

- No nivel prético, pode-se dizer que a maior vantagem da presente proposta com respeito ao
OCC vetorial de Smedley, é que a presente proposta mantém a eliminagcdo dos sensores da
tensdo de rede, existentes no OCC bipolar classico.

No Capitulo IV foram mostrados, analisados e demonstrados os principios basicos do OCC visando
sua posterior aplicacdo para o controle de campo orientado pelo fluxo estatérico, SFOC. Para o
sistema SFOC-OCC proposto foram mostradas e demonstradas as estratégias de controle utilizadas,
assim como o seu fundamento matemaético. Além do mais, estd-se propondo uma versdao vetorial
trifasica do OCC, que pode modelar ao mesmo tempo tanto o OCC como retificador quanto para
inversor no controle de motores ca.

O sistema proposto, quando comparado com o controle SFOC original apresenta, devido a que o
trabalho de Novotny (implementado com DSP) estd baseado em SVM, certa simplicidade no

algoritmo de controle.
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Os resultados de simulagdo concordam com os experimentais mostrando que o sistema proposto
proporciona uma resposta rapida em corrente para o estado transitério e apresenta estabilidade em
estado estaciondrio tanto no fluxo quanto na velocidade.

Um aporte importante do Capitulo IV € o controle de velocidade com SFOC. A vantagem do SFOC
com respeito ao RFOC, estd em certa diminui¢do da dependéncia do controle com a temperatura. As
aplicacdes para controle de motor, geralmente ndo precisam dessa dindmica abrupta que dd o RFOC.
Portanto, € possivel haver algum mercado para um controlador de velocidade com SFOC.

No Capitulo V foram mostrados, analisados e demonstrados os principios basicos do OCC visando
sua posterior aplicagdo para o Controle Direito de Conjugado, DTC. Para o sistema DTC-OCC
proposto tém sido mostradas e demonstradas as estratégias de controle utilizadas, assim como o seu
fundamento matematico. Para o sistema anterior estd-se propondo uma versido vetorial trifdsica do
OCC, que pode explicar ao mesmo tempo tanto o OCC como Retificador quanto para Inversor no
Controle de Motores ca.

O sistema proposto, quando comparado com o controle DTC original de Takahashi, apresenta,
devido ao fato de que estd baseado em SVM, freqiiéncia fixa de operagdo e menor ruido de operacao,
dado que pode operar a freqiiéncias maiores. Além disso, o sistema proposto, quando comparado com
o sistema SVM, apresenta uma maior simplicidade no algoritmo de controle, e portanto, em sua
implementacao.

Os resultados de simulagdo concordam com os experimentais mostrando que o sistema proposto
proporciona uma resposta rapida para o conjugado elétrico em estado transitério e apresenta
estabilidade em estado estaciondrio tanto no fluxo como no conjugado elétrico. Contudo, devido ao
retardo do fluxo do estator em se estabilizar, a saida dos controladores demoram um tanto em
alcancar seu estado estaciondrio.

Resumindo as hipéteses e resultados obtidos nos Capitulos IV e V, e comparando com as propostas
anteriores, temos o seguinte:

- A nivel tedrico, foi proposto para OCC o sistema de controle nos eixos dg, para controle de
motor (SFOC e DTC). Até o memena literatura técnica. Foi proposta, também, a simplificacdo da
modelagem do controle RFOC com vetores espaciais; do ponto de vista adotado, tudo se reduz
a operagdes simples com nimeros complexos. Além disso, foi proposto um sistema de
desacoplamento do fluxo para SFOC, baseado na equacio do estator do MI. Por tltimo, e talvez
ndo menos importante, foi proposto um estimador de fluxo de motor, que consiste num arranjo
de compensadores avango-atraso, conjuntamente com um estimador da tensao de pdlo (estator).

- Por outro lado, comparando o SFOC existente na literatura baseado em SVM, com a
técnica SFOC-OCC proposta, tem-se a seguinte consideracdo: O SVM estd baseado em valor
médio, em um ciclo da frequéncia de linha, pelo que o sistema pode ser lento. Para
compensar isto, normalmente utilizam-se métodos de controle adicionais tais como Controle
Preditivo, Controle por deslocamento, Inteligéncia Artificial, entre outros, aumentando a

complexidade do sistema de controle. No entanto, no SFOC-OCC o valor médio considerado é um
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ciclo da frequéncia de chaveamento, de modo que o sistema pode ser bem mais rdpido sem a
necessidade de aumentar sua complexidade. Portanto, em geral, a técnica SFOC-OCC € mais
simples.
- No nivel prético, foi reduzida a ondulagdo do conjugado do DTC, e utilizado o SFOC-OCC
para o controle de velocidade do M1
De um modo geral, pode-se dizer que foi explorado um pouco mais o One Cycle Control, fora do
confinamento dado pelos circuitos integrados, e fora dos limites tradicionais dados pela teoria
contemporanea. Resumindo, pode-se dizer que o presente trabalho foi realizado ndo a partir do que

foi feito, mas do que ndo foi feito.

VI 2. RECOMENDACOES PARA TRABALHOS FUTUROS

Como se pode observar na revisdo bibliogréfica, Capitulo I, a técnica OCC foi aplicada ndo s6 a
retificadores. Utilizando técnicas com grampeamento de fases, o OCC foi aplicado a diferentes dreas
da Eletronica de poténcia que utilize conversores ca/cc. Portanto, poderia-se utilizar a técnica OCC
com grampeamento proposta, nas seguintes aplicagdes:

Controladores de motor cc, sistemas ininterruptos de poténcia UPS, filtros ativos de poténcia APF,
Condicionador Unificado em Sistemas de Distribuicdo de Poténcia UPFQ, conversores sincronos
estaticos STATCOM para sistemas transmissdo de poténcia, Controlador Unificado de Fluxo de
poténcia UPFC para (a parte da entrada € um conversor ca/cc), assim como em energia edlica, para
citar alguns. Outro campo de aplicacdo do OCC, que estd sendo utilizado recentemente, € o controle
de conversores cc/ ca. Logo, poderia-se utilizar a técnica OCC no controle de inversores, nas
seguintes aplicacdes: Controladores de motor ca (DTC e FOC), sistemas ininterruptos de poténcia
UPS, filtros ativos de poténcia APF, compensador Serie Sincrono Estatico SSSC para de Sistemas
Transmissdo de Poténcia, assim como para o Controlador Unificado de Fluxo de Poténcia UPFC para
Sistemas Transmissdo de Poténcia (a etapa de saida é um conversor cc/ca), assim também como em

energia edlica, entre outros.



