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RESUMO

Conversores cc-ca, também conhecidos como inversores, tém sido cada mais utilizados em
diversas aplica¢des, como por exemplo no controle e acionamento de maquinas elétricas, fontes
renovaveis e fontes ininterruptas de energia. Em geral, para garantir a regulagcdo da tensao de
saida e a rejei¢do a disturbios advindos de variagdes na fonte de alimentagdo de entrada ou na
carga, € necessario realizar a operacdo em malha fechada. Neste contexto, este trabalho propde
um procedimento sistemdtico e avalia a aplicacdo do método de controle baseado em dados
denominado VRFT (Virtual Reference Feedback Tuning) no ambito dos conversores cc-ca, em
especial para as topologias Half-Bridge e Full-Bridge, tendo sido considerada a configuracio de
controle com malha tnica de tensdo. Em relacdo ao procedimento sistemético utilizado, a escolha
do modelo de referéncia € realizada com base no tempo de acomodacdo da planta em malha
aberta, sendo que a sua estrutura possui dois polos € um zero de fase minima. Quanto a classe de
controladores utilizada, aplica-se o proporcional-ressonante e propde-se a adi¢do de um termo
avango de fase, sendo ao fim do trabalho realizada uma comparagdo entre estas estruturas acerca
das margens de robustez obtidas. S@o obtidos ainda resultados para um inversor Full-Bridge,
sendo a co-simulagdo realizada através dos softwares PSIM e MATLAB, demonstrando que
o método de controle baseado em dados VRFT € capaz de proporcionar a obten¢do de um

controlador que resulte no seguimento de uma referéncia senoidal.

Palavras-chave: Controle baseado em dados. Inversores. VRFT. Controlador proporcional-

ressonante.



ABSTRACT

DC-AC converters, also known as inverters, have been increasingly used in several applications,
such as in the control and drive of electrical machines, renewables and uninterrupted energy
sources. In general, to ensure the regulation of the output voltage and rejection of disturbances
caused by variations in the input power supply or at load, it is necessary to perform the closed
loop operation. In this context, this work seeks to propose a systematic procedure, evaluating the
application of a Data-Driven (DD) control method called VRFT (Virtual Reference Feedback
Tuning) in the field of dc-ac converters, especially for Half-Bridge and Full-Bridge topologies,
having been considered the single loop voltage control configuration. Regarding the systematic
procedure used, the choice of the reference model is based on the settling time of the open-
loop plant, which is a second-order structure with a minimum phase zero. As for the class of
controllers used, the proportional resonant is applied and the addition of a phase lead term is
proposed. At the end of the work, a comparison is made between these structures about the
robustness margins obtained. Results are obtained for a Full-Bridge inverter, with co-simulation
performed using PSIM and MATLAB software, demonstrating that the VRFT data-driven control

method is capable of providing a controller that results in the tracking of a sinusoidal reference.

Keywords: Data-driven Control. Inverters. VRFT. Proportional resonant controller.
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1 INTRODUCAO

Com o crescimento e expansao dos circuitos eletronicos nos diversos meios, sejam eles
industriais, como o controle e acionamento de mdquinas elétricas, ou residenciais, englobando a
maior parte dos dispositivos eletrodomésticos e até mesmo a utiliza¢do cada vez mais frequente
das fontes de energia renovaveis, manifesta-se uma demanda por eficiéncia e seguranca. A Ele-
tronica de Poténcia surge neste cendrio para promover a conversao e controle do fluxo de energia
através da utilizacdo de conversores estdticos. De maneira simplificada, os conversores estaticos,
baseiam-se na comutagdo em alta frequéncia de elementos semicondutores (diodos e transistores).
Ao longo das dltimas décadas, houve grande evolucao na tecnologia deles, impulsionada por
avanc¢os na tecnologia dos semicondutores e materiais, implicando no surgimento de topologias
com maior densidade de poténcia e rendimento, embora mais complexas (RASHID, 2014).

Os conversores cc-ca, objetos deste estudo, sdo também conhecidos como inversores,
possuindo como objetivo principal a produ¢do de uma forma de onda senoidal em sua saida, ob-
tida a partir de uma tensao cc presente na entrada. Dentre as topologias elementares monofésicas
mais famosas e utilizadas, estdo: Half-Bridge e Full-Bridge.

Os inversores sdo fundamentais, por exemplo, para a construgdo de fontes ininterruptas
de energia, também conhecidas como Uninterruptible Power Supply (UPS), que em caso de
falhas na rede elétrica, devem prover energia de forma a auxiliar o desligamento controlado
do equipamento ou alimentar o mesmo até que uma segunda fonte realize a fungdo de suprir a
energia desejada. Além disso, tais estruturas devem ainda permitir a filtragem, regulagdo e o
condicionamento das grandezas fornecidas ao sistema (RAMOS, 2020).

Para que as caracteristicas desejadas em um conversor projetado sejam alcancadas, é
necessario utilizar alguma estratégia de controle em malha fechada. Entende-se como controle, a
capacidade de instituir um comportamento ao conversor, seja em regime permanente ou transito-
rio. No entanto, o projeto de um controlador ndo é uma tarefa trivial, uma vez que os conversores
possuem diferentes comportamentos e elementos parasitas, além do seu comportamento dina-
mico ndo linear. Ainda, as metodologias de projeto de controladores sdo predominantemente
baseadas em modelos matematicos do conversor. Neste ponto, a complexidade fica novamente em
evidéncia, visto que modelos mais representativos nem sempre sdo facilmente obtidos (REMES,
2021).

A partir disso, propdem-se o estudo e a aplicacdo de uma metodologia de controle baseada
em dados, que dispensa a necessidade da etapa intermedidria de modelagem e/ou identificacdo de
um modelo para o projeto do controlador, no contexto dos inversores. Neste caso, o projeto de um
controlador de ordem fixa depende, majoritariamente, da coleta de dados da planta e da utilizagdo
de um critério de desempenho a ser otimizado. Essa metodologia vem sendo utilizada mais
frequentemente nos dltimos anos, em diversas aplicagdes, inclusive no projeto de controladores
para conversores cc-cc, conforme abordado em Remes (2021).

Dentre as técnicas de controle baseadas em dados que utilizam a abordagem no dominio
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do tempo, € possivel destacar o Método da Referéncia Virtual (Virtual Reference Feedback Tuning
- VRFT) (BAZANELLA; CAMPESTRINI; ECKHARD, 2011), o Método do Distiirbio Virtual
(Virtual Disturbance Feedback Tuning - VDFT) (ECKHARD; CAMPESTRINI; BOEIRA, 2018),
a Identificacio do Controlador Otimo (Optimal Controller Identification - OCI) (CAMPESTRINI
et al., 2017) e o Regulador Quadratico Linear (Linear Quadratic Regulator - LQR) (SILVA et
al., 2019), uma vez que necessitam de um unico experimento (ndo iterativo) durante a coleta de
dados para o projeto do controlador desejado.

A utilizacdo de controladores ressonantes ¢ de grande utilidade quando se deseja o
seguimento de referéncia de sinais periddicos com erro nulo em regime permanente, que € o
caso dos inversores (CHA; VU; KIM, 2013). Neste contexto, este trabalho tem como objetivo a
aplicacdo do método de controle baseado em dados VRFT para o projeto de controladores da
classe Proporcional-Ressonante (PR) com foco no seguimento de referéncias senoidais aplicados

a inversores. Destacam-se ainda como objetivos especificos:

* Aplicacdo do método VRFT one-shot, baseado no dominio do tempo, para o seguimento

de uma referéncia senoidal em inversores monofasicos.

* Desenvolvimento de diretrizes para as etapas de coleta de dados e escolha do modelo de

referéncia.

* Verificar a contribuicdo da adi¢cdo de um termo de avango de fase ao controlador

proporcional-ressonante.

Em relacdo aos capitulos deste trabalho, a seguinte organizagdo é adotada: o Capitulo 2
apresenta a revisao bibliogréfica do trabalho, isto €, os conceitos fundamentais para entendimento
do tema e consequentemente da metodologia aplicada. O Capitulo 3 traz algumas das contri-
bui¢des do trabalho referentes ao assunto abordado. No Capitulo 4 sdo apresentados resultados

obtidos, posteriormente discutidos e com suas respectivas conclusdes no Capitulo 5.
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2 REVISAO DA LITERATURA

Neste capitulo € apresentada uma breve revisdo das topologias elementares de inversores
monofasicos, juntamente das caracteristicas basicas pertinentes 2 modulacdo PWM senoidal e
da necessidade de utiliza¢ao de um filtro de saida. Posteriormente, o controlador proporcional-
ressonante € apresentado, além das definicdes respectivas ao método de controle baseado em

dados utilizado.

2.1 INVERSORES

Os inversores, ou conversores cc-ca, sao estruturas que tem o objetivo de transformar
uma tensdo de entrada cc em uma tensdo de saida ca simétrica, com a amplitude e frequéncia
desejadas, podendo elas serem fixas ou varidveis (RASHID, 2014). Eles sdo amplamente utiliza-
dos na industria principalmente no acionamento de motores ca em velocidade varidvel. Dentre
outras aplicacdes estdo: energias renovaveis, transportes, aquecimento por inducao, fontes de
alimentacdo auxiliares e fontes de alimentagdo ininterruptas (MARTINS; BARBI, 2011).

A amplitude de saida dos inversores pode ser ajustada através da variacdo da tensao
de entrada cc, embora muitas vezes essa tensao seja fixa e ndo controldvel, implicando na
necessidade de se variar o ganho do inversor, normalmente através da utilizacdo de modulagdo por
largura de pulso (Pulse Width Modulation - PWM) e seu indice de modulacdo. Idealmente a tensdo
de saida de um inversor deve ser senoidal, i.e., composta apenas pelo componente harmonico
fundamental localizado na frequéncia desejada. Deste modo, a presenca de harmdnicos em
frequéncias multiplas da fundamental caracteriza uma situacdo indesejada, principalmente em
aplicacdes de maior poténcia.

De acordo com a forma de onda alternada presente na saida, os inversores podem ser
classificados em: inversores com caracteristica de fonte de tensdo na saida e inversores com
caracteristica de fonte de corrente. O primeiro tipo, isto €, os inversores com caracteristica de
fonte de tens@o na saida, sdo muito utilizados na industria, visto que grande parte das aplicacdes
exigem a caracteristica de saida citada (RASHID, 2001), em especial no controle de velocidade
em motores. Ressalta-se que neste trabalho, € considerada a utilizagdo apenas de inversores com
caracteristica de fonte de tensdo, responsdveis por alimentar uma carga linear.

Dentre as técnicas mais utilizadas para a obtencao de uma forma de onda senoidal na
saida estdo a modulacao senoidal por largura de pulso (Sinusoidal Pulse Width Modulation
- SPWM), a modulagdo por vetores espaciais (Space Vector - SV) e a técnica de eliminagdo
seletiva de harmonicas (Selective Harmonic Elimination - SHE) (MARTINS; BARBI, 2011).

2.1.1 Topologias elementares de inversores monofasicos

Nesta secdo sido abordadas algumas topologias bésicas de inversores monofasicos com

caracteristica de fonte de tensdo na saida.



19

2.1.1.1 Half-Bridge

A Figura 1 apresenta o inversor denominado Half-Bridge, também conhecido como meia
ponte ou inversor com ponto médio. Dentre as principais caracteristicas desta topologia esta a
presenca de tnico braco inversor, composto por um par de interruptores com diodos em anti-
paralelo, sendo que estes, ndo podem ser acionados simultaneamente, j4 que um curto-circuito

de braco seria produzido.

Figura 1 — Inversor Half-Bridge
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Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Apesar de ser uma estrutura mais simples, com menor nimero de componentes, ha a
necessidade da existéncia de um ponto médio. Em geral, sua utilizagdo € recomendada para
aplicacdes em baixa poténcia, uma vez que a mixima tensdo na carga ¢ inferior se comparada ao
Full-Bridge. Por consequéncia, para uma mesma poténcia, os esforcos de corrente sao superiores,
resultando na necessidade de dimensionamento dos componentes semicondutores para valores
mais elevados de corrente.

Em relacdo as etapas de operacdo, ha um total de trés estados possiveis, sendo os mesmos
apresentados na Tabela 1 (RASHID, 2001). Note que o estado 3 tem a polaridade da tensao v,

dependente do sentido de corrente na carga.

2.1.1.2 Full-Bridge

A estrutura de poténcia do inversor Full-Bridge é apresentada na Figura 2, consistindo
em dois bragos compostos por um par de interruptores em anti-paralelo com diodos de roda-livre.
A operacdo € similar ao inversor Half-Bridge, no entanto, o ponto de neutro € agora localizado
na conexao entre os transistores S> € S>_, € ndo mais entre capacitores. Observa-se novamente
que os pares de interruptores S14 € S1—, S+ € S>— ndo podem ser simultaneamente acionados,
visto que um curto-circuito de brago seria produzido.

Nota-se que o inversor Full-Bridge aplica a tensdo de entrada na carga, ao contrario do

inversor Half-Bridge que aplica apenas o equivalente a metade desta tensdo. Ainda, devido aos
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Tabela 1 — Estados possiveis dos interruptores para o inversor Half-Bridge

Estado Descri¢ao Vo Componentes conduzindo
1 S ligada e S_ desligada | +v;/2 Stsei,>0
D, sei, <0
2 S desligadae S_ ligada | —v;/2 D_sei,>0
S_sei, <0
3 S desligada e S_ desligada | —v;/2 D_sei,>0
+v;/2 Dy sei,<0

Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Figura 2 — Inversor Full-Bridge
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Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

menores esfor¢os de corrente nos interruptores, esta topologia apresenta maior capacidade de
processamento de energia, sendo esta uma das principais vantagens em comparacao as demais
topologias monofésicas. Outra vantagem € a possibilidade de operar com dois ou trés niveis na
tensao de saida v,. No entanto, em alguns casos, a presen¢a de um maior nimero de interruptores
pode resultar na elevagdo dos custos, caracterizando uma desvantagem desta topologia.

A Tabela 2 apresenta os possiveis estados para os interruptores e os respectivos valores

da tensdo de saida v,,.
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Tabela 2 — Estados possiveis dos interruptores para o inversor Full-Bridge

Estado Descri¢ao VaN VHN vy | Componentes conduzindo

1 S14+ e Sy ligadas | +v;/2 | —v;/2 | +v; SireSy sei,>0
DiyeDy _sei,<0

2 S1— e Sy ligadas | —v;/2 | +vi/2 | —v; Dy_eDyysei,>0
Si—eSrysei, <0

3 S+ e Sy ligadas | v;/2 vi/2 0 Sty eDysei,>0
DiieSyysei,<0

4 S1—e S, ligadas | —v;/2 | —v;/2 | O Di_eS>_sei,>0
Si—eDy_sei,<0

5 Todas desligadas | —v;/2 | +v;/2 | —v; Di_eDyysei,>0
—|—V,'/2 —V,'/Z +v; DiyeDy_sei, <0

Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

2.1.2 Controle de tensao nos conversores cc-ca de tensao

Ao utilizar-se um conversor cc-ca de tensio, € comum a necessidade de se realizar o
controle ou a regulacdo da tensdo de saida. Como exemplo, pode-se citar o controle V/f em uma
maquina ca de inducdo, onde ao se variar a frequéncia para ajuste da velocidade € necessario
variar também o valor da tensdo, de modo que o fluxo no entreferro da madquina mantenha-
se constante. Um outro exemplo s@o os casos onde sdo utilizadas baterias para alimentar o
barramento cc, ja que tanto a tensdo destas, quanto as suas respectivas impedancias internas
podem resultar em alteragcdes na tensio de saida.

Conforme apresentado em Martins e Barbi (2011), existem diversas técnicas de modula-
¢ao possiveis, desde as mais bdsicas até as mais avangadas.

Como ja citado anteriormente, deseja-se a obtencdo de uma forma de onda senoidal
na saida. A técnica a ser apresentada denominada modulacao por largura de pulso utiliza da
comparacdo entre um sinal modulante v, e uma portadora v, normalmente um sinal triangular
ou dente de serra.

Quando o sinal modulante € senoidal, de frequéncia f e amplitude V., a modulagao fica
conhecida como Sinusoidal Pulse Width Modulation (SPWM). Ressalta-se que, em virtude da
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simplicidade no processo de implementacio, optou-se por utilizar neste trabalho a técnica citada,
isto €, 0 PWM senoidal a dois niveis.

A utilizacdo da modulagdo PWM senoidal pode reduzir as componentes harmonicas de
baixa ordem, presentes na tensdo de saida gerada pelo inversor, em relacdo a outras técnicas de
PWM mais simples (MARTINS; BARBI, 2011). O principio da técnica se baseia na comparacio
de um sinal de referéncia (modulante) de baixa frequéncia, com uma onda denominada portadora,
de alta frequéncia. A interseccdo entre as duas formas de onda citadas, é responsédvel por
estabelecer a duracao dos sinais de comando nos interruptores presentes na topologia inversora

utilizada.

Figura 3 — Principio da modulacio PWM senoidal em dois niveis - Inversor Full-Bridge
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Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Nota-se, conforme apresentado na Figura 3, que a variacdo da amplitude da onda senoidal
resultard na variagc@o na largura dos pulsos de tensdo na carga, os quais seguem naturalmente um
formato senoidal.

A frequéncia da tensao de saida, por sua vez, depende diretamente da frequéncia da onda
modulante senoidal, enquanto a frequéncia de comutacao esta relacionada a portadora.

Ainda de acordo com a figura anteriormente apresentada, observa-se que as duas formas
de onda sao sincronizadas, de modo que a relacdo entre as duas frequéncias resulta em um

nimero inteiro N,, que por sua vez, € igual ao nimero de pulsos por semiperiodo. Disto, é
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definida a razdo da frequéncia de modulagao my

_ T _my
Np=35=7% (1)

onde f), € a frequéncia da portadora.

Com os conceitos apresentados, € possivel visualizar a relagdo direta de my com a
frequéncia de comutacdo. Dentre as vantagens de se utilizar um elevado valor para a razio da
frequéncia de modulagdo, estd o deslocamento das componentes harmonicas para frequéncias
mais elevadas, facilitando o projeto dos filtros de saida, uma vez que o tamanho destes depende
da frequéncia de corte utilizada. No entanto, € importante ressaltar principalmente se tratando de
semicondutores de silicio, que limitagdes associadas a frequéncia de comutagdo como os tempos
de conducgdo e bloqueio, além de perdas por comuta¢do devem ser levadas em conta.

De forma similar ao definido em (1), pode-se expressar o indice de modulagdo m, como

a relacdo entre as amplitudes da modulante e da portadora

A

Ma= <. )

A

VA
Usualmente, vp apresenta amplitude constante, enquanto v, € varidvel e pode ser uti-
lizado para manipular a amplitude da tensao de saida, isto €, a amplitude e o valor eficaz da

componenente fundamental

% =MV ...V _ You max 3)
oy max — Ma Vi .. Vo ef — \/— )
2

onde vy, max representa o valor de pico da componente fundamental da tensdo de saida € v, ¢ 0
respectivo valor eficaz.

Note que v;, neste caso, representa a amplitude dos pulsos presentes na saida do inversor,
estando diretamente relacionada com a topologia utilizada, sendo esta amplitude dada por v; para
o inversor Full-Bridge e v;/2 para o Half-Bridge, ja que este ultimo apresenta na saida pulsos
com apenas metade da tensdo presente no barramento cc.

Portanto, visualiza-se até o momento que, a modulacio PWM senoidal permite minimizar
harmonicas de baixa ordem, deslocando estas para frequéncias superiores, e ainda, permite

regular a frequéncia e a tensdo presentes na carga.

2.1.2.1 Modulacdo PWM senoidal a dois niveis ou bipolar

A modulacdo PWM senoidal a dois niveis consiste no principio ja apresentado na Figura
3, sendo assim denominada devido ao fato de que a tensdo de saida pode apresentar apenas dois
diferentes valores. Essa técnica pode ser aplicada tanto nas estruturas em ponte completa, quanto
nas estruturas em meia ponte. Considerando como exemplo, a aplicacdo em um inversor do tipo

Half-Bridge ou meia ponte, os valores de tensio sdao

Vo = +vi/2 para v, > vy,

Vo = —V;/2 para v, < va.
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Na implementagdo deste tipo de modulagdo em uma estrutura do tipo Full-Bridge, é
possivel utilizar um unico pulso de comando para os interruptores S1+ € S>_, enquanto S1_ e
S7.+ utilizam de um comando complementar. Nas estruturas Half-Bridge a ideia € semelhante, de
modo que Sy e S_ recebem comandos complementares.

Note que, na pratica € necessario um tempo morto entre o comando e o comando
complementar, uma vez que as ndo-idealidades presentes nos semicondutores, como o tempo de
entrada em conducdo e bloqueio, ocasionariam um curto circuito no barramento cc no momento
em que ambos os interruptores de um mesmo braco fossem comandados.

Em relagdo ao espectro harmonico, a utilizagdo da modulagdo senoidal em dois niveis
necessita de um filtro que promova atenuacao significativa da amplitude na frequéncia de

comutacdo e sobre os seus harmonicos de alta frequéncia.

2.1.3 Filtro de saida

Em virtude da estratégia de modulacio PWM senoidal utilizada nos inversores, a forma
de onda da tensdo presente na saida consiste em uma série de pulsos que seguem uma lei
senoidal. Como a presenca de harmonicos de tensao multiplos da frequéncia fundamental € uma
caracteristica indesejada e até foco de algumas normas, como € o caso da IEC 62040-3/2021
que restringe a presenca destes a valores percentuais em fontes de alimentacdo ininterruptas,
surge a necessidade de se utilizar filtros para reduzir os harmonicos citados, buscando-se obter
apenas a componente fundamental, localizada na frequéncia da modulante utilizada no processo
de modulagdo.

Existem diversas topologias de filtros possiveis para aplicacdo nos conversores cc-ca,
com o objetivo de reduzir os harmdnicos presentes na tensao de saida. Devido a sua simplicidade
e eficiéncia, o filtro escolhido para este trabalho € o filtro LC, apresentando uma caracteristica de
filtro passa-baixas e sendo composto por dois elementos armazenadores de energia, resultando
em uma funcdo transferéncia de segunda ordem.

Para casos onde os harmoénicos possuam valores mais elevados, € comum a utilizagao
de filtros LC em cascata, implicando em filtros de maior ordem e portanto maior atenuagao na
frequéncia desejada. No entanto, a utilizacdo de apenas dois estdgios € suficiente para a grande
maioria das aplicacdes com inversores.

Ressalta-se ainda que, a presenca de dois ou mais estdgios LC em sistemas com regulacio
de tensdo em malha fechada, pode resultar em maior dificuldade na realizacdo do seu projeto
de controle. Outros fatores a serem levados em conta, incluem ainda volume total e custo de
construcao, o qual a depender da aplicacdo pode inviabilizar o projeto (MARTINS; BARBI,
2011).
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2.1.3.1 Caracteristicas e resposta em frequéncia do filtro LC passa-baixas

Conforme j4 discutido anteriormente, a utilizacio de um filtro LC parte da necessidade de
melhorar a qualidade da forma de onda presente na saida do inversor, isto €, reduzir o contetdo
harmdnico presente na mesma.

Considerando o filtro LC, o funcionamento consiste em prover um ramo paralelo de
baixa impedancia (shunt), de modo que os harmodnicos de corrente sejam desviados através
deste ramo. Além do ramo em paralelo, ha a presenca de uma impedancia série, sobre a qual
busca-se eliminar os harmonicos de tensdo. A estrutura bésica do filtro é apresentada na Figura
4, sendo a relacdo entre a impedancia série e o elemento paralelo discutidos a seguir. Admite-se
inicialmente que Z, é uma carga qualquer, e que Z; e Z; sao as impedancias respectivas aos

elementos do filtro de saida, representando respectivamente a parcela indutiva e capacitiva.

Figura 4 — Estrutura bésica do filtro LC
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Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Considerando Z,, o equivalente paralelo entre as impedancias Z; e Z,

ZZ'Z()
Zpy = =220 4
“=Z iz 4)

A funcdo transferéncia do filtro, ou seja, a relacdo entre a tensio de saida e a tensdo de

entrada, € obtida através de um divisor de tensido

Vo Zeg

Vo _ Zg 5
Vi Z1+Zeq )

Por fim, considerando que Z, € uma carga resistiva de valor R, e substituindo Z; por sLy,

Z, por 1/sCy em (5), a fungdo transferéncia do filtro LC resulta em

V. 1L 1 ©

onde Ly e Cy representam a indutancia e a capacitancia do filtro de saida. Define-se ainda
— 1 anci ilaci 1 /i
W, = o como a frequéncia angular natural de oscilagdo e { = 38, \/ T; COMO O fator de

amortecimento do filtro.

Segundo Martins e Barbi (2011), sugere-se que a frequéncia de corte do filtro fj esteja

posicionada uma década abaixo da frequéncia de chaveamento minima do inversor, atenuando
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e/ou eliminando os harmonicos desejados. E ainda, ela deve ser pelo menos trinta vezes maior
que a frequéncia da componente fundamental referente a tensdo alternada de saida, resultando
em um deslocamento de fase minimo. O fator de amortecimento, por sua vez, deve ser escolhido
de modo a evitar oscilagdes elevadas na frequéncia de ressonancia. Deste modo, recomenda-se
que o fator de amortecimento escolhido seja igual ou superior a 0,707.

Seja a frequéncia de corte fy dada por

1

R — 7
fo=+- I,C, (7
e a resisténcia equivalente R, que representa a carga por
2
%
R, = 2¢L 8
o p 8

onde P, ¢ a poténcia nominal da carga resistiva.
Ainda, de acordo com Martins e Barbi (2011), o calculo da capacitancia e indutancia
referentes ao filtro LC resume-se a

1
Cp=———
74 L fo-R,’
1
(27 fo)>Cy’

onde { é o fator de amortecimento, especificado pelo projetista conforme as diretrizes apresenta-

€))

Ly= (10)

das.

2.2 CONTROLE DE INVERSORES EM MALHA FECHADA

Os inversores podem ser caracterizados por diversos pardmetros dindmicos e estaticos,
como a regulacdo de tensdo de saida, a distor¢do harmonica total (Total Harmonic Distortion
- THD), o tempo de resposta a transitorios e a capacidade operacdo em situagdes especificas,
como € o caso da operacdo a vazio ou com cargas ndo-lineares, que usualmente resultam em
maior distorcdo da forma de onda de tensdo presente na saida (JUNIOR, 2013).

Neste sentido, de modo a alcangar os parametros desejados, diferentes controladores
podem ser utilizados. Em Finn (1993) discute-se os beneficios da aplicacdo de uma malha de
controle em cascata, através da realimentacdo de um sinal de corrente, constituindo uma malha
de controle interna e permitindo a operacdo de forma flexivel independente da carga utilizada.

Em Remes (2021) é realizado um comparativo entre as sensibilidades aos distirbios das
diferentes configuragdes de controle, demonstrando que a utilizacdo de malhas cascata constitui
uma soluc¢do eficaz na atenuacdo de disturbios.

Portanto, a utilizacdo da malha externa de tensdo atua para a regulacao da tensdo de saida,
bem como o fornecimento de uma forma de onda senoidal com baixa THD, enquanto a malha de
controle interna contribui para uma resposta dindmica mais rdpida, resultando em maior robustez

do sistema principalmente durante transitorios de carga ou utilizagdo de cargas ndo-lineares.
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No caso do controle através de uma malha tnica externa, a tensio de saida é comparada
com um sinal de referéncia com o objetivo de gerar um sinal de erro, o qual serd compensado por
um controlador. Dentre as vantagens da utiliza¢ao deste tipo de controle estdo o baixo custo e a
simplicidade de implementa¢do, embora seu desempenho seja considerado pobre em situagdes
mais complexas, como € o caso da utilizacdo de cargas ndo-lineares ou transitorios de carga
significativos (AAMIR; KALWAR; MEKHILEF, 2016).

2.3 AVALIACAO DE DESEMPENHO COM BASE NA IEC 62040-3/2021

De modo a avaliar o desempenho transitorio e em regime permanente, pode-se utilizar
da norma [EC 62040-3-2021, a qual trata destes aspectos no ambito das fontes ininterruptas de
energia. Em suma, a UPS, neste caso representada pelo inversor, deve ser capaz de fornecer uma
tensdo senoidal com amplitude e frequéncia constantes, apresentando baixa distor¢do harmonica,
mesmo em condi¢des de variacdes de carga e distirbios na rede, isto €, na alimentacao (IEC,
2021).

Para este trabalho, sdo consideradas apenas cargas lineares, uma vez que o controlador
proporcional-ressonante proposto ndao possui a capacidade de rejeitar harmonicas multiplas da
fundamental utilizada.

Em relagdo aos demais parametros, a tensdo eficaz de saida deve permanecer na faixa de
+10% de seu valor nominal e a frequéncia pode apresentar uma variagdo maxima de +2% em
relag@o ao valor nominal.

A méaxima distor¢do harmonica de tensdo na saida é de 8%, conforme a norma, sendo os

maximos valores individuais para as harmonicas apresentados na Tabela 3.

Tabela 3 — Distor¢ao harmonica individual na tensdo de saida

Harmonicas Impares

Harmonicas Impares

Harmonicas pares

Ordem (n) Tensao (%) Ordem (n) Tensdo (%) | Ordem (n) Tensao (%)

5 6 3 5 2 2

7 5 9 1,5 4 1

11 3,5 15 0,4 6 0,5

13 3 21 0,3 8 0,5
17<n<37 (38,59/n)—0,27 | 21 <n<39 0,2 10<n<40 (2,5/n)+0,25

Fonte: Elaborada pelo autor (2022), com base na IEC 62040-3/2021 (IEC, 2021).

Na avaliacao do desempenho transitorio é possivel utilizar de trés diferentes situagdes,
sendo elas: alteracdo no modo de operacdo, variacao da carga linear e variagdo da carga nao
linear. Como considera-se a UPS simplificada através de um inversor, € a utilizacdo de cargas
lineares € o foco deste trabalho, é considerada apenas a segunda situacgdo, isto €, a variacao de
carga linear.

A carga linear, por sua vez, € representada por dois resistores em paralelo, que devem

corresponder a 20% e 80% da poténcia ativa nominal do inversor. Nos procedimentos realizados
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durante o degrau de carga, deve-se iniciar com a carga referente a 20% da poténcia nominal,
sendo o degrau aditivo aplicado no ponto de maximo da tensdo de saida, resultando em 100%
da carga nominal. Posteriormente, apds a acomodacgao do sinal de tensdo, aplica-se um degrau
subtrativo, novamente no ponto de maximo da tensdo, reduzindo a carga ao seu valor inicial.

A partir da criticidade das respectivas cargas utilizadas, sdo definidos trés diferentes
perfis, cada um apresentando um envelope referente a variacdo de tensdo, dado o respectivo
degrau aplicado. A Figure 5 apresenta o perfil de classe II, tolerante a desvios de até 100% da

tensdao nominal de pico durante um intervalo maximo de 1 ms.

Figura 5 — Tens@o de saida admissivel em regime transitério - Performance classe 11
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Fonte: Elaborada pelo autor (2022), com base na IEC 62040-3/2021 (IEC, 2021).

Optou-se por utilizar o perfil apresentado devido ao fato de o controle ser composto
por uma tnica malha de tensdo, mais lenta se comparada a utilizacdo de uma malha interna de
corrente.

Dado esse contexto geral acerca das técnicas de controle aplicadas aos inversores e da
andlise de desempenho conforme a IEC 62040-3/2021, parte-se para andlise do controlador

proporcional-ressonante, utilizado ao longo deste trabalho.

24 CONTROLADOR PROPORCIONAL-RESSONANTE

O controlador proporcional-ressonante baseia-se no Principio do Modelo Interno (PMI),
garantindo o seguimento de referéncia e a rejeicao de perturbagcdo com erro nulo de sinais
senoidais.
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Conforme apresentado em Francis e Wonham (1976) e definido pelo PMI, um sistema
estdvel em malha fechada segue um sinal de referéncia com erro nulo em regime permanente e é
capaz de rejeitar perturbagdes se o controlador apresentar o modelo capaz de gerar um sinal com

as mesmas caracteristicas frequenciais dos sinais que se deseja seguir e/ou rejeitar.

2.4.1 Principio do modelo interno

O Principio do Modelo Interno € apresentado em (FRANCIS; WONHAM, 1976) com o
objetivo de levar o sistema em regime permanente a um erro nulo no seguimento de referéncia,
considerando um sinal de referéncia qualquer, conforme mostrado nesta secao.

Considera-se um sistema com Unica entrada e unica saida (Single-Input Single-Output
- SISO), no tempo discreto, composto pela funcdo transferéncia G(z) do processo e por uma
realimentagdo unitdria compensada através de um controlador C(z). A Figura 6 apresenta o
sistema descrito em malha fechada, onde r(z) é o sinal de referéncia, w(z) um distirbio de

entrada e v(z) um distirbio de saida.

Figura 6 — Sistema em malha fechada - PMI

Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Definindo a func¢io de malha aberta como Loy (z) = C(z)G(z), pode-se determinar as
funcdes de transferéncia denominadas sensibilidade, sensibilidade aos distirbios de entrada e

sensibilidade complementar, dispostas em (11), (12) e (13), respectivamente.

06) =28 = 65 = 57 12

1) =43 ~ Lo = 1L (13)
A saida y(z), por sua vez, é dada pela soma dos termos apresentados acima

¥(z) =T (2)r(z) +S(2)v(z) + Q(2)w(2). (14)

Por fim, o sinal de erro € obtido através da diferenca entre o sinal de referéncia e o sinal
de saida e(z) = r(z) — y(z). Em z = ¢/** 0 sinal do erro é dado por e(e/?) = r(e/?) — y(e/?),
onde Q ¢ a frequéncia discretizada, resultando em

o) = (%) = T(M)r(e/?) = S(2)v (/%) — QS w(e'?). (13)
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E possivel visualizar através de (15) que se a funcio transferéncia T (¢/?) tiver ganho
unitério e fase nula na frequéncia de interesse, enquanto S(e/?) = Q(e/?) = 0, a restrigdo

apresentada serd satisfeita, implicando na condi¢ao ideal do seguimento de referéncia.

joy| —

7@ =1, i JT€I=1 (16)
/T (e/) = 0°

(™) = Q(e”) =0 (17)

Conforme as equagdes (11), (12) e (13) é possivel satisfazer as condi¢des apresentadas
acima se |Lor (e/**)] — o0, 0 que pode ser obtido com |C(e/?)| — w0 e |G(e/?)| < 0.

Portanto, o controlador C(z) deve conter a mesma estrutura do sinal de referéncia de
frequéncia @y, de modo que seja obtido o erro nulo em regime permanente. Em outras palavras
o controlador deve possuir polos que apresentam a mesma estrutura do sinal que se deseja seguir
e/ou rejeitar.

O PMI apresentado até este ponto serve como base para o uso de estruturas de controle
ressonantes, utilizadas para o seguimento de referéncias senoidais com frequéncia ay.

A seguir € apresentado o controlador proporcional-ressonante, ja difundido na literatura.

2.4.2 Funcio de transferéncia do controlador proporcional-ressonante no dominio de
tempo discreto

O controlador proporcional-ressonante pode ser obtido a partir de uma andlise do PMI.
Considerando que o objetivo de controle foco deste trabalho é o seguimento de referéncias

senoidais, as quais podem ser expressas no tempo discreto através de
r(k) = Asen(Qk) (18)

onde A € a amplitude da senoide e Q € a frequéncia discretizada, i.e., Q = ©T; = 27 fT;, sendo
T o periodo de amostragem.

Conforme apresentado em (OGATA, 1995), a transformada discreta do sinal (18) é dada

o) = Asin (Q)z

= . 19
72 —2zcos (Q) +1 (19)

Considerando o par de polos complexos conjugados de mddulo unitdrio e angulo £
presentes na transformada z do sinal de referéncia, pelo PMI o controlador que permite o

seguimento de referéncia ao tipo de sinal apresentado é

K(z—2¢)(2—2¢,)
C = ! 2=k
Pr(2) 2~ 2zcos (Q) + 1 PR T

kg,z+ kg,
72 —2zcos (Q)+1°

(20)

A classe que engloba os controladores com a forma apresentada acima € denominada

Proporcional-Ressonante (PR), de modo que € necessario o ajuste de dois ganhos e um zero.
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A motivacdo para a escolha dessa nomenclatura advém da ressonancia apresentada na
frequéncia €, de modo que nesta, o ganho do controlador tende ao infinito.

Neste trabalho, a estrutura do controlador proporcional-ressonante € adotada com o
objetivo de controlar a tensdo senoidal de saida do inversor com erro nulo em regime permanente.

A abordagem utilizada para o projeto de tal controlador é descrita na sequéncia.

2.5 DEFINICOES ACERCA DO CONTROLE PELO MODELO DE REFERENCIA E DO
METODO DA REFERENCIA VIRTUAL

Para apresentar os conceitos relacionados ao Controle por Modelo de Referéncia (Model
Reference Control - MRC) e ao método VRFT € necessario inicialmente estabelecer algumas
definicdes bdsicas acerca do sistema a ser controlado.

Considera-se o controle de um processo no tempo discreto, SISO, linear e invariante no

tempo (LIT). O processo citado pode ser descrito pela seguinte equacao
y(k) = G(2)u(k) + v (k). 2D

Em (21), y(k) é a saida do processo no tempo discreto, G(z) é a fungdo transferéncia do
processo, u(k) € a resposta do controle que inicialmente pode ser manipulada livremente, z é
o operador de avan¢o no tempo, definido como zx(k) = x(k+ 1), e v(k) é o ruido do processo
(BAZANELLA; CAMPESTRINI; ECKHARD, 2011). Assume-se que o ruido do processo seja

resultado da filtragem do ruido branco através de um filtro H(z)
v(k) = H(2)e(k). (22)

Note que H(z) é uma fungdo transferéncia LIT e e(k) representa o ruido branco, cuja
variancia é dada por 62.

O controlador do processo apresentado anteriormente € linear e invariante no tempo,
sendo sua estrutura definida pelo usudrio e parametrizada em termos de um vetor de parametros

real p € RP, onde a acdo de controle é definida como

u(k) = C(z,p)(r(k) — y(k)), (23)

sendo r(k) o sinal de referéncia e C(z,p) a funcao transferéncia do controlador apresentada a

seguir. Note que p é o vetor de pardmetros e C(z) é um vetor de fungdes transferéncia, tais que:

C(z,p) =p"C(z), (24)

resultando assim em um controlador linear nos parametros.
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Por exemplo, para um controlador PID (Proporcional-Integral-Derivativo) é adotada a

seguinte parametrizacao

—1
C(z,kp,ki,kd):kp-l-kizfl+deZ , (25)
k, 1
Clz,p)=p"C) = p=|k| C)=|Z|- (26)
kq el

O sistema apresentado até o seguinte momento € ilustrado na Figura 7 em malha fechada.

Figura 7 — Sistema em malha fechada no tempo discreto

Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

A relagdo entre os sinais de entrada r(k) e e(k) e a saida y(k) é dada por

Y(k;p) =T (z,p)r(k) +S(z,p)H (2)e(k). @27

As fungdes em malha fechada S(z,p) e T(z,p) podem ser obtidas utilizando-se o princi-

pio da superposi¢do na malha de controle apresentada.

1

S(z,p) = 1+C(z,p)G(z) .
_ C(z,p)G(2)

T(z,p) = 1+C(z,p)G(z)

No projeto de controladores hé trés objetivos principais a serem alcancados: robustez,

=C(z,p)G(2)S(z,p) (29)

rejeicao de pertubacdes e seguimento de referéncia. A robustez esta ligada diretamente com a
sensibilidade S(z, p), que relaciona-se com a fungdo transferéncia de malha fechada T'(z,p) a
partir da rela¢do T (z,p) + S(z,p) = 1.

2.5.1 Model Reference Control

Assim como citado anteriormente, o seguimento de referéncia estd concentrado na
resposta do sistema em malha fechada dada uma referéncia de entrada. Desconsiderando o efeito

do ruido e de perturbacdes na saida, a resposta do sistema € dada por:

yr(k,p) =T (z,p)r(k). (30)
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Para avaliar o seguimento de referéncia, a técnica denominada MRC propde o seguinte

critério de performance, baseado na norma-2

J(p) = [|r(k) = ye(k.p)][5. 31)

Neste ponto é bom salientar que ndo ha nenhum controlador capaz de fazer com que
a resposta de saida atinja a referéncia sempre, isto €, o rastreamento de referéncia perfeito €
impossivel. No controle por modelo de referéncia o projetista deve definir uma func¢do trans-
feréncia que apresente o comportamento esperado do sistema em malha fechada. Esta funcao
¢ denominada modelo de referéncia Ty(z). Portanto, o problema consiste em determinar os
parametros do controlador que facam com que os sinais y, e y; (sinal de saida desejado) fiquem
0 mais proximo possivel.

A partir dessa premissa surge o critério de performance do seguimento de referéncia

TR (p) = llyr(k,p) = ya(K)|I3 = |l[T (z.p) — Tu(2)]r (k)| 13. (32)

A equagdo apresentada tem minimo em zero, podendo sua solugdo ser obtida a partir do
controlador ideal, que basicamente é o controlador capaz de fazer com que a resposta do sistema

em malha fechada se iguale ao modelo de referéncia

Tu(2)
G(z)(1-Ty(z)

Portanto, se o controlador ideal Cy(z) for inserido na malha de controle, o critério

Ca(z2) = (33)

de performance apresentado anteriormente terd valor nulo, isto &, J¥®(p) = 0. Note que o
controlador ideal pode ou ndo pertencer a classe de controladores considerada. O comportamento
do sistema em malha fechada serd semelhante ao desejado se o controlador especificado pertencer
a classe dos controladores ideais %. Disto surge a suposi¢do de que o controlador ideal deve

pertencer a classe de controladores utilizada
Cu(z) €€. (34)

O projeto a partir de um modelo de referéncia consiste basicamente em determinar o
controlador ideal C;(z) dado um modelo de referéncia especificado pelo projetista. Embora o
controlador determinado possa garantir o comportamento desejado em malha fechada, isso ndo
significa que ele necessariamente ird garantir estabilidade interna ao sistema.

Em Bazanella, Campestrini e Eckhard (2011) sao apresentadas algumas diretrizes para
a escolha do modelo de referéncia, de modo a prover o comportamento desejado de maneira

segura.

* Diretriz 1: O grau relativo do modelo de referéncia Ty(z) deve ser maior ou igual ao grau

relativo do processo G(z).
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O ndo cumprimento da primeira diretriz apresentada ird acarretar em um controlador com
grau relativo negativo, ou seja, ndo causal.

A segunda diretriz € também obtida analisando-se a equac¢do do controlador ideal. Observe
que se o processo G(z) possuir zeros de fase ndo-minima (FNM), isto é, zeros que estejam fora
do circulo unitério, esses zeros se tornardo polos do controlador ideal e por consequéncia levardo

a um comportamento em malha fechada instavel.

* Diretriz 2: Os zeros de fase ndo-minima do processo G(z) devem ser incluidos como

zeros do modelo de referéncia Ty(z).

Na secdo seguinte é apresentado o método de controle baseado em dados VRFT, que
utiliza intrinsecamente das propriedades apresentadas até aqui, uma vez que € um método
de controle no dominio do tempo e baseado em um modelo de referéncia especificado pelo

projetista.

2.5.2 Virtual Reference Feedback Tuning

O VRFT € um método de controle nao iterativo baseado em dados, que busca a otimizacao
do critério de seguimento de referéncia JMR(p), ou seja, um tnico conjunto de dados & suficiente
para que o controlador seja obtido.

Em suma, a ideia central € minimizar uma func¢do quadrética dos parametros do modelo,
apresentada mais a frente e denominada J"%(p), representando um critério de desempenho do
método da referéncia virtual. Em condicdes ideais esta fung@o possui o minimo global semelhante
a fungio JMR(p), além de apresentar menor complexidade, uma vez que se trata de uma fungéo
quadratica.

A Figura 8 apresenta o sistema utilizado para a obteng@o do controlador C(z,p). Através
de um experimento que pode ser realizado em malha aberta ou fechada, os dados de entrada
u(k) e saida y(k) sdo coletados. Como € realizado o processo de amostragem em uma frequéncia
fixa durante o experimento, os dados sdo coletados no tempo discreto e armazenados em um
conjunto {u(k),y(k) }Zk\': 1> onde N representa o nimero de amostras dos sinais (REMES, 2021).

A partir dos dados de saida y(k) pode-se construir o sinal de referéncia virtual 7(k) =
T;(z)~'y(k). Este sinal, por sua vez, representa o sinal que, se aplicado ao sistema em malha
fechada desejado (com o controlador ideal), produziria a saida y(k) obtida durante o ensaio. Em
seguida, é realizado o célculo do sinal de erro virtual é(k) = 7(k) — y(k), o qual representa o
sinal de erro que se aplicado ao sistema com o controlador ideal produziria a saida y(k) obtida
anteriormente.

Com os sinais de entrada e saida obtidos € possivel realizar a identificacdo do controlador

C(z,p) através da solugdo do seguinte problema de otimizac¢do

IR (p) = ||L(2)[u(k) — C(z, p)e()]lIz (35)
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Figura 8 — Diagrama de blocos do experimento - VRFT

S C(zp) G(2)

********************** YQ(Z)_I

Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

onde L(z) é um filtro de ponderag@o utilizado quando o controlador ideal ndo pertence a classe
proposta (BAZANELLA; CAMPESTRINI; ECKHARD, 2011). Assumindo que o controlador
C(z,p) é linearmente parametrizdvel, e escrito na forma C(z,p) = p? C(z), entdo o critério acima

pode ser reescrito da seguinte forma

IR (p) = ||L(2)[u(k) — p" C(2)2(k)]| 3. (36)

E possivel ainda reescrever a funcio custo utilizando o vetor regressor ¢ (k) = C(z)e(k),

resultando em

J'R(p) = [IL(2)[u(k) — p" @(k)]|]3- (37)

Considerando que o controlador ideal pertence a classe de controladores utilizada, entdo
o minimo da fungio JVX é 0 mesmo do critério de desempenho por modelo de referéncia JMR,
de modo que a solucao pode ser obtida através da utilizagdo de minimos quadrados, resultando

na seguinte estimativa para p

N Iy
p= [Z <P(/<)<PT(’€)] Y o(ku(k). (38)
k=1 k=1
O filtro L(z) deve atender a restri¢do de médulo

iQ
LR = 7)1~ T )P 3 ¥ @ € (.7, (9)
de forma a permitir a aproximacio entre os minimos de J'% ¢ JMR Note que ¢,(e/?) é a
densidade espectral de poténcia do sinal de referéncia, enquanto ¢, (e/®) se refere ao sinal de
entrada do experimento. Deste modo, se o ensaio for realizado em malha aberta é possivel
escolher u(k) o mais semelhante possivel com a futura referéncia a ser adotada, levando a uma
razdo unitdria entre as densidades espectrais, e por consequéncia a simplificagdo do filtro de

ponderacgdo

L(z) = Ty(2)(1 — Tu(2)). (40)
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A utilizacdo do filtro para a situacdo apresentada acima resulta na seguinte estimativa de

p, novamente através de minimos quadrados

N -1y
p= [Z oL (k) o] <k>] Y or(k)ur(k), (41)
k=1 k=1

onde ¢ = L(z)@(k) e up, = L(z)u(k).

Conforme a segunda diretriz para a escolha do modelo de referéncia ja apresentada
anteriormente, os zeros de FNM da planta devem ser zeros de FNM do modelo 7;(z). Contudo,
na maior parte das vezes a posi¢do destes é desconhecida, implicando na necessidade de se
utilizar o critério flexivel do VRFT para identificar o respectivo zero de FNM e inseri-lo no
modelo de referéncia (CAMPESTRINI et al., 2011). Como as plantas abordadas neste trabalho
nao possuem zero de FNM, o que pode ser percebido a partir de uma anélise da Fun¢do de
Transferéncia dada em (6), ndo ha necessidade de se explorar o critério flexivel para o método da

referéncia virtual.

2.6 METRICAS DE ROBUSTEZ E A ESTIMATIVA DATA-DRIVEN DA NORMA H., DA
FUNCAO SENSIBILIDADE

A robustez de um sistema € definida em (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE, 2005)
como a auséncia de sensibilidade deste a varia¢des da planta, isto €, a diferenca entre o com-
portamento dindmico da planta e o comportamento nominal utilizado na etapa de projeto do
controlador. Usualmente essas diferencas sao denominadas como incertezas do modelo. Neste
ponto, a robustez buscada durante a sintese do controlador desejado estd associada a garantia de
que o sistema serd estdvel até mesmo no pior caso das incertezas.

Dada a importancia da estabilidade do sistema operando em malha fechada, diversos
trabalhos tratam da andlise e/ou garantia de estabilidade deste, até mesmo no contexto do controle
baseado em dados, como apresentado em Silva, Bazanella e Campestrini (2020).

No contexto dos conversores em geral, € comum o projeto do controlador considerando a
opera¢do em torno de um ponto de equilibrio, devendo-se avaliar também a questdo da estabili-
dade fora deste, uma vez que a operagdo em pontos diferentes do nominal € uma caracteristica
comum na prética (REMES, 2021). A partir disto, € importante conhecer as margens de robustez
que podem ser garantidas pelo respectivo controlador, sendo estas normalmente avaliadas a partir
da margem de fase e margem de ganho.

Embora mais utilizadas, nem sempre altas margens de fase e de ganho podem garantir
projetos robustos diante de variacdes paramétricas e incertezas associadas a planta, motivando a
utilizacdo de outras métricas, como € o caso do mdximo pico da funcio sensibilidade (SKOGES-
TAD; POSTLETHWAITE, 2005).

O méximo pico da fun¢do sensibilidade é definido como

1
M, = 1|5(z, o = Su . . ,
BGp)lle = S0P T C® p)Glei® p)

(42)
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podendo ser interpretada como uma métrica de robustez em malha fechada, uma vez que esta
relacionada com a minima distincia da curva Loy (e/*, p) do diagrama de Nyquist em relagdo ao
ponto (-1,0) localizado no plano complexo.

Tipicamente, para que um sistema seja considerado robusto, espera-se que M esteja
abaixo de 2, sendo que valores superiores a 4 indicam baixo desempenho, bem como baixa
robustez (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE, 2005).
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3 METODOLOGIA E DISCUSSAO

Neste capitulo a metodologia utilizada para a obtencdo do controlador desejado através
do método VRFT ¢ apresentada, descrevendo-se as etapas e procedimentos para a coleta de
dados, a estrutura do controlador proposto e as diretrizes para a escolha do modelo de referéncia.
Os procedimentos realizados sao descritos de forma a buscar uma sistematizacdo das etapas de

projeto para inversores do tipo Half-Bridge e Full-Bridge.

3.1 ESTRATEGIA DE CONTROLE PROPOSTA

A estratégia de controle utilizada considera o projeto de uma tinica malha de tensdo, sendo
a coleta de dados realizada em malha aberta. Ressalta-se que o projeto considera a elaboracao de
um controlador digital, implicando na utilizacdo de sinais em tempo discreto.

Para a utilizacdo do método VRFT, € necessdrio inicialmente realizar-se a escolha da
estrutura do controlador que se deseja aplicar. Considerando a teoria apresentada e que a solugdo
do VRFT € obtida via minimos quadrados, o controlador deve ser linear em seus parametros,
sendo assim, os polos do controlador sdo fixos, enquanto os zeros sdo livres e serdo determinados
pela solugdo do problema de otimiza¢do definido em (41).

Quanto a classe de controladores, propdem-se a aplicacdo do proporcional-ressonante
e de uma variagdo deste, o proporcional-ressonante com a adi¢do de um termo avanco de fase,
conforme proposta de Lorenzini (2019), de forma a agregar maior robustez ao sistema em malha

fechada. Uma possivel estrutura para o controlador proporcional-ressonante é

1

— aTE() — .
Corl(zp) = p"C2) = [ker kr, kr| | 72osarn | - 43)
1
72—2zco0s (Q)+1
E possivel visualizar que o controlador proporcional-ressonante possui um baixo nimero
de parametros a serem estimados (p = 3), sendo este um aspecto interessante, dada a baixa
exigéncia em relagdo a persisténcia de excitacdo do sinal de entrada, como serd abordado mais a

frente. Para o segundo controlador, a estrutura utilizada € a seguinte

1

Z
T A~ 22 Q)+1
Cprav(z,p) =p C(z) = |kpr kg, kg, kAv} ¢ ZCOIS( A (44)
72—2zc0s (Q)+1
4
i—Pc
onde p. € o polo do termo referente ao avango de fase, sendo este posicionado em um multiplo do
periodo de amostragem em relagdo a frequéncia de Nyquist. Neste caso, p. foi fixado em f;/5,
uma vez que ainda é suficientemente rapido e atuante, ja que f,/2 representa a frequéncia limite

de atuacdo. E ainda, como se trata de um avancgo de fase, o polo deve estar numa frequéncia
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superior ao zero. O zero do avanco, por sua vez, € o parametro livre a ser descoberto pelo VRFT,
restando-se um total de quatro parametros a serem estimados (p = 4).

A fixacao do polo referente ao avango nesta frequéncia suficientemente alta, préxima
da frequéncia de Nyquist, mantém o controlador linearmente parametrizavel, facilitando a
identificag@o dos parametros. Caso contrério, se o polo fosse deixado livre, o controlador deixaria

de ser linearmente parametrizdvel, isto é, ndo poderia ser reescrito na forma Cpg 4,(z,p) =
.
p'C(z).

3.2 EXPERIMENTO PARA COLETA DE DADOS

A escolha do sinal de excitag@o para a coleta de dados depende diretamente do ponto
de operacdo do sistema e do nimero de modos que se deseja excitar, os quais sao dependentes
do ndmero de parametros a serem estimados. Assim, quanto menor o nimero de parametros
p a serem encontrados, menor a exigéncia em relagdo ao sinal de entrada u(k) utilizado para a
realizagdo do experimento. Garante-se que o sinal € suficientemente informativo se a persisténcia
de excitacao deste € maior ou igual a p, isto €, se o sinal possui p componentes espectrais nao
nulas, onde p € o ndmero de pardmetros do controlador a serem identificados (LJUNG, 1999).

A partir das definicOes apresentadas, optou-se por utilizar um sinal PRBS (Pseudorandom
Binary Sequence), também conhecido como sequéncia bindria pseudoaleatdria, sendo bastante
popular devido a facilidade no processo de aplicacdo. Este tipo de sinal possui apenas dois niveis
possiveis, sendo estes +V e —V, de modo que o sinal permanece em um dos niveis por, pelo
menos, um periodo fixo, sendo que a cada periodo existe uma probabilidade de 50% de que ele
se mantenha ou nao no mesmo estado (AGUIRRE, 2007).

Dentre as principais vantagens de um sinal PRBS, destacam-se suas caracteristicas
proximas de um sinal aleatério, podendo ser gerado a partir de uma légica simples e de fcil
implementac¢do. Devido a esta proximidade com os sinais aleatorios, o sinal PRBS possui grande

persisténcia de excitacdo, isto €, possui um grande nimero de componentes espectrais ndo nulas.

3.3 DIRETRIZES PARA A ESCOLHA DO MODELO DE REFERENCIA

Ao se realizar o projeto de um controlador através de um modelo de referéncia, o projetista
busca através de um algoritmo determinar o respectivo controlador capaz de satisfazer a relagao

entre entrada e saida desejada em malha fechada.
_ e (45)

Sendo assim, a obten¢@o de um controlador que implica no comportamento desejado ndo
necessariamente garante a estabilidade interna do sistema. De tal modo, as diretrizes apresentadas
a seguir buscam guiar o usudrio na escolha de um modelo de referéncia de forma segura e com a
performance desejada (BAZANELLA; CAMPESTRINI; ECKHARD, 2011).
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Conforme ja apresentado anteriormente, o controlador desejado é obtido através da

seguinte relacao no controle por modelo de referéncia

Ty(z)
G(z)(1=Tu(z)

A causalidade do controlador € a primeira diretriz a ser seguida. Note que a causalidade

Ca(z) = (46)

€ definida a partir do grau relativo do controlador, de modo que este ndo pode ser negativo. Além
disso, pela equacdo acima € notdvel que o grau relativo do controlador depende diretamente da
diferenca entre o grau relativo do modelo de referéncia e o grau relativo da planta. Portanto, para
que o controlador seja causal, é necessério que o modelo de referéncia apresente grau relativo
igual ou superior ao grau relativo da planta G(z). Assim, é necessario um conhecimento minimo
do processo.

Outro ponto importante na escolha do modelo de referéncia € a atencao aos zeros de
fase ndo minima da planta. Note que se a planta possui zeros de FNM, entdo o controlador
desejado por consequéncia ird possuir em seus polos estes zeros da planta, implicando em um
controlador internamente instdvel. Neste sentido, se 0 modelo de referéncia possuir os zeros
de fase nao minima da planta, o controlador obtido serd causal. Esta é a segunda principal
diretriz para a escolha do modelo de referéncia. Ambas as diretrizes citadas sdo apresentadas em
(BAZANELLA; CAMPESTRINI; ECKHARD, 2011).

Ressalta-se que o modelo de referéncia escolhido deve apresentar ganho unitario e fase

nula na frequéncia desejada, sendo essa usualmente 50 Hz ou 60 Hz.

3.3.1 Consideracoes sobre a funciao transferéncia discreta dos inversores Half-Bridge e
Full-Bridge

De modo a verificar o grau relativo que sera utilizado no modelo de referéncia, definido
mais a frente, realiza-se nesta secdo uma rdpida andlise das caracteristicas da funcao transferéncia
discreta que representa os inversores do tipo Half-Bridge e Full-Bridge.

Conforme ja apresentado, a fun¢ao transferéncia de um filtro LC no dominio continuo é

dada por uma estrutura de segunda ordem com dois polos e nenhum zero

1
V. LG
L= (47)
Vin S +Srcf—|-m

Considerando que os inversores do tipo Half-Bridge e Full-Bridge possuem um com-
portamento que pode ser aproximado por uma G(s) de segunda ordem sem zero, isto é, que 0s
polos sdo definidos a partir da func¢ao transferéncia do filtro de saida, neste caso um filtro LC.
Entdo, resta estabelecer a relacdo entre a fungdo transferéncia no dominio continuo e no dominio
discreto.

Em Astrom e Wittenmark (1997) e Franklin, Powell e Workman (1997) € apresentado

o equivalente discreto de uma planta de segunda ordem sem zeros. De maneira simples, uma
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funcio transferéncia continua com dois polos e nenhum zero resulta em uma funcio transferéncia

discreta com dois polos e um zero de fase minima

(z—4)
(Z_pGl)(Z_sz),

G(z) = (48)
onde A é o zero de fase minima, enquanto pg, € pg, sdo os polos, caracterizando um grau
relativo unitdrio e a auséncia de zeros de FNM.

Por fim, com o conhecimento minimo obtido acerca do grau relativo das plantas discretas
para inversores do tipo Half-Bridge e Full-Bridge, prossegue-se nas se¢des seguintes para o

passo de escolha do modelo de referéncia T;(z).

3.3.2 Abordagem geométrica para a obtencao do modelo de referéncia

A abordagem geométrica para obtencdo do modelo de referéncia € inicialmente apresen-
tada em Corleta (2015), sendo utilizada posteriormente em Ramos (2020) e Beal (2021).

De maneira simples, a definicio do modelo de referéncia através deste método baseia-se
no cdlculo das contribui¢des de fase e modulo na frequéncia desejada conforme a Figura 9. A
contribuicdo de fase € dada pela diferenca da contribuicdo de fase gerada pelos zeros e pelos
polos. Deste modo, a partir de parametros dinamicos, como tempo de acomodagao e overshoot,

define-se a localizacdo de n polos reais em um mesmo ponto.

Figura 9 — Diagrama para obtenc¢ao da contribui¢@o de fase e mdédulo dos polos e zeros na
frequéncia desejada

Im

Fonte: (CORLETA, 2015).

Conforme definido por Corleta (2015) e posteriormente replicado por Ramos (2020)
e Beal (2021), um dos zeros € posicionado na origem do plano z, enquanto n — 2 zeros sao

determinados de modo a igualar a contribui¢@o de fase gerada pelos polos na frequéncia escolhida.
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Por dltimo, considerando as contribuicdes em mdédulo dos polos e zeros, determina-se o
ganho do modelo de referéncia que resulta em um ganho unitério na frequéncia de interesse.

Em virtude da utilizagao de um modelo de referéncia com 4 polos e 3 zeros em Corleta
(2015), Ramos (2020) e Beal (2021), ha maior complexidade no processo de definicdo da
dindmica desejada e por consequéncia determinar a localizagdo dos n polos deixa de ser um
procedimento trivial.

A seguir sdo exploradas algumas possibilidades de modelos de referéncia ndo abordadas
nos trabalhos citados, buscando-se sistematizar os procedimentos, e ainda, analisando-se a
possibilidade da utiliza¢do de fun¢gdes de menor ordem. De maneira contraria ao modelo de
quarta ordem apresentado, a utilizacdo de um modelo de referéncia de menor ordem traz maior
simplicidade ao processo de escolha da localizacdo dos polos com base em uma dinamica
desejada. Assim, na secdo seguinte busca-se realizar contribui¢des neste aspecto, avaliando-se a

possibilidade da utilizagao de um modelo de primeira ou segunda ordem.

3.3.3 Definicao de um modelo de referéncia de segunda ordem

Uma vez que as topologias elementares de inversores apresentadas no Capitulo 2 podem
ser caracterizadas por modelos discretos de segunda ordem com um zero de fase minima, a
utilizacdo de um modelo de referéncia com grau relativo unitdrio € suficiente para atender tal
condi¢ao. Como j4 apresentado, os trabalhos anteriores tinham como proposta a utilizacdo de
um modelo de referéncia de quarta ordem com 3 zeros, implicando em maior complexidade,
principalmente no procedimento necessario para definir os polos a partir da dindmica desejada.

Neste aspecto, busca-se nesta secdo avaliar a possibilidade da utilizacdo de modelos
de referéncia de menor complexidade. Para isso, a estratégia utilizada considera como ponto
de partida a utilizagdo do modelo de referéncia mais simples possivel, ou seja, um modelo de
referéncia de primeira ordem, elevando-se a complexidade de acordo com o necessério.

Novamente, ressalta-se que o modelo de referéncia em questdao deve atender as seguintes

restri¢des:

(i) Grau relativo maior ou igual a 1.
(i1) Nao possuir zeros de FNM.

(iii) Possuir ganho unitério e fase nula na frequéncia de interesse.

Considerando inicialmente a utilizagao de polos reais para o modelo de referéncia. A

funcdo transferéncia segue a forma bdésica, onde n representa a respectiva ordem do modelo

- kt(Z_anl)(Z—anz)...(z—zl)

Ta(z) = (z— pu)(z—Pp—1)---(z— P1) )

Partindo de um modelo de referéncia de primeira ordem (n = 1), sem zeros e buscando-se

atender A terceira restricio com z = ¢/? e Q = 27 fTj, sendo Q a frequéncia discretizada e Ty o
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periodo de amostragem

k[ iQ k[
s = 1) = (50)

onde k;, p; € R. Isolando &;, tem-se como resultado
ki = e’ —py. (51)

Nota-se que um modelo de referéncia de primeira ordem nao é capaz de satisfazer as
condicdes de ganho unitdrio e fase nula na frequéncia de interesse, uma vez que k; € um nimero
real e a relacdo apresentada em (51) resulta em k; € C para qualquer frequéncia f diferente de
zero. Isto €, um modelo de primeira ordem ndo atende ao contexto dos inversores, uma vez que a
restricdo 3 ndo ¢é satisfeita.

Agora, considerando uma funcgio transferéncia de segunda ordem com um zero na origem

do circulo unitério

L= o= " G2

Verifica-se que ha duas possibilidades:

(1) Os polos podem ser definidos de forma arbitraria pelo projetista e o ganho k; € o Uinico

grau de liberdade disponivel.

(i) Tanto o ganho k; quanto os polos sdo livres, de modo a atender a terceira restri¢do

apresentada inicialmente.

Primeiramente, analisando-se o item i), na frequéncia de interesse, k; resulta em:

ki = (z—p1)(z—p2) = e — ™ (p1 + po) + pip2 (53)

e a solucdo recai no mesmo problema encontrado para o modelo de primeira ordem, onde k; € C
para qualquer frequéncia f diferente de zero, invalidando a primeira possibilidade.

A segunda possibilidade entra em conflito com uma das justificativas utilizadas para a
busca por um modelo de referéncia de menor ordem, que € a possibilidade de definir os polos de
maneira mais simples através da dinamica desejada. Como os polos seriam fixos € ndo poderiam
ser definidos de maneira arbitraria, entao essa possibilidade constitui uma alternativa que nao é
interessante.

Voltando ao modelo de referéncia de segunda ordem, desta vez com o zero a ser fixado

fora da origem

ki(z—z1)
(z=p1)(z—p2)

Tu(z) = =1. (54)

Considerando z = ¢/ e que p; e p; sdo definidos pelo projetista

k(z—2z1) = (z— p1)(z— p2) < ke (€7 —21) = (e/* — p1) (e’ — p2) (35)
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onde k; e z1 sdo as varidveis de interesse a serem determinadas. Utilizando da relagcdo e/ =
cos (Q) + jsin (), a equagdo anterior resulta em duas parcelas, sendo uma advinda da parte real

e uma da parte imagindria, apresentadas nas equacoes (56) e (57), respectivamente.

ke cos (Q) — krz1 = cos (2Q) —cos (Q)(p1 + p2) + p1p2 (56)
k sin (@) = sin (2) — sin (2) (1 + o) 57)

Novamente, assume-se que p; € p»> sdo definidos pelo projetista de forma arbitréria.
Deste modo, a equagdo (57) possui como incognita apenas o ganho k;, que pode ser determinado

através de
i — sin (2Q) —sin (Q)(p1 + p2)

= 58
! sin (Q) (58)
A posi¢do do zero z; € posteriormente determinada com o valor de &;
_ kycos (Q) —cos (2Q) +cos (Q)(p1 + p2) — P12
7= : (39)

ke
Com k; e z; determinados, resta definir a abordagem que serd utilizada para definir a
posicdo dos polos reais pj € p;.
Propde-se a escolha dos polos com base na dinamica da planta em malha aberta, obtida
a partir do experimento de coleta de dados. Assim, considerando inicialmente a utilizacao de
polos reais, p; serd determinado a partir de

4T;
_ B 60
p1 eXp( tso(l—O,le%)> (60)

onde ¢, € o tempo de acomodacgio da planta em malha aberta e x¢, indica o quao mais rapido se
deseja o tempo de acomodagdo do modelo de referéncia em relacdo ao tempo de acomodagao
inicial da planta. J4 o polo p; pode ser definido de modo que p; seja dominante, isto é p, possui

uma dinadmica n vezes mais rapida, sendo este valor usualmente maior ou igual a 4.

p2=pl (61)

De modo a avaliar os possiveis modelos de referéncia a serem utilizados, optou-se por
avaliar a resposta em frequéncia destes, variando-se p; com um passo de 0,01 no intervalo
[0,9 0,99], enquanto p; = p‘l‘. O ganho k; e o zero z; obedecem as equacdes apresentadas
anteriormente e sao definidos de modo que o modelo de referéncia apresente ganho unitario e
fase nula na frequéncia de interesse, sendo utilizado neste exemplo f = 60Hz e Ty = 50 ps.

A Figura 10 apresenta os resultados obtidos, nos quais nota-se que o comportamento
obtido a partir de p; = 0,97 traz dois diferentes problemas. O primeiro deles € o baixo ganho
cc, o qual implica em uma resposta pobre para baixas frequéncias. O segundo problema esta
relacionado com a exigéncia imposta ao VRFT para valores de Mg muito préximos de 1 conforme
apresentado na Tabela 4, os quais nao sdo alcanc¢éveis na pratica, implicando em respostas que

podem divergir do esperado, resultando muitas vezes até em instabilidade.
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Analisando o modelo de referéncia de segunda ordem proposto e as respostas apresentadas
na Figura 10, nota-se que p; estd localizado sempre em frequéncias superiores a p;. Da mesma
maneira, pp localiza-se sempre em frequéncias superiores ao zero z;, caracterizando uma resposta

com ganho inicial constante, seguido por uma subida e posterior descida.

Figura 10 — Resposta em frequéncia do modelo de referéncia em fun¢do de p; e p, reais
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Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Tabela 4 — Valores obtidos para a margem de robustez M; para cada um dos modelos de
referéncia com polos reais

P1 M; P1 M;
0,9 | 1,1417 { 0,95 | 1,1130
0,91 | 1,1366 | 0,96 | 1,1038
0,92 | 1,1314 | 0,97 | 1,0894
0,93 | 1,1260 | 0,98 | 1,0609
0,94 | 1,1200 | 0,99 | 1,0012

Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Dos valores apresentados para M, e das respostas em frequéncia ilustradas na Figura 10,
nota-se ainda que a distancia em frequéncia entre p; e z; diminui juntamente com o valor de M.
De maneira simplificada, a distancia em frequéncia entre p; e z; deve ser suficiente para
que restricoes exageradas em relac@o ao valor de M, ndo sejam impostas ao VRFT, isto é, que o

modelo de referéncia no apresente um valor muito préximo ou igual a 1 para M.
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De modo a contornar os problemas apresentados quando p; > 0,97 e buscando-se
aumentar a distancia em frequéncia entre os polos e o zero do modelo de referéncia, propde-se
verificar a utilizagao de polos complexos para 0 mesmo.

Considerando a utilizac¢do de polos complexos conjugados, € estabelecido o procedimento
de defini¢do do raio destes de forma similar ao adotado para os polos reais, ou seja, com base no
tempo de acomodag¢do da planta em malha aberta

4T
tso(1—0,01xq,)

p1—exp (— ) exp(j-0). 62)

onde 6 € o angulo em radianos do polo complexo.

Note que o primeiro termo do produto representa o raio destes polos complexos, enquanto
o segundo termo estd relacionado com o angulo. O segundo polo, complexo conjugado de py, é
dado por

4T
tso(1 —0,01xg,)

P2 = P1 = €xp (— ) -exp(—j-0). (63)

A Figura 11 apresenta um conjunto de modelos de referéncia, conforme a variagdo do
raio dos polos, dado por r; = r, = |p1| = | p2| no intervalo [0,9 0,99] e considerando de maneira
arbitraria 8 = 0,075rad. O ganho k; e o zero z; s@o novamente definidos de acordo com o
equacionamento apresentado, buscando-se ganho unitério e fase nula na frequéncia de interesse.

Conforme as respostas em frequéncia apresentadas na Figura 11, verifica-se que a utiliza-
¢ao de um modelo de referéncia de segunda ordem com polos complexos conjugados implica
em maiores picos na resposta em frequéncia. Em relac@o aos valores respectivos a margem de

robustez M, a Tabela 5 apresenta os valores obtidos.

Tabela 5 — Valores obtidos para a margem de robustez M; para cada um dos modelos de
referéncia com polos complexos

ri MS r MS
0,9 | 1,1976 | 0,95 | 1,3052
0,91 | 1,2170 | 0,96 | 1,5021
0,92 | 1,2385 | 0,97 | 1,6550
0,93 | 1,2613 | 0,98 | 2,0950
0,94 | 1,2841 | 0,99 | 3,6643

Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Portanto, além do aumento do méaximo pico na resposta em frequéncia da T;(z), a inser¢éo
de polos complexos conjugados no modelo de referéncia implica também no aumento do valor
de M, ou seja, ha uma diminui¢do da robustez exigida através do modelo de referéncia ao
VRFT. Verifica-se também que o ganho cc estd préximo de 0 dB. Assim, ambos os problemas
apresentados anteriormente para o modelo de referéncia com polos reais sao resolvidos, embora
haja um custo associado a robustez, que neste caso € menor se comparada ao modelo de referéncia

com polos reais.
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Figura 11 — Resposta em frequéncia do modelo de referéncia com polos complexos conjugados

10 1
. =«
m
i)
8 71 = 0,90
gor r = 0,91
= = 0,92
g = 0,93
-20 r = 0,94
1 =0,95
1 = 0,96
a0l r = 0,97
1 = 0,98
1 = 0,99
-40 i i
10° 102 10° 10°

Frequéncia (Hz)
Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Dadas as andlises realizadas para os modelos de referéncia com polos reais e com polos

complexos, sdo tracadas as seguintes diretrizes:

* Se o raio dos polos da planta que se deseja controlar forem inferiores a 0,97, recomenda-
se a utilizacdo de um modelo de referéncia de segunda ordem com polos reais, onde p; é

dominante e definido com base em ¢y, enquanto p, = p7.

* Para polos iguais ou superiores a 0,97, de modo a evitar os problemas apresentados com
a utilizacdo de polos reais, recomenda-se a utilizacdo de um modelo de referéncia de

segunda ordem com polos complexos conjugados, ao custo de uma menor robustez.

Como ndo foi tracada nenhuma diretriz para a definicdo do angulo 6, anteriormente
escolhido de forma arbitrdria, busca-se na sec@o seguinte avaliar qual valor representa a melhor
escolha para o mesmo, baseando-se na margem de robustez M, resultante da aplicacdo do VRFT

em um conjunto de plantas.

3.3.4 Definicao do angulo 6 para o modelo de referéncia de segunda ordem com polos

complexos

De modo a avaliar a melhor escolha para o angulo 6, isto €, o angulo referente aos polos

complexos do modelo de referéncia, considera-se um conjunto de plantas de segunda ordem com
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polos complexos conjugados e um zero de fase minima, onde cada planta deste conjunto pode

representada por

B (z—A)
R P " (&4

A partir da variagdo dos pardmetros A, r, € ¢, onde r, e ¢ representam o raio e o
angulo dos polos complexos da planta G(z), busca-se obter diferentes plantas que representem a
dindmica dos inversores abordados neste trabalho. A variacdo dos parametros, por sua vez, é

realizada da seguinte forma:

* O zero de fase minima, A, é variado de forma linear conforme A = ¢*, dado que x €
[-1,025:-0,2:-0,025], resultando em 6 diferentes valores no intervalo [0,3588 0,9753];

* O raio dos polos complexos possui cinco diferentes valores, sendo os mesmos [0,9725
0,975 0,98 0,985 0,99];

* O angulo ¢ em radianos possui sete diferentes valores, sendo estes [0,025 0,05 0,1 0,2
0,4 0,8 1,5708], resultando em polos presentes em praticamente todo o lado direito do

circulo unitario.

Ressalta-se que, devido ao objetivo desta andlise, que € verificar o valor de 6 que resulta
em uma maior margem de robustez M; em malha fechada, foram utilizados apenas polos com
raios superiores a 0,97 para a planta G(z), dado que conforme definido na Seg¢do 3.3.3, recomenda-
se a utilizacdo de um modelo de referéncia com polos complexos apenas caso os polos da planta
estejam localizados acima de 0,97.

A variacdo dos parametros da planta genérica conforme descrito acima resulta em
6 x 5 x 7 =210 combinagdes, que por consequéncia representam 210 diferentes plantas. Para
cada uma destas plantas, considera-se a utilizacdo do modelo de referéncia com polos complexos
proposto, com xg, variando no intervalo [0,05 0,4], constituindo um total de 210 x 8 = 1680
aplicacdes do método VRFT. Note ainda que, sdo aplicados ambos os controladores propostos,
resultando no dobro de dados resultantes a serem analisados.

Neste ponto, busca-se realizar uma andlise e comparar os resultados advindos de cada
um dos possiveis angulos 0 a serem utilizados no modelo de referéncia 7;(z). Deste modo, serdo
adotados quatro diferentes valores para o angulo 6 em questdo, sendo eles [0,025 0,050 0,075
0,1]. A motivagdo para escolha destes angulos em especifico advém da necessidade de valores
maiores de amortecimento para o modelo de referéncia 7,(z), implicando em maior robustez
(SKOGESTAD; POSTLETHWAITE, 2005).

Como os resultados sdo numerosos, é utilizada a ferramenta boxplot!, a qual permite

A linha preta inferior indica o valor minimo obtido, de modo que 25% das amostras estdo localizadas entre
ela e a linha de inicio da caixa azul (primeiro quartil). A linha vermelha indica a mediana ou segundo quartil,
abrangendo 50% das amostras. Por fim, a linha que demarca o fim da caixa indica o terceiro quartil ou 75% das
amostras, restando apenas a linha preta superior que indica o valor mdximo. Todos os demais pontos denotados
em vermelho por + representam os outliers, isto é, valores atipicos.
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verificar rapidamente a mediana da margem de robustez M, respectiva a cada angulo 6 e os
respectivos outliers em cada caso, isto €, valores atipicos que apresentam grande afastamento
dos demais.

Portanto, a Figura 12 apresenta a comparagao da margem de robustez M; obtida para
os controladores proporcional-ressonante e proporcional-ressonante com avanco de fase, para
cada um dos quatro diferentes valores referentes ao angulo 0 dos polos complexos presentes
no modelo de referéncia. A Tabela 6 apresenta um resumo dos dados obtidos através da figura

ilustrada, onde:

* PR - Representa o controlador proporcional-ressonante puro;

* PR + Av - Representa o controlador proporcional-ressonante com a adi¢do do termo

avanco de fase;

* PR - 0 - Representa o controlador PR e o respectivo dngulo em radianos utilizado para

os polos do modelo de referéncia Ty(z);
* PR + Av - 0 - Representa o controlador PR com avanco de fase e o respectivo angulo em

radianos utilizado para os polos do modelo de referéncia T;(z).

Figura 12 — Anélise da margem de robustez M, para ambos os controladores com diferentes
valores de 6 utilizando a ferramenta Boxplot
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Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Ressalta-se que, além da mediana, a Tabela 6 apresenta também o numero total de casos

onde M; é superior a 4 para cada caso, isto €, casos que indicam baixa robustez.
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Tabela 6 — Resumo do boxplot obtido para a margem de robustez M;

M PR -0,025 | PR+ Av-0,025 | PR-0,050 | PR + Av - 0,050
Mediana 4,8574 1,1447 2,9129 1,4234
Outliers > 4 875 100 772 43
M, PR-0,075 | PR+Av-0,075| PR-0,1 PR + Av-0,1
Mediana 3,1987 1,7921 3,4152 2,2194
Outliers > 4 703 12 715 150

Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Do boxplot apresentado na Figura 12 e da Tabela 6, observa-se os seguintes pontos:

* O nimero de valores onde M; € superior a 4 atinge o valor minimo para ambos 0s
controladores em 0 = 0,075 rad, indicando que neste angulo o nimero de resultados que

apresentam baixa robustez € menor em relacdo aos demais angulos.

» Apesar de apresentar um maior nimero de valores onde M é superior a 4 se comparado
com 6 = 0,075rad, em 8 = 0,05rad ha menor dispersdo dos valores de M; para o
controlador proporcional-ressonante com avancgo de fase, isto €, a caixa esté localizada

em um intervalo menor se comparado a 8 = 0,075 rad.

* Em relagdo ao controlador proporcional-ressonante, a andlise ndo permite levar a conclu-
sOes, uma vez que apesar da diminui¢do do nimero de valores onde M; € superior a 4

para 8 = 0,075, hd também um aumento da mediana.

Portanto, em virtude dos pontos citados acima, optou-se por recomendar um intervalo

para a definic@o de 0, sendo 0 €[0,05 ; 0,075], ficando a decisdo por conta do projetista.

3.4 ANALISE COMPARATIVA ENTRE O CONTROLADOR PROPORCIONAL-RESSONANTE
E O CONTROLADOR PROPORCIONAL-RESSONANTE COM AVANCO DE FASE

A andlise apresentada a seguir segue os procedimentos e defini¢cdes apresentadas na se¢@o
3.3.4. No entanto, neste ponto o foco da andlise serd na comparagdo entre a margem de robustez
M; e o custo Jyg resultantes das duas classes de controladores propostas, proporcional-ressonante
e proporcional-ressonante com avancgo de fase.

Como o foco € cobrir o maior nimero de plantas possiveis na andlise, a variacdo dos

pardmetros da planta G(z) é realizada da seguinte forma:

* O zero de fase minima, A, € variado de forma linear conforme A = ¢, dado que x €
[-1,025:-0,2:-0,025], resultando em 6 diferentes valores no intervalo [0,3588 0,9753];

* O raio dos polos € definido a partir de uma varia¢do logaritmica, onde r, = 010 ()
sendo y € [0,2 0,98], resultando em 40 diferentes valores localizados no intervalo [0,4971
0,9913];
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* O angulo ¢ em radianos possui sete diferentes valores, sendo estes [0,025 0,05 0,1 0,2
0,4 0,8 1,5708], resultando em polos presentes em praticamente todo o lado direito do

circulo unitario.

A variacdo dos parametros da planta genérica conforme descrito acima resulta em
6 x 40 x 7 = 1680 combinagdes, que por consequéncia representam 1680 diferentes plantas.
Para cada uma destas plantas, considera-se a utilizagdo do modelo de referéncia proposto, com
xg, variando no intervalo [0,05 0,4], constituindo um total de 1680 x 8 = 13440 aplica¢des do
método VRFT. Novamente, sdo aplicados ambos os controladores propostos, resultando no dobro
de dados resultantes a serem analisados.

A definicdo do modelo de referéncia segue as diretrizes apresentadas nas se¢des anteriores,

de modo que:

* Se o raio dos polos da planta que se deseja controlar forem inferiores a 0,97, utiliza-se
um modelo de referéncia de segunda ordem com polos reais, onde p; € dominante e

definido com base em t,, enquanto p, = pf.

* Para polos iguais ou superiores a 0,97, de modo a evitar os problemas apresentados com
a utilizacdo de polos reais, € utilizado um modelo de referéncia de segunda ordem com

polos complexos conjugados, considerando 8 = 0,075 rad.

A Figura 13 apresenta a comparacdo da margem de robustez M, obtida para os con-
troladores proporcional-ressonante e proporcional-ressonante com avango de fase. A partir da
figura apresentada, pode-se estabelecer algumas afirmacgdes acerca dos resultados obtidos para a

margem de robustez M;:

* A mediana da margem de robustez (M;) apresentada pelo controlador proporcional-
ressonante com a adi¢do do termo avanco de fase € inferior se comparada ao controlador
proporcional-ressonante, implicando em maior robustez do sistema em malha fechada na

maior parte dos resultados.

* Os valores minimo (primeiro quartil) e maximo (terceiro quartil) respectivos ao con-
trolador proporcional-ressonante com avanco de fase sdo inferiores se comparados ao
proporcional-ressonante, implicando em maior robustez para o0 PR com avanco de fase

em ambos os limitantes.

* O controlador proporcional-ressonante com avanco de fase apresentou 20 outliers onde a
margem de robustez Mj era superior a 4, enquanto o proporcional-ressonante apresentou
1001 outliers. Deste modo, o menor nimero de outliers onde M; € superior a 4 indica que
o controlador proporcional-ressonante com avanco de fase apresenta um menor nimero

de casos onde a robustez € baixa se comparado ao proporcional-ressonante.
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Figura 13 — Andlise da margem de robustez M dos controladores PR e PR com avanco de fase
utilizando a ferramenta Boxplot
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Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

* O controlador proporcional-ressonante com avango de fase apresentou uma menor disper-
sdo dos resultados se comparado ao controlador proporcional-ressonante, indicando uma
maior concentragdo dos resultados em valores menores de M; e implicando em maior

robustez.

A Tabela 7 apresenta um resumo dos dados anteriormente ilustrados no boxplot para a

margem de robustez My, de modo a fundamentar as afirmagdes realizadas acima.

Tabela 7 — Resumo do boxplot obtido para a margem de robustez M;

M PR PR + Av
Mediana 1,4365 1,269
Outliers >4 | 1001 20
Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Deste modo, considerando a andlise da margem de robustez M, para as plantas utilizadas,
€ possivel afirmar que a adi¢do do termo avango de fase ao controlador proporcional-ressonante

implica em um aumento da robustez do sistema em malha fechada.
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Por fim, € realizada ainda uma segunda andlise, entretanto desta vez em relagc@o ao custo
Jur? obtido para cada um dos controladores, sendo apresentada na Figura 14.

Figura 14 — Andlise do custo Jyg dos controladores PR e PR com avanco de fase utilizando a
ferramenta Boxplot

1015 ' .
+
1010 - T 4
+
10° | 1
+
x
- 10° [ .
107 1 1
I
10 I !
1077 1 | I 4
I
I
| ——
PR PR com avanco de fase

Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Em relacdo ao custo Jysg, observa-se uma diminuicao na mediana referente ao controlador
proporcional-ressonante com avanco de fase se comparado ao proporcional-ressonante conforme
apresentado na Tabela 8, indicando que o controlador PR com avango de fase estd mais proximo

da classe ideal se comparado ao controlador PR puro.

Tabela 8 — Resumo do boxplot obtido para o custo Jyg

Jur PR PR + Av
Mediana | 1,0564 x 10°° | 4,5022 x 108
Outliers > 1 484 8

Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Com base nos dados apresentados na Tabela 8 e na Figura 14, sdo observados os seguintes

pontos:

2 E o custo dado em fungdo da norma-2 de um sinal x(k) qualquer composto de N amostras, de modo que

JMR(p) = %Zgzl[vo(kvp) - Td(z)r(k)]z'
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* A mediana do custo Jyg apresentada pelo controlador proporcional-ressonante com
avanco de fase € inferior se comparada ao controlador proporcional-ressonante, indicando

maior proximidade do primeiro com a classe dos controladores ideais.

* H4 uma reducio significativa dos outliers considerando Jysr superior a 1 para o controla-
dor PR com avango de fase em relacdo ao PR, isto €, hd uma reducgdo dos casos onde a

resposta estd mais proxima da instabilidade ou € instéavel.

Portanto, de acordo com as andlises realizadas para a margem de robustez M, e para o
custo Jyg resultantes da aplicagdo dos controladores proporcional-ressonante e proporcional-
ressonante com avango de fase, € possivel afirmar que a utiliza¢do do controlador PR com avango
de fase leva a uma maior robustez em malha fechada, e ainda, 0 mesmo esta mais proximo da
classe dos controladores ideais, resultando também em um menor custo Jyg para a maioria dos

resultados analisados.

3.5 ESCOLHA DO PONTO DE OPERACAO PARA COLETA DE DADOS NOS CONVER-
SORES CC-CA

Os conversores cc-ca apresentados sdo estruturas com dinamica aproximadamente linear
em torno do ponto de operac@o. Assim, ao utilizar-se o controlador projetado, o0 comportamento
em malha fechada serd semelhante ao desejado, desde que o inversor esteja operando préximo
ao ponto de equilibrio para o qual foi projetado.

Note que, a operagdo de qualquer conversor, incluindo os inversores, fora do ponto de
operacao nominal é uma caracteristica comumente encontrada, uma vez que estes estdo sujeitos
a variacoes na alimentacdo e na carga, resultando em alteragdes em sua dinamica.

Como estabelecer consideragdes acerca do ponto de operacdo para coleta de dados que
resultaria em maior robustez requer procedimentos com alta complexidade, optou-se por escolher
o ponto de operacdo de forma arbitraria para o processo da coleta de dados.

Deste modo, o ponto de operagdo escolhido consiste na seguinte configuragao:
¢ Tensido no barramento cc nominal;
e Tensdo de saida nominal;

» Carga maxima de saida equivalente a 20 % da poténcia nominal.
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4 RESULTADOS

Neste capitulo é apresentado um estudo de caso considerando um inversor monofésico
do tipo Full-Bridge, sendo realizada a sintonia dos controladores proporcional-ressonante e
proporcional-ressonante com avango de fase a partir do método de controle baseado em dados
VRFT. A co-simulacdo € realizada através dos softwares MATLAB/Simulink® em conjunto
com o PSIM®. Os esquematicos podem ser consultados na secdo de Apéndices, de modo que os

arquivos estao disponiveis em (KUPAS, 2022).

4.1 ESTUDO DE CASO - INVERSOR MONOFASICO FULL-BRIDGE

Para verificar a aplicacdo do modelo de referéncia proposto e dos controladores proporcional-
ressonante e sua versao com a adi¢do do termo avango de fase, propde-se a simulacdo e aplicagao
da técnica de controle apresentada em um inversor monofésico.

Na simulagdo € utilizado um inversor Full-Bridge, com poténcia nominal de saida de
600 W. A técnica de modulagdo escolhida é a PWM senoidal a dois niveis. Os demais parametros

do inversor sdo apresentados na Tabela 9.

Tabela 9 — Parametros do inversor Full-Bridge

Descricao Parametro Valor
Poténcia maxima de saida P, 600 W
Tensdo no barramento cc Vi 300V as00v
Tensao de saida nominal Vo ef 127V
Frequéncia de comutacio do inversor fs 20kHz
Frequéncia de amostragem fa 20kHz
Frequéncia fundamental da tensdo de saida f S50Hz
Frequéncia de corte do filtro LC fe 1850 Hz
Fator de amortecimento do filtro LC 4 0,4
Capacitancia do filtro LC Cr 4 uF
Indutancia do filtro LC Ly 1,9 mH
Capacitancia do barramento cc C; 3 mF

Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Além dos parametros apresentados acima, sdo consideradas ainda perdas no indutor,
capacitores, diodos e transistores.

De acordo com as consideracgdes anteriormente apresentadas na Se¢do 3.2, o sinal uti-
lizado para a coleta de dados € do tipo PRBS, com um periodo equivalente a 1449 amostras,
conforme ilustrado na Figura 15.

Para a definicdo do PRBS, buscou-se um sinal tal que houvesse no minimo um trecho
onde a tensdo de saida acomodasse, de modo que a partir deste trecho € possivel estimar o tempo
de acomodacdo da planta.
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Figura 15 — Sinal de referéncia PRBS, tensao de saida e a¢do de controle
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Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Assim, com base no sinal apresentado, verificou-se um tempo de acomodacio f, de
aproximadamente 3,5 ms em malha aberta, resultando na seguinte estimativa para o raio do polo
dominante da planta

4T,
rp =exp ( s) ~0,9445. (65)

N

Como o polo em questao tem seu raio estimado em um valor inferior a 0,97, utiliza-se
um modelo de referéncia de segunda ordem com polos reais, conforme proposto, resultando nos
seguintes polos para o modelo de referéncia com xg, = 5%, isto €, um tempo de acomodacdo 5%
mais rdpido do que o inicial

4T
tso(1 —0,01xq,)

p2 = pj=0,7862. (67)

P1 = €exp (— ) =0,9416 (66)

Com os polos definidos, determina-se k; € z;

b sin (2Q) —sin (Q)(p1 + p2)
! sin (Q)
ki cos () —cos (2Q) +cos (Q)(p1 + p2) — p1p2

= =0,955. (69)
ki

=0,27198 (68)
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Portanto, com os pardmetros calculados, o modelo de referéncia Ty(z) resultante é dado

0,27198(z — 0,955)
(z—0,9416)(z —0,7862)

Em relagao as classes de controladores utilizadas, € aplicado o algoritmo do VRFT para

Tu(z) =

(70)

o proporcional-ressonante, definido como
1

Cor(zp) = P"C(2) = [ker kr, ki| | 7z (71)
1
72—2zc0s (Q)+1

e para o proporcional-ressonante com avango de fase

1

<z
- 2_
Ceran(z:p) =P"C(2) = |kpr ke, kg, kav| | GO (72)
72—2zcos (Q)+1

_z
Z—Pc

A Tabela 10 descreve os parametros Kpg, Kg,, Kg, € Ky, resultantes da aplicacio do

VRFT para ambas as classes de controladores apresentadas.

Tabela 10 — Parametros obtidos através do VRFT para os controladores proporcional-ressonante
e proporcional-ressonante com avango de fase

Controlador Kpr kg, kg, Kay
PR 4,9087 x 107% | 4,3381 x 107% | —4,0324 x 1074 -

PR com avanco de fase | 6,0255 x 107> | 7,0320 x 10~* | —6,8116 x 10~* | —4,2700 x 103

Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Os parametros apresentados acima resultam nas seguintes funcdes de transferéncia
discretas para os controladores
4,9087 x 10~%(z—0,9225)(z — 0, 1935)
(z2—2z+1)
1,7555 x 1073(z — 0,9687)(z> — 1,607z 40, 8944)
(z—0,2846)(z2 —2z+1)

A utilizagdo dos controladores projetados em malha fechada, resulta no comportamento

Crr(z,p) = (73)

Crr av(z,p) = (74)

apresentado na Figura 16 para a poténcia nominal. Verifica-se que ambos os controladores
resultaram no seguimento da referéncia senoidal r(k) proposta.

E possivel ainda determinar os valores de custo J¥, dados em fun¢do da norma-2 de
um sinal x(k) qualquer composto de N amostras (BAZANELLA; CAMPESTRINI; ECKHARD,
2011)

1 N
JYR(p [vo(k,p) — Ty(z)r(k)]?. (75)
N =
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Figura 16 — Tensao de saida em malha fechada, acdo de controle e erro para ambos os
controladores - 100% da carga nominal
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Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Para o controlador proporcional-ressonante obteve-se um custo Jyg igual a 0,41 V2,
enquanto para o proporcional-ressonante com avango de fase o custo resultante Jyg foi de
0,19 V2, representando um melhor desempenho deste segundo no seguimento da referéncia
senoidal.

Em relacdo ao desempenho de ambos os controladores na poténcia nominal, o controla-
dor proporcional-ressonante apresentou um tempo de acomodacao #, ¢, de aproximadamente
2,65 ms, enquanto o proporcional-ressonante com avango de fase resultou em um tempo de
acomodacao f 29, de aproximadamente 5,65 ms.

Um tempo de acomodagdo superior para o controlador PR com avanco de fase em relacao
ao PR j4 era inicialmente esperado, j4 que a premissa da adi¢cdo do termo avango de fase é buscar
maior robustez. Entretanto, apesar do maior tempo de acomodagao, o controlador PR com avanco

de fase apresentou um menor pico no sinal de erro e(k), sendo o valor mdximo igual a 13,41V,
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enquanto o controlador PR puro apresentou um pico de 15,84 V.

Em seguida, € realizado o degrau de carga, conforme especificado pela IEC 62040-3/2021
e apresentado na Figura 17, isto €, inicia-se com uma carga equivalente a 20% da carga nominal,
sendo realizado um degrau aditivo para 100% da carga nominal em ¢ = 25 ms e posteriormente
subtrativo para 20% da carga nominal em ¢ = 35 ms. Ressalta-se que ambos os degraus sdo

realizados nos picos da senoide.

Figura 17 — Tensao de saida em malha fechada, acao de controle e erro para ambos os
controladores - Degrau de carga de 20% para 100% e de 100% para 20%
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Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Primeiramente, destaca-se que a utilizacdao do controlador proporcional-ressonante re-
sultou em instabilidade para 20% da carga nominal, sendo os sinais respectivos a tensao de
saida e acdo de controle retirados, de modo a facilitar a visualizacdo das demais formas de
onda. A instabilidade pode ser visualizada através do sinal de erro epg(k) truncado, referente ao
controlador PR, ilustrado na cor preta.
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Nota-se que o maior overshoot na tensao de saida v, para o controlador PR com avanco
de fase ocorre no degrau subtrativo, isto €, no degrau que leva a carga de 100% da poténcia
nominal para 20% da poténcia nominal. Para este degrau, o overshoot € de aproximadamente
114,7 V e resulta em um tempo de acomodagao z; ¢, de 3,35 ms.

No degrau aditivo registra-se um overshoot de aproximadamente 64,88 V e um tempo de
acomodacdo g o9, de 1,9 ms.

Como a pior situagao em relacdo a tensao de saida ocorre no degrau subtrativo de carga,
isto é, na passagem de 100% para 20% da poténcia nominal, busca-se avaliar se o transitorio se
enquadra na performance classe II, apresentada na Figura 5. Deste modo, a Figura 18 apresenta a
andlise em questdo, validando a operacao do inversor com o controlador proporcional-ressonante
com avanco de fase projetado na performance classe II indicada conforme a IEC 62040-3/2021,

uma vez que a tensdo de saida v, ndo atinge o envoltdrio proposto pela norma.

Figura 18 — Anadlise do degrau de carga subtrativo (100% para 20%) conforme o perfil classe II
da IEC 62040-3/2021 para o controlador PR com avanco de fase
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Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Ressalta-se que, a resposta transitéria do controlador proporcional-ressonante nao foi
analisada devido a instabilidade apresentada no degrau de carga realizado.

Seguindo a abordagem descrita em Remes (2021), buscando-se avaliar a robustez do
sistema com o controlador PR com avanco de fase inserido, € utilizado o comando impulseest
do MATLAB, com os sinais e(k,p) e r(k) considerando a utilizagdo de uma carga com 20% da

poténcia nominal. A resposta impulsiva foi obtida através de um sinal do tipo PRBS semelhante
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ao sinal apresentado na Figura 15, uma vez que os procedimentos para obtencao de M; também
sdo baseados em dados, e portanto, as teorias apresentadas acerca da persisténcia de excitagao
sdo validas. Foi utilizado ainda M = 100, isto é, os primeiros 100 termos da resposta impulsiva.
Através dos respectivos parametros de Markov estimados, foi obtida a estimativa da norma He

da funcdo sensibilidade
Mi(p) =IS(z.p)ll ~ 1,44. (76)

Como o resultado obtido para M; referente a utilizacdo do controlador proporcional-
ressonante com avancgo de fase € inferior a 2, pode-se afirmar que o sistema em malha fechada
obtido apresenta robustez.

Por dltimo, busca-se ainda analisar a resposta a um degrau de tensdo na fonte de entrada,
ou seja, um degrau de tensdo no barramento cc. Ressalta-se que todos os degraus sao realizados
no pico da senoide que representa a tensao de saida v,.

No primeiro caso, ilustrado na Figura 19, admite-se que em ¢ = 25 ms hd um degrau
aditivo de tensdo, elevando a tensdo do barramento cc de 400 V para 500 V, sendo posteriormente
em ¢t = 35 ms, aplicado um degrau subtrativo, de modo que a tensdo no barramento cc retorne
novamente ao valor nominal.

No primeiro degrau realizado, aditivo e localizado em ¢ = 25ms, o overshoot é de
aproximadamente 43,73 V para o controlador PR e de 37,15V para o controlador PR com
avango de fase, resultando em um tempo de acomodacao z; ¢, de 1,95 ms para o controlador PR
e em um tempo de acomodacao ¢, o4, de 3,25 ms para o controlador PR com avanco de fase.

Em relacdo ao degrau subtrativo, localizado em ¢ = 35 ms, o overshoot é de aproximada-
mente 36,82 V para o controlador PR e de 31,66 V para o controlador PR com avanco de fase,
resultando em um tempo de acomodacdo f 24, de 2,05 ms para o controlador PR e em um tempo
de acomodacgdo 75 29, de 3,25 ms para o controlador PR com avango de fase.

No segundo e ultimo caso, apresentado na Figura 20, o degrau inicial em # = 25 ms é
subtrativo, diminuindo a tensdo no barramento para 300 V, sendo a mesma novamente elevada
em? =35ms para400 V.

Verifica-se em ¢ = 25 ms um overshoot de aproximadamente 48,07 V para o controlador
PR e de 42,66 V para o controlador PR com avancgo de fase. Os respectivos tempos de acomoda-
¢ao resultantes sdo de 2,25 ms para o controlador PR e de 3,15 ms para o controlador PR com
avanco de fase.

Em # = 35 ms, realiza-se novamente um degrau aditivo, de modo que a tensdo no barra-
mento cc retorna a 400 V, resultando em um overshoot de 61,74 V para o controlador PR e de
53,07 V para o controlador PR com avango de fase. O tempo de acomodagdo obtido f 2, € de
2,05 ms para o controlador PR e de 2,9 ms para o controlador PR com avanco de fase. A partir

dos degraus realizados, observa-se dois pontos principais:

* O tempo de acomodacao f, 79, foi inferior para o controlador proporcional-ressonante
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Figura 19 — Tensdo de saida, ac@o de controle e erro para ambos os controladores - Degrau de
tensdo no barramento cc de 400 V para 500 V e de 500 V para 400 V
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Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

em todos casos, se comparado ao tempo de acomodacao do controlador proporcional-
ressonante com avanco de fase.

* Os picos, isto €, o overshoot apresentado pelo controlador proporcional-ressonante com
avanco de fase foi menor em todos os casos avaliados, se comparado ao proporcional-

ressonante.

Por fim, a Tabela 11 apresenta um compilado dos pardmetros analisados referentes a
norma [EC 62040-3/2021, de modo que ambos os controladores apresentam valores dentro
dos intervalos admissiveis para a tensdo eficaz na saida v, .7, para a THD e para as distor¢des
harmonicas individuais (Individual Harmonic Distortion - IHD), considerando a utilizacdo de
carga linear na poténcia nominal. Ressalta-se que os valores necessarios sao atendidos para as
demais harmonicas ndo apresentadas na Tabela 11, isto é, para as harmdnicas de ordem superior
a9.
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Figura 20 — Tensao de saida, acdo de controle e erro para ambos os controladores - Degrau de
tensdo no barramento cc de 400 V para 300 V e de 300 V para 400 V
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Fonte: Elaborada pelo autor (2022).

Tabela 11 — Parametros da IEC 62040-3/2021 com 100% da carga linear para ambos 0s
controladores projetados

Parametros Valores admissiveis | PR | PR com avanco de fase
Tensdo Eficaz (v, ¢r) 127 £+ 10% 126,64 126,55

THD (%) <8 3,68 3,66

IHD3 (%) <5 0,22 0,20

IHDs (%) <6 0,20 0,13

IHD7 (%) <5 0,17 0,10

IHDg (%) <1,5 0,14 0,084

Fonte: Elaborada pelo autor (2022).
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5 CONCLUSAO

Neste trabalho foram apresentados dois diferentes controladores a serem utilizados para
o controle da tensdo de saida em inversores monofasicos, buscando-se o seguimento de uma
referéncia senoidal. A partir do método de controle baseado em dados denominado VRFT, os
pardmetros de ambos os controladores foram sintonizados.

Destaca-se como ponto positivo do VRFT a possibilidade de se realizar o projeto direta-
mente no dominio do tempo, facilitando a implementagdo em sistemas digitais, uma vez que
esta é uma dificuldade recorrente em projetos realizados no dominio da frequéncia. Além disso,
durante o projeto dos controladores, ndo ha dependéncia direta de um modelo matematico dos
conversores abordados, embora, seja necessario um conhecimento minimo do processo, referente
ao grau relativo do mesmo e acerca da presencga de zeros de FNM. A dependéncia direta de
um modelo matematico € um ponto que usualmente traz complexidade, ja que modelos mais
representativos nem sempre sao facilmente obtidos.

No capitulo 3, sdo apresentadas contribui¢des em relagdo aos demais trabalhos que
abordam a utilizacdo do VRFT no contexto dos inversores. De forma a reduzir a complexidade
no processo de definicdo do modelo de referéncia, foi proposto a utilizagdo de um modelo de
segunda ordem em contraponto ao modelo de quarta ordem apresentado em Corleta (2015).
Inicialmente sao utilizados dois polos reais, com um zero de fase minima. A utilizacdo deste
modelo de referéncia permite que a alocacdo dos polos seja realizada de maneira simples e
rapida com base no tempo de acomodagdo z, da planta em malha aberta. Apds uma analise
da influéncia dos polos e zeros na resposta em frequéncia, buscando-se contornar problemas
surgidos quando os raios respectivos aos polos da planta localizam-se acima de 0,97, € proposta
a utilizacdo de polos complexos conjugados, que novamente sao definidos a partir do tempo
de acomodacao da planta em malha aberta. Verifica-se que a utilizagao de polos complexos
conjugados no modelo de referéncia constitui uma solugdo para os problemas encontrados,
embora a robustez resultante deste novo modelo de referéncia seja inferior. E realizada ainda,
uma andlise buscando-se determinar o valor do angulo 6 que resulta na melhor margem de
robustez M; para o modelo de referéncia, sendo escolhido o valor de 6 = 0,075 rad.

Posteriormente, € realizada uma anélise com o intuito de comparar a margem de robustez
M; e o custo Jyg resultantes dos controladores proporcional-ressonante e proporcional-ressonante
com avanco de fase. Através desta andlise, verificou-se que a adi¢do do termo avango de fase
ao controlador proporcional-ressonante implicou em uma reducao de 11,66 % na mediana do
méximo pico da fun¢do sensibilidade, M e em uma reducao de 95,74 % na mediana do custo
Jur, caracterizando maior robustez e uma melhora na rejei¢ao a distirbios.

No capitulo 4 foi apresentado um estudo de caso considerando a utilizacdo de um inversor
Full-Bridge, no qual foram considerados diferentes cendrios de operagdo, como a operagao na
poténcia nominal, a resposta a um degrau de carga e as respostas a dois diferentes degraus de

tensdo no barramento cc. Verificou-se, que todos os tempos de acomodacgao foram superiores
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para o controlador proporcional-ressonante com avanco de fase se comparados ao proporcional-
ressonante puro, sendo esta uma consequéncia do aumento da robustez através da adi¢dao do
termo avango de fase. Entretanto, o controlador proporcional-ressonante com avango de fase
conseguiu lidar com todos os degraus realizados, inclusive com o degrau de carga, o qual levou o
sistema a instabilidade no caso da utiliza¢do do proporcional-ressonante puro. Destaca-se ainda
que foi obtido um menor custo Jyr a partir do uso do controlador proporcional-ressonante com
avanco de fase, o que indica que este controlador aproxima-se mais da classe do controlador
ideal. Além disso, foram obtidos menores valores de distor¢do harmonica a partir desse mesmo
controlador.

Dados os objetivos iniciais apresentados, destacam-se que todos foram cumpridos, isto €,
através do método baseado em dados VRFT foi possivel realizar o projeto de um controlador que
resultasse no seguimento de referéncia em inversores monofédsicos. Além disso, foram propostas
diretrizes para a escolha modelo de referéncia e a utilizacdo de um sinal do tipo PRBS para a
coleta de dados em malha aberta. Em relacao a classe de controladores utilizada, verificou-se
através das 1680 plantas que a adi¢do do termo avanco de fase € capaz de propiciar maior
robustez e um melhor seguimento de referéncia considerando a utilizagdo de uma tinica malha
de controle de tensao.

Por fim, para futuros trabalhos, ficam como sugestdo: i) a sistematizacao da escolha
do modelo de referéncia considerando a utiliza¢cado malhas de controle em cascata no ambito
dos conversores cc-ca; ii) a avaliacdo da adi¢cao do termo avanco de fase para o controlador
proporcional-ressonante considerando a utilizacdo de malhas de controle em cascata; iii) a
realizacdo de um estudo de caso experimental com inversores do tipo Half-Bridge ou Full-Bridge

com as consideracdes apresentadas neste trabalho.
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A.l

APENDICE A - ESQUEMATICOS DE SIMULACAO

INVERSOR MONOFASICO FULL-BRIDGE

Figura 21 — Esquematicos de simulacdo do inversor Full-Bridge utilizados no Simulink
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Fonte: Elaborada pelo autor (2022).



Figura 22 — Esquemadticos de simulacdo do inversor Full-Bridge utilizados no PSIM
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