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O controle orientado pela tensdo € uma das técnicas mais usadas para a operacao e o controle
de quaisquer equipamentos conectados a rede elétrica através de um conversor eletronico
CC-CA, tais como: sistemas de geracdo de energia distribuida, sistemas de energia ininter-
rupta e filtros ativos. Por isso, a estimagdo rapida e precisa do angulo de fase e por vezes da
magnitude instantdnea do vetor tensdao de sequéncia positiva na frequéncia fundamental de
uma rede elétrica é essencial para atingir bons desempenhos no controle daqueles sistemas.
Entdo, o presente trabalho apresenta uma revisao de alguns dos principais métodos de sin-
cronizacdo encontrados na literatura, mostrando as vantagens e deficiéncias dos mesmos.
Outrossim, dois novos métodos sdo concebidos nesta tese e comparados com os demais. As
suas funcionalidades sdo corroboradas por meio de simulagdes e experimentos. Salienta-se

que o enfoque é dado as técnicas empregadas em sistemas elétricos trifdsicos.
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Voltage oriented control is one of the most used techniques for the operation and the control
of any equipment connected to the grid through a DC-AC electronic converter, such as dis-
tributed power generation systems, uninterruptible power supplies and active filters. There-
fore, the fast and accurate estimation of the phase angle and instantaneous magnitude of the
fundamental-frequency positive-sequence voltage vector of a grid is essential for achieving
good control performance of these systems. Then, the present work reviews some of the
main methods of synchronization found in the literature, showing their advantages and dis-
advantages. Two new methods are developed and compared with others in this thesis. The
proposed algorithms are verified through simulations and experiments. In this thesis, the

focus is directed to three-phase systems techniques.
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INTRODUCAO

Este capitulo prové uma breve introducao da necessidade e problemas concernentes a
deteccao do vetor tensdo de sequéncia positiva na frequéncia fundamental (Fundamental-
Frequency Positive-Sequence: FFPS), assim como a detec¢do de quaisquer vetores harmoni-
cos de sequéncia positiva ou negativa. De modo sucinto, € realizada uma revisao de alguns
dos principais métodos de detec¢do encontrados na literatura mostrando as vantagens e defi-
ciéncias dos mesmos. Outrossim, comentdrios sdo feitos sobre os métodos propostos e a
estrutura da tese. Salienta-se que o enfoque nesta tese € dado as técnicas desenvolvidas para

sistemas elétricos trifasicos.

1.1 Necessidade da Sincronizacao

O controle orientado pela tensdo (Voltage Oriented Control - VOC) é uma das técni-
cas mais usadas para a operacdo e o controle de quaisquer equipamentos conectados a rede
elétrica através de um conversor eletronico CC-CA, tais como: sistemas de geracio de ener-
gia distribuida, sistemas de energia ininterrupta e filtros ativos. Portanto, a estimagado rdpida e
precisa do angulo de fase e por vezes da magnitude instantanea do vetor tensdo de sequéncia
positiva na frequéncia fundamental e, eventualmente, de outras componentes harmonicas de
sequéncia positiva ou negativa de uma rede elétrica € essencial para atingir bom desempenho

no controle daqueles sistemas.



A Figura [I.T] mostra duas possiveis topologias para sistemas conectados a rede. A
primeira topologia apresenta um sistema fotovoltaico (a), enquanto a segunda apresenta um

condicionador unificado de qualidade de energia (b).

Rede

N S
0] %S 1 T

: CCICA
L
CCI/CA CCI/CA
T
Conversor Conversor
Série Paralelo

(a) (b)

Figura 1.1: Topologias para sistemas conectados a rede: (a) sistema fotovoltaico conectado a rede principal e

(b) condicionador unificado de qualidade de energia.

Na primeira topologia, o conversor utilizado para integrar o sistema de geracdo foto-
voltaica a rede elétrica deve ser controlado para injetar a corrente na rede em fase com a
tensdo do sistema. Na segunda topologia, o conversor paralelo possui a capacidade de com-
pensacao de corrente, podendo desempenhar a funcao de um filtro ativo de poténcia paralelo.
Usar essa caracteristica para compensagao de correntes harmonicas e desequilibradas, e cor-
recdo do fator de poténcia € bastante atrativo, pois melhora a qualidade de energia no ponto
de acoplamento comum. Também, é possivel realizar a compensacgdo de tensdo usando um
conversor série desempenhando a fun¢ao de um filtro ativo de poténcia série. Tem-se entao

um sistema com caracteristicas de um condicionador unificado.

Para prover a corrente em fase com a tensdo no primeiro sistema ou prover as compen-
sacdes no segundo, é imprescindivel determinar com exatiddo as correntes e tensdes que
o sistema deve injetar na rede. Portanto, as estratégias para obtencdo das referéncias de
corrente e tensdo a serem sintetizadas pelos conversores sdo muito importantes para o bom

desempenho do sistema.

O desempenho das estratégias para obtencao dos sinais de compensagdo depende forte-
mente da correta estimacao do vetor tensdo de sequéncia positiva na frequéncia fundamental
e, possivelmente, de outros vetores harmonicos de sequéncia positiva ou negativa da rede

elétrica.



Convém ressaltar que os cédigos de rede na maioria dos paises requerem que turbinas
edlicas permanecam conectadas a rede mesmo durante afundamentos severos de tensdo. Em
alguns casos, restri¢cdes sao também demandadas, em termos das fontes renovaveis de ener-
gia, habilidades para controlar a poténcia ativa e reativa durante e depois da falta [[1]]. Para
atender a esses requisitos, a detec¢do rapida e precisa do vetor tensdo de sequéncia positiva

na frequéncia fundamental é muito importante.

1.2 Alguns dos Principais Métodos de Sincronizacao

Quando os sinais caracterizam-se por descrever um conjunto trifasico de senoides puras
e equilibradas, a utilizacdo de detectores de valor de pico e passagem por zero € satisfatoria.
No entanto, quando se leva em conta que harmonicos e desequilibrios podem aparecer nas
tensdes da rede, a detecgao por esse procedimento serd falha, visto que pode haver um deslo-
camento temporal tanto do pico quanto da passagem pelo zero das tensdes. Algumas modi-
ficagdes desse método foram feitas a fim de melhora-lo as quais nao foram bem aceitas [2] -
[7]. Logo, este método e suas derivagdes nao sdo uteis nas aplicacdes exigentes em termos

de rapidez e precisdo de resposta.

O método de sincronizagao que € baseado na malha travada em fase (Phase Locked Loop:
PLL) tem sido largamente usado na detecc@o do angulo de fase de um sinal [8]] [9]. Adap-
tacoes desses PLL’s foram realizadas para atender a necessidade de aplicacdo em sistemas
trifasicos. Entretanto, o PLL em um sistema de referéncia sincrono com o vetor tensido de
sequéncia positiva na frequéncia fundamental (Synchronous Reference Frame - PLL: SRF-
PLL) naturalmente é empregado em sistemas trifasicos [10] - [13]. Se o SRF-PLL estd
operando em condi¢des balanceadas da rede, bons resultados podem ser alcancados. O SRF-
PLL pode ainda operar satisfatoriamente se apenas harmonicos de ordem elevada estao pre-
sentes nas tensoes da rede, havendo a necessidade apenas de reduzir a largura de banda para
cancelar esses harmodnicos. No entanto, sob condi¢des de desbalanco presente na tensao, o
qual no referencial sincrono passa a ser segundo harmodnico, a reducdo da largura de banda

torna-se uma solugdo ineficiente, dado que a dinamica fica inaceitavelmente lenta [11]].



Uma maneira de superar o inconveniente causado pelo desbalanco é agregar ao SRF-PLL
a teoria de componentes simétricas instantaneas (Instantaneous Symmetrical Components:
ISC) [14] [15)]. Nessas referéncias utilizam-se filtros passa-tudo com deslocamento de 90°
em relacdo a frequéncia fundamental para obter os sinais em quadratura. Contudo, ha por
esse meio perda de adaptatividade em frequéncia. Um desempenho melhor sob condi¢des
desbalanceadas pode ser atingido separando as componentes de sequéncia positiva e negativa
da tensdao. Esse inconveniente é superado pelo PLL em um sistema de referéncia sincrono
duplo (Double Synchronous Reference Frame - PLL: DSRF-PLL), o qual usa uma rede de

desacoplamento que possibilita isolar as componentes de sequéncia positiva e negativa [16]].

Uma técnica alternativa proposta em [[17] faz uso de um PLL monofasico melhorado
(Enhanced PLL: EPLL) para cada fase, permitindo assim adaptatividade em frequéncia. As
tensdes de fase e seus respectivos valores atrasados de 90° detectadas pelos EPLL’s sdo
aplicadas as componentes simétricas instantaneas para obter as tensdes de sequéncia positiva
do sistema trifdsico. Finalmente, um quarto EPLL € usado para estimar o angulo de fase da

tensdo de sequéncia positiva.

O PLL fundamentado em dois integradores generalizados de segunda ordem (Dual Sec-
ond Order Generalized Integrator - PLL: DSOGI-PLL) [18]] € baseado no método ISC sobre
o dominio a3 (estaciondrio). As tensdes da rede sdo transformadas para o sistema de refe-
réncia a3 e versdes deslocadas de 90° atras s@o obtidas pelo uso do DSOGI-QSG, em que
QSG ¢ o gerador de sinais em quadratura (Quadrature Signals Generation: QSG). Esses
sinais sdo usados como entrada para um calculador de sequéncia positiva (Positive Sequence
Calculator: PSC). Entdo, um SRF-PLL € usado para obter o angulo e a frequéncia do vetor
tensdo de sequéncia positiva da fundamental. Essa frequéncia € usada para realimentar o

DSOGI-QSG a fim de tornar o detector adaptativo em frequéncia.

Outrossim, existe outra opcao cujo método, nesta tese designado de PLL em um sistema
de referéncia natural abc (Natural Reference Frame - PLL: NRF-PLL), € baseado em élgebra
vetorial instantanea [19]. As estruturas desse método derivam do produto interno (escalar)
e das propriedades de ortogonalidade entre fungdes. O mesmo pode ser visto por outra 6p-

tica, a saber: um SRF-PLL em que foram inseridos dois Filtros de Média Movel (FMM):



um aplicado a componente v, antes de passar pelo regulador proporcional-integral e outro a
componente v, para obter o modulo do vetor tensdo de sequéncia positiva na frequéncia fun-
damental. A frequéncia estimada € realimentada para tornar os FMM’s adaptativos, fazendo
com que o método seja imune a variagdes na frequéncia. O NRF-PLL mostra-se robusto a
distor¢oes e desbalangos, porém, o tempo de resposta em algumas condi¢des de operacao é

muito grande.

Um algoritmo bastante empregado quando se deseja uma filtragem rdpida e eficiente de
sinais € o filtro de Kalman, proposto em 1960, por R. E. Kalman [20]. Dentre suas inimeras
aplicacdes, destaca-se seu uso em navegacdo, radares, telefonia, demografia, sistemas de
controle e também em sistemas elétricos de poténcia. Baseado no método dos minimos
quadrados, esse algoritmo tem como principio a modelagem de um sistema via varidveis de
estado. O filtro estima o estado desse sistema interpretando-o como um processo estocdstico,
com consequente tratamento estatistico. Portanto, um sistema de energia elétrica sujeito a
disturbios de tensdo € inicialmente modelado via varidveis de estado para que suas ondas
fundamentais sejam estimadas pelo filtro de Kalman. A partir delas, obtém-se os angulos
de fase instantaneos que sdo utilizados para estimar a frequéncia fundamental, dispensando
assim técnicas auxiliares para sua detecc@o ou para a alteragcao da frequéncia de amostragem
[21]. Entretanto, uma dificuldade inerente aos filtros de Kalman reside na obten¢do dos para-
metros (matriz de covariancia de ruidos de processamento e matriz de covariancia de ruidos
de medicdo) a qual ndo segue uma sistemdtica bem definida. Todavia, pode-se observar as
sugestoes de [22]. Destaca-se que dependendo da plataforma em que o filtro de Kalman
for implementado, o fato de se usar uma modelagem via varidveis de estado pode ndo ser

atraente, devido ao grande esforco computacional requerido [23]].

No método de cancelamento por sinal atrasado (Delayed Signal Cancelation: DSC) [24]
- [26] as componentes de sequéncia positiva e negativa das tensdes da rede podem ser en-
contradas utilizando-se o vetor tensdo no referencial estacionario o5 e esse mesmo vetor
atrasado um quarto de ciclo (obtido mediante armazenamentos). O método é adequado em
aplicacdes cujas tensdes podem ser desbalanceadas mas ndo distorcidas, pois os célculos

envolvidos nesta técnica sdao sensiveis aos harmoOnicos.



Uma versao estendida do DSC (Extended Delayed Signal Cancelation - PLL: EDSC-
PLL) foi desenvolvida em [27/] [28] a qual além de cancelar o efeito do desbalanco elimina
harmonicos indesejados, sejam esses de sequéncia positiva ou negativa. Todavia, para imple-
mentar o EDSC-PLL € imprescindivel aumentar o nimero de armazenamentos das grandezas
medidas. Essa técnica é baseada no método de detec¢do de sequéncia em sinais trifdsicos o
qual faz uso da teoria de componentes simétricas [29]. As tensdes adquiridas [v,, vy, v.] 30
transformadas para [v,, vs] (estaciondrio). Entdo, os sinais em a3 passam por duas opera-
coes em cascata que cancelam harmonicos impares. Os harmOnicos pares sao apenas ate-
nuados. Logo apds, os sinais na saida dessas operacoes sdo transformados para o referencial
dq (sincrono com a FFPS) e passam por outras duas operacdes para eliminar os harmdnicos
pares. As tensdes na saida dessas s@o a entrada para um SRF-PLL a fim de obter-se a posi¢cdo

angular do vetor tensao desejado.

1.3 Métodos de Sincronizacao Propostos

Nesta tese sdo propostas duas novas técnicas para obten¢do do angulo de fase e mag-
nitude do vetor tensdo de sequéncia positiva na frequéncia fundamental. As mesmas sdo
sustentadas por transformacdes que empregam apenas cdlculos aritméticos em uma estrutura
de referéncia estaciondria o3 e componentes simétricas no dominio do tempo. Essas trans-
formagdes eliminam harmonicos indesejados sejam esses de sequéncia positiva ou negativa.
Ademais, para as técnicas serem implementadas faz-se necessario o uso de armazenamentos

dos valores passados das grandezas medidas.

A primeira técnica € fundamentada na generalizagdo do método de cancelamento por
sinal atrasado (Generalized Delayed Signal Cancelation - PLL: GDSC-PLL). A GDSC-PLL
aparece primeiramente em [30]. No entanto, as contribui¢des mais relevantes foram de-
senvolvidas nesta pesquisa. Uma transformag¢do matemadtica € proposta a qual combina os
vetores de tensdo original e atrasado no tempo. A transformacdo pode ser projetada para que
o vetor tensdo de FFPS tenha ganho unitdrio. Por outro lado, componentes harmonicas de

sequéncia positiva ou negativa escolhidas s@o eliminadas. Entao, transformagdes em cascata



podem ser usadas para obter precisamente o vetor tensdo de FFPS. Assim sendo, as tensoes
na saida dessas operacdes depois de transformadas para dq sdo entregues a um SRF-PLL
com o intuito de obter-se a frequéncia e a posi¢ao angular do vetor tensao desejado. Sucin-
tamente, observa-se que essas operacdes sao filtros cuja resposta ao impulso € finita (Finite
Impulse Response: FIR) e portanto incondicionalmente estavel [31] [32]. A técnica pode
também ser aplicada para a obten¢ao de componentes harmdnicas quaisquer, de sequéncia

positiva ou negativa.

A outra técnica proposta nesta tese € a transformada de Fourier de vetor espacial (Space
Vector Fourier Transform: SVFT), de tempo discreto [33]] [34]], para a deteccdo rapida e pre-
cisa dos vetores de FFPS, de sequéncia negativa na frequéncia fundamental (Fundamental-
Frequency Negative-Sequence: FENS), assim como componentes harmonicas de vetores es-

paciais presentes em sinais trifasicos.

Demonstra-se que os métodos propostos sdao adequados para aplicacdes em tempo real,
mesmo quando os sinais trifdsicos estdo severamentes distorcidos e desbalanceados ou quando
de variacdes na frequéncia da rede, apresentando uma melhor resposta que os esquemas de

detecc¢do usuais.

1.4 Estrutura da Tese

A tese € organizada como segue:

O Capitulo 2 mostra uma teoria bésica sobre transformacdes de coordenadas e sinais
trifdsicos. Depois, analisam-se alguns dos principais métodos de sincronizacdo existentes
na literatura, tais como, o SRF-PLL, o DSRF-PLL, o DSOGI-PLL, o NRF-PLL e o EDSC-
PLL. Esta andlise é imprescindivel para realizar uma devida comparagcdo com as técnicas

propostas.

No Capitulo 3 introduz-se a fundamentagao tedrica da técnica GDSC-PLL. Esse capitulo
apresenta uma forma de por em cascata vdrias transformacgdes para detectar o vetor de se-

quéncia positiva na frequéncia fundamental, bem como quaisquer outros vetores harmonicos



de sequéncia positiva ou negativa. Também, fornece uma solugao adaptativa em frequéncia

[35].

No Capitulo 4, a SVFT ¢ aplicada a um sinal trifasico representado pelo vetor o5 de
Clarke. Mostra-se que a saida da SVFT é a componente harmonica de sequéncia positiva
ou negativa desejada do vetor espacial do sinal trifdsico de entrada. Um algoritmo recursivo
para implementar a SVFT e sua resposta em frequéncia varidvel sdo descritos. Um esquema

para tornar este método adaptativo em frequéncia é também explicado [36].

Vérias comparacoes dos desempenhos dos métodos de sincronizacdo supracitados nesta
se¢iio, os quais foram implementados em MATLAB®, sio realizadas no Capitulo 5. Resul-

tados experimentais dos métodos propostos também sdo mostrados nesse capitulo.

Por fim, as conclusdes e sugestdes para trabalhos futuros sao apresentadas no Capitulo 6.



ALGUNS DOS PRINCIPAIS
. METODOS DE
SINCRONIZACAO

Neste capitulo s@o analisados alguns dos principais métodos de detec¢io do vetor tensdao
de sequéncia positiva na frequéncia fundamental encontrados na literatura. Para tanto, trata-
se primeiramente de componentes simétricas e estudos sobre transformagdes de coordenadas
em sistemas elétricos trifasicos, bem como, realiza-se uma analise matematica das caracteris-
ticas das tensdes da rede elétrica. Essas revisdes preliminares auxiliam no desenvolvimento

algébrico dos métodos ao longo da tese.

No tocante as técnicas de sincronizagdo, inicia-se pelo método mais largamente usado
o qual € baseado no PLL em um sistema de referéncia sincrono com o vetor tensdo de se-
quéncia positiva na frequéncia fundamental (SRF-PLL). H4 de se convir que o estudo deste
PLL ¢é proveitoso para incorporéd-lo a outras técnicas de sincronizacdo. Também, o PLL
em um sistema de referéncia sincrono duplo (DSRF-PLL) e o PLL fundamentado em dois
integradores generalizados de segunda ordem (DSOGI-PLL) sdo abordados. Versa-se so-
bre um método que € baseado em dlgebra vetorial instantanea [19], aqui denominado de
NRF-PLL. Ademais, é analisada uma técnica cuja metodologia é fundamentada em trans-
formacOes matematicas que fazem uso de armazenamentos de valores passados dos sinais.
Essa técnica € uma versdo estendida do DSC (Extended Delayed Signal Cancelation - PLL:

EDSC-PLL) a qual foi apresentada em [27]] [28].

Explicam-se os principios de operacdo de cada método, assim como, suas vantagens
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e desvantagens. Os desempenhos dos métodos em termos de afundamentos, desbalancgos
e distor¢des na rede elétrica também sdo discutidos qualitativamente. Erros na estimacao
da posicao angular do vetor tensdo detectado superiores a 1,5° sdo considerados elevados.
Analogamente, o tempo de convergéncia desses erros para a faixa de +1,5° é tido como
aceitdvel desde que seja inferior a dois ciclos da fundamental. Entretanto, algumas compara-

cOes quantitativas entre os diversos métodos examinados nesta tese sao feitas no Capitulo

2.1 Componentes Simétricas e Transformacoes de Coordenadas

E f4cil encontrar na literatura que € possivel obter os fasores das componentes simétricas

(ou de Fortescue) (\N/+, Ve XN/O) de um conjunto trifasico de fasores de tensao (‘N/a, XN/b e XN/C)

1370 - [139].
v+ 1 a o? v, v,
~ 1 ~ _
V- | = 3 1 o® « Vi | =%l | Vi, |5 a=¢é3 (2.1)
Vo 1 1 1 V. V.
s o]

Se a componente de sequéncia positiva ou negativa € desejada, deve-se aplicar as transfor-

macoes: ) } ) o )
v+ 1 a o v,
0 =% 00 0 Vo |- (22)
0 00 0 V.
0 0 0 0 V.
Pol=sliaall Wl 2.3)
0 0 0 0 v,

Para obter-se apenas os sinais de sequéncia positiva ou negativa em abc, tem-se que



11

multiplicar (2.2)) e (2.3) por [T} _o]~'. Nessa situagdo, na devida ordem encontra-se:

Vi 1 a ||V, V. 1 a ||V,
v, :[T+0]1% 00 0|V|=|V :% 2 1 allW|, @9
Vi 00 0l|W v a o 1|V,

) 2] i
v, 00 0|V, V- 1 o oll|V
v, —[T+—0]_1% 1 a® al| V=V, :% a 1 a&2||V]. @5
V- 00 0|V, V- o a 1|V

. - ,

O conceito de componentes simétricas € convencionalmente definido com respeito a fasores.
Entretanto, este conceito pode ser estendido para o dominio do tempo e neste caso o operador

L2, . s
a = e/ € um deslocamento no tempo equivalente a um ter¢co do periodo da fundamental

[40].

Outrossim, as trés magnitudes de um sinal trifdsico em fun¢do do tempo [vg, vp, UC]T

podem ser representadas por um vetor [v,, vg|7 mais um escalar vy mediante a transformagdo

de Clarke [41] dada pela matriz [T}, z0].

1 1

Vg, , I -3 —3 Vg Vg

vg | = g 0 \/73 —\/75 vy | = [TaBO] Up (2.6)
Vo % % % (% Ve

Se 0 operador a = ¢/% § introduzido em (2.6), entéio o vetor espacial Uap = [Va,vp]"
pode ser obtido de
2

- j2m _j2m
Vap = 3 <va + e’ 3+’ ) : 2.7)

Uma transformada mais geral foi desenvolvida por Park com o propdsito de expressar as

., . NP ~ T . T .
varidveis trifdsicas em fungdo do tempo [v,, vy, v.]" por meio de um vetor [vg, v,|" que gira
numa velocidade qualquer w com posi¢cdo angular # = wt mais um escalar v, [42]]. A Figura

mostra o plano que contém os sistemas de coordenadas a3 e dq. As componentes v, de
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ambos sdo coincidentes e podem ser interpretadas como uma terceira coordenada perpendi-

cular aquele plano.

Figura 2.1: Vetor tensdo em um sistema de coordenadas o3 e dq.

O desenvolvimento da transformacgdo de Park pode ser visto a seguir:

Vg cos(f) sen(f) O Va Ve
vy | = | —sen(d) cos(f) 0 vg | = [Tl | vs |
Up 0 0 1 Vg Vo
[T;;O]
Vd Vg
Vg = [quO] [Ta,BO] Vp 5
—_—
[To]
Vo Ve
Vg cos(f)  cos(§ —Z)  cos(f+ %) Vg Vg
2
v | T 3 —sen(f) —sen(d —2) —sen(@+3) || v | = [To] | vy
Vo 5 3 3 e Ve

(2.8)

(2.9)

(2.10)
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2.2 Descricio Matematica de Sinais Trifasicos

Considere um conjunto de sinais trifdsicos periddicos desbalanceados e distorcidos des-

critos por:
( Sq = ?:O[S( ' cos(hwt + @MY + S cos(hwt + oiM)]
sy = i[sgh) cos(hwt + g@l(,h)) + Séh) cos(hwt + go(()h))] . (2.11)
Se = }i[sﬁh) cos(hwt + o ) + S cos(hwt + @éh))]

A h-ésima componente harmonica dos sinais em pode ser escrita como:
s = g cos(hwt + o) + SO cos(hwt + 90(() N
s = 5 cos(hut + o) + S cos(hut + @) @12)
st = g cos(hwt + o ) + S cos(hwt + gog ))

entao,
ej(hwt+<pa )_|_ —j(hwt+pM)

s = g + Sé cos(hwt + go(h))

B ej(hwt+t,o< )) +e —](hwt-i-go( ))

sl()h) = S,E + S((] cos(hwt + go(h)) : (2.13)

2
ei(hwt+ol) | o—j(hewot+ol")

s — g

\ 2

Esses sinais trifdsicos podem ser representados por um vetor em uma estrutura de referén-

+ S cos(hwt + M)

cia estaciondria o3 por meio de (2.7)), eliminando os efeitos das componentes homopolares:

2 Com o
) = 5 (s + sV 4 s (2.14)

a

ou

5 = ehet [% (géh) + SMeis 4 g@e—j"’;’)}

1. ) , ) L (2.15)

et {g (sg“ +SMe T 4 Sg%ﬂé’ﬂ

cujas quantidades complexas indicadas pelo simbolo S sdo fasores contendo a informacao
sobre os valores iniciais de magnitude e angulo de fase das componentes senoidais:

S = Wil = g b,e. (2.16)

Também, pode ser observado de (2.15) que os termos entre colchetes sdo os fasores de se-

quéncia positiva e negativa de Fortescue, denotados aqui por S L€ Sa 5 respectivamente.
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Entao,

Sy = o S0 = Sug M+ S, 2.17)

consequentemente,

»
sy

I
[~

h W h* — W
o = D IS+ 3 _ISme . 218)
h=0 h=1

T

0

Sem perda de generalidade, um vetor de componente harmodnica de sequéncia positiva ou

negativa pode ser representado por

) — gl ganihaip™) it (2.19)

em que,

h h, para componentes harmdnicas de sequéncia positiva
s pu—
—h, para componentes harmdnicas de sequéncia negativa
Nota-se que, exceto pelas componentes homopolares, qualquer conjunto de sinais trifési-

cos periddicos € igual a soma de vetores de componentes harmonicas de sequéncia positiva

e negativa. Cada vetor tem magnitude constante e gira a velocidade fixa.

Considere-se agora que 0s sinais s,, S, € s. sdo amostrados /N vezes por periodo da
fundamental, em que N € N par. Assume-se que os vetores correspondendo a S,5(t) sdo
calculados e armazenados parat = (k — N)Ty, ...,t = (k — 1)Ts, em que, T é o periodo de
amostragem e k7 é o tempo atual. Também, considere-se que os sinais de entrada medidos
contém harmonicos até (N/2) f1, em que f; é a frequéncia fundamental. Isto pode ser feito
utilizando um pré-filtro analégico anti-aliasing. Entdo, de 0 k-ésimo vetor amostrado

pode ser escrito como

w|z

-1 ¥
Sap(t = KTy) = S [SU), M FH] 4 N T [SW e R, (2.20)
=0 h=1

>

2.3 SRF-PLL

T

As tensdes medidas da rede [v,, vy, v.]" s@o transformadas para o vetor em referencial

sincrono com a sequéncia positiva na frequéncia fundamental [vg, v,]7. A componente v é
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ignorada, ja que contém apenas a informa¢ao da componente de sequéncia zero. A compo-
nente em quadratura v, passa por um controlador proporcional-integral (PI) cujo objetivo €
ajustar o angulo da transformac@o até torna-la nula. Desta forma, quando v, atinge o valor
zero a projecdo do vetor tensdo sobre o eixo d coincide com seu médulo, e a posi¢do an-
gular estimada (¢') na saida do SRF-PLL coincide com o angulo de fase do vetor tensdo.
A velocidade angular estimada w’ € a saida do PI adicionada a velocidade angular nomi-
nal — compensacdo feed forward (wss) — cuja funcdo € ajudar o sistema a estabilizar-se
mais rdpido, principalmente na inicializa¢do. A Figura[2.2]mostra o diagrama em blocos do

SRF-PLL.

0’

Vabe |abg af
=

of g dq
o't

Figura 2.2: Diagrama em blocos do SRF-PLL.

Assumindo que [vg, vy, ve]T = [V cos(wt), V cos(wt — 2F), V cos(wt + 2F)], e passando
para o referencial dq (sincrono com a FFPS) usando a posi¢ao angular estimada (¢'), tem-se
[Va, v]T = [V cos(wt — 6'), Vsen(wt — #')]. O controlador PI fard v, ir para zero o que

significa 6’ acompanhar wt (¢’ ~ wt).

Para obter as constantes do controlador PI (K, e K;: constantes proporcional e integral,
respectivamente) considera-se que ¢’ ~ wt. Entdo, fazendo uma aproximacédo linear da

componente v, tem-se:
v =Viwt=0) = Vis) =V[U(s) - O'(s)] = Vils) =VIE(s)], (221)

emque, V,(s), ¥(s), ©'(s) e E(s) sdo as transformadas de Laplace de vy, wt, 8 e ¢ = wt—0',

respectivamente. Assim sendo, um novo diagrama em blocos linearizado é mostrado na

Figura[2.3]
(s) (P E® [ [Va) [, i [276),

Figura 2.3: Diagrama de controle linearizado do SRF-PLL.

0(s),

n|l—
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Portanto, a funcao de transferéncia que caracteriza o sistema de controle linearizado é

©'(s)  2bwes + w?
U(s) 82+ 28wes + w?’

(2.22)

em que,
K, |V
We = 1V sza 5:_1' R
2 VK;
w. € a largura de banda e £ € o fator de amortecimento do sistema.

Nesta tese, os parametros dos controladores PI foram escolhidos a partir de valores es-

pecificados da largura de banda e do fator de amortecimento da resposta desejada.

O diagrama de Bode de (2.22) estd mostrado na Figura [2.4] Nestas curvas adota-se um
fator de amortecimento de 1/ v/2 e uma largura de banda de 157,08 rad/s. Observa-se que
o SRF-PLL age como um filtro passa-baixa em que a partir da frequéncia de corte (25 Hz)
possui um decaimento de 20 dB/década. O ganho e a fase para as grandezas constantes sao

0 dB e 0°, respectivamente.

10

0

-10

Magnitude (dB)

Fase (grau)
A
(6]

Figura 2.4: Diagrama de Bode do controle linearizado do SRF-PLL com ¢ = 1/v/2 e w, = 157, 08 rad/s.

Com o intuito de investigar os efeitos causados por desbalanco ou harmonicos € elabo-
rado um estudo levando em conta que a tensdo da rede é composta pelo vetor tensdao de FFPS

mais uma componente harmonica, a qual pode ser de sequéncia positiva ou negativa. Entao,
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a tensdo da rede no referencial estaciondrio o3 é expressa como:

. Ve cos(wt + ¢Tt cos(nwt + ¢"
Vos = =yt ( ) + Vv ( ) , (2.23)
vg sen(wt + ¢™1) sen(nwt + ¢")
em que, n € Z|n # +1. Sem perda de generalidade e por questdo de simplicidade o™ =0 e

¢" = 0. Passando Vag para o referencial dq usando a posicdo angular estimada (6’), tem-se:

. Vg L | cos(wt —0) cos(nwt — 0")
Vig = =Vr + v . (2.24)
Vg sen(wt — @) sen(nwt — ¢)

Supondo que o PI leva o sistema a sincronizagao, isto é, §' ~ wt, e realizando uma aproxi-

mac3o linear, (2.24) torna-se:

v 1 cos|(n — 1wt
oy yyn (o =Det] |- (2.25)

Uy wt — 0’ sen[(n — 1)wt]

Vig =

O segundo termo em (2.25) pode ser visto como uma perturbagio na determinacdo do vetor
de FFPS. Assim, a largura de banda que hé de ser adotada na malha de controle (w.) deve
rejeitar a ocorréncia de possivel desbalanco (n = —1) ou harmdnico, pois, se n = —1
uma componente de frequéncia dupla aparece em v, e consequentemente na posi¢ao angular
estimada (f'). Igualmente, se um harmdnico de quinta ordem de sequéncia positiva n =
+5 surge nas tensdes da rede, entdo, uma componente cuja frequéncia é quatro vezes a
frequéncia fundamental aparece em v, e por conseguinte em #'. Logo, para amenizar os
erros causados por desbalanco ou harmonicos, a largura de banda deve ser convenientemente
escolhida: quanto menor a ordem do harmonico menor deve ser a faixa de passagem do

controlador.

Salienta-se que a tensdo de offset (n = 0), decorrente normalmente da deficiéncia dos
circuitos de medicdo e conversdo, também influencia negativamente a estimacao da posi¢ao
angular ("), visto que a mesma provoca a existéncia de uma componente fundamental de

sequéncia negativa.

2.3.1 Comportamento do SRF-PLL

Considerando a rede elétrica sem distor¢des e desequilibrios pode-se adotar uma largura

de banda bastante elevada. Todavia, quando a rede possui harmonicos de tensdo de baixa or-
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dem ou desequilibrios é necessario reduzir a largura de banda do SRF-PLL para atenuar seus
efeitos [[12]]. Por exemplo, se a frequéncia da rede € de 50 Hz (w = 2750 = 314, 16 rad/s)
¢ adequado escolher uma banda de passagem uma oitava abaixo do primeiro harmonico for-
tuitamente presente (w, = w/2 = 157, 08 rad/s) e um fator de amortecimento & = 1/+/2. No
entanto, a dinAmica da resposta torna-se muito lenta, além de sempre existirem oscilagdes

em 6’ e nas magnitudes detectadas [15].

A estrutura do SRF-PLL foi simulada em trés condi¢des de tensdes distintas utilizando
o software MATLAB®. Em todos os casos, foi escolhida uma banda de passagem estreita
(we = w/2 = 157,08 rad/s) e um fator de amortecimento { = 1/ V2, dos quais resultam
K, =222,14 e K; = 24.674,01. A frequéncia fundamental da rede elétrica € de 50 Hz e a
frequéncia de amostragem ( f,) dos sinais na entrada € de 18 kHz. O distirbio sempre ocorre

de 40 ms a 160 ms.

Nas trés figuras, o primeiro grifico (a) mostra as tensoes de entrada (vq.), 0 segundo (b)
as tensdes estimadas na saida (v/,.) e tracejada a componente de tenséo estimada v/, € por

tltimo (c) o erro na estimagdo da posi¢do angular (¢ = wt — #').

Tendo em vista que o SRF-PLL nao foi projetado para a detec¢dao de amplitude quando
os sinais de entrada estdo distorcidos ou desbalanceados, entdo, para ilustrar como seria
a recuperacao do vetor tensdo de sequéncia positiva na frequéncia fundamental obteve-se
vy e v filtrando as componentes vy € v, respectivamente. Para tanto, filtros passa-baixa
(Low Pass Filter - LPF) de Butterworth de segunda ordem e frequéncia de corte 25 Hz
foram utilizados. v, sdo obtidas por meio da transformada inversa de Park usando vy e v,.
+1
=

Ademais, em todas as situagdes v, 1£0° p.u. € a tensdo de pré-falta.

A Figura [2.5] mostra os resultados de simulagdo considerando, durante a falta, que as
tensdes sdo distorcidas apenas por um harmonico de ordem 11 de sequéncia negativa (v*! =
1£0° p.u. e v~ = 0,2£0° p.u.). Conclui-se neste caso que os resultados sdo pouco afetados
pelo harmonico, pois a malha de controle € capaz de atenua-lo. A amplitude do erro (¢ =

wt — #') em regime é pequena.
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Figura 2.5: Resposta do SRF-PLL sob distorcdo harmdnica de ordem elevada (vt! = 1£0° p.u. e v =
0,2£0° p.u.).

Porém, se durante a falta as tensdes sdo distorcidas por harmonicos de baixa ordem, por
exemplo, ordem 3 de sequéncia positiva (v = 120° p.u. e v = 0,220° p.u.), entdo, 0s
resultados sdo afetados pelos harmonicos, pois a atenuagdo imposta pela malha de controle

é baixa. Os resultados da simulagdo estdo mostrados na Figura[2.6|

Figura 2.6: Resposta do SRF-PLL sob distor¢do harmdnica de ordem baixa (v! = 120° p.u. e v = 0,220°
p.u.).
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Outrossim, um caso muito comum que ocorre durante uma falta € o desbalanco. Portanto,
efetua-se uma simulagdo admitindo v™ = 1/0° p.u. mais uma componente de sequéncia
negativa v~! = 0,320° p.u. As projegdes sobre os eixos d e ¢ da componente de sequén-
cia negativa oscilam no tempo com frequéncia dupla conforme mostra a Figura logo,

observa-se que o SRF-PLL ndo atende convenientemente a faltas sujeitas a desbalango.

Figura 2.7: Resposta do SRF-PLL sujeito a desequilibrios (vt! = 120° p.u. e v~ = 0,32£0° p.u.).

2.4 DSRF-PLL

Com o intuito de atingir melhores resultados sob condi¢cdes de sinais desbalanceados,
deve-se separar os efeitos das componentes de sequéncia positiva e negativa. Isso € al-
cancado com o PLL em um sistema de referéncia sincrono duplo (DSRF-PLL) [16]. Para
estudar o DSRF-PLL considera-se primeiramente que as tensdes da rede apresentam-se ape-
nas desequilibradas em sua frequéncia fundamental. Posteriormente, sdao avaliados os efeitos
de harmonicos de ordem superior sobre 0 DSRF-PLL. Desta forma, ignorando a componente

Vg, J& que contém apenas a informag¢do da componente de sequéncia zero, o vetor de tensao
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da rede pode ser descrito como:

. . cos(wt cos(—wt + ¢t
=V yyit=yH (w2) + V! ( ) , (2.26)

vg sen(wt) sen(—wt + ¢~ 1)

- Vo
Vo =
em que se tem considerado que a origem da fase é determinada pela componente de sequén-

cia positiva.

De ll , V1 é um vetor que gira em sentido positivo (sentido anti-hordrio) com veloci-
dade w enquanto V! gira na mesma velocidade em sentido negativo (sentido horario). Se a
existéncia de dois sistemas de referéncia sincronos € suposta: dg*™' que ocupa uma posi¢do

! cuja posi¢do angular € igual a —¢’, entdo, a expressdo do vetor tensdo

angular ¢’ e dq~
(17&5 = V4 17‘1) sobre este sistema de referéncia sincrono duplo da lugar as equagdes

mostradas a seguir:

. -v ] . -cos wt — o' ] -cos —wt+¢ -0 ]

L I el L WOyt e 2O o)
| Vgt | | sen(wt —0') | | sen(—wt + ¢~ —0') |

. [y | . [ cos wt+ ¢ ] [ cos —wt+ ¢+ ¢ ]

Vi=| © |= [T;}VW:V“ ( V| oo ¢ ) (2.28)
| Vg1 | | sen(wt +6¢') | | sen(—wt + ¢~ +0') |

em que, [Tj;l] provém de [1},0| desprezando as componentes de sequéncia zero. E, [Td_ql] =

[T "

O sistema de detecgdo aqui exposto utiliza um PLL similar ao mostrado na Figura 2.2]
Portanto, a componente v,+1 € a entrada de um controlador proporcional-integral (PI), € o
angulo obtido determina a posicdo angular do sistema de referéncia dg™'. Supondo que a
largura de banda adotada para o funcionamento do sistema seja reduzida, entdo, pode-se
admitir que o sistema de referéncia dg™' girard quase soliddrio ao vetor de FFPS, isto €,

0’ =~ wt. Sob essas condigdes é conveniente fazer uma linearizagéo, de maneira que (2.27)) e

(2.28)) ficam:

Vgt cos(—2wt + ¢~ 1)

1
~ v e . Q)
Vgt wt — 0’ sen(—2wt + ¢~ 1)

Vigr: =
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— Vg—-1
qu71 — ~ v—l—l

Vg1 sen (2wt ) sen(¢")

cos(2wt) Ly cos(¢p ) 2.30)
Observando nota-se que o vetor tensio da rede expresso no sistema de referéncia dg ™!
possui um termo constante em suas componentes direta e em quadratura mais um termo
que oscila na frequéncia 2w, o qual depende da amplitude do vetor de sequéncia negativa.
Analogamente ocorre quando o vetor de tensdo da rede se expressa no sistema de referéncia
dq~*. Como j4 foi visto na Sec¢do reduzir a largura de banda do PLL e a frequéncia de
corte do filtro passa-baixa nao se mostra uma solugao eficaz. Por isso, had de ser apresentada
uma técnica que desacopla os sinais o que possibilita uma melhoria na resposta dinamica do
sistema. Ademais, resultados precisos na detec¢do da amplitude e posi¢cdo angular do vetor

tensdo de sequéncia positiva na frequéncia fundamental podem ser atingidos.

2.4.1 Desacoplamento de sinais no DSRF-PLL

N3ao obstante o objetivo primério que é desacoplar os sinais que aparecem em e
(2.30), faz-se uma demonstragdo mais geral, ou seja, considera-se desacoplamento de sinais
de dois sistemas genéricos [16] [43]. Esta explicagdo mais geral pode ser util em outras
ocasides em que se desejar desacoplar quaisquer dois sinais sejam esses de sequéncia positiva

ou negativa. Desta forma, o vetor tensdo da rede o qual era fornecido por (2.26) passa a ser

. Ve cos(nwt + ¢") cos(mwt + ¢™)
Vag = =V" + V™ , (2.31)
vg sen(nwt + ¢") sen(mwt + ¢™)
em que, n € m podem ser positivos ou negativos para indicar componentes de sequéncia

positiva ou negativa, respectivamente.

Assumindo a existéncia de dois sistemas de referéncia genéricos que ocupam respectiva-
mente as posi¢cdes angulares nf’ e m#’, sendo 6’ o angulo detectado pelo PLL, a expressdo

(2.31)) nesses dois sistemas sera:

- Vgn cos[n(wt — 0") + o™ cos(mwt + ¢™ — nb’
Vip=1| © |=v" n( JHIT o | 05 ¢ ) . (232)
Vgn sen[n(wt — ') + ¢ sen(mwt + ¢™ — nb’)
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" Vgm cos(nwt 4+ ¢" — mb’ cosim(wt — 0") + o™
o[ ] [t o] [eostmiet =y v ]
Vgm sen(nwt + ¢™ — mb’) sen[m(wt — 0') + ¢™]

Nota-se que se a sincronizagdo € atingida, entdo, §' = wt e as expressoes (2.32)) e (2.33))

tornam-se:
vgr || V" cos(¢")
Ugn V™sen(¢™) 2.3
cos[(n — m)wt] sen|[(n — m)wt]
+V™ cos(¢p™) + V™sen(¢™) :

—sen[(n — m)wt] cos[(n — m)wt]

vam | V™ cos(¢™)

Vgm V™sen(¢™) (2.35)

V™ cos() cos[(n — m)wt] T Vrsen(™) —sen|(n — m)wt]

sen[(n — m)wt] cos[(n — m)wt]

Em (2.34) e (2.35) pode ser observado que as amplitudes das oscilacdes dos sinais nos eixos
do sistema de referéncia dg™ coincidem com o valor médio dos sinais nos eixos do sistema

de referéncia dq™, e vice-versa.
De modo geral, para evitar que os sinais nos eixos de referéncia quaisquer dg” sejam

- x
afetados pelo vetor V¥ propde-se uma rede genérica de desacoplamento DD mostrada

Yy
na Figura 2.8 em que, U4v € U, representam os valores médios dos sinais nos eixos de um

segundo sistema de referéncia dq”. Verifica-se que para eliminar as oscilacdes dos sinais
mostrados em (2.34)) tem que fazer + = n e y = m. Do mesmo modo, se x = mey =n

entdo as oscilagdes dos sinais em (2.35) s@o canceladas.
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Figura 2.8: Rede que desacopla o sistema dg” dos efeitos do vetor V.

A fim de obter os sinais U4y € 74y, um sistema de realimentacdo cruzada € projetado

(Figura[2.9) o qual faz uso de quatro filtros passa-baixa (LPF) cuja funcdo de transferéncia é

a seguinte:
wr
LPF(s) = . 2.36
(S) S+ wy ( )
; =1 W -
Vi —d D(x—n)d » LPF —p— V"
Vpr ——g V" v
o' 7' 7 ¢ —>[LPF v
Mo d G 4 v o
A A
Y Y Vym —
—d g g d [ PR
V X
q" » xX=m %
, , D y n) qu —
0=t —e—»{Q q :LPF—.—»qu

Figura 2.9: Sistema de desacoplamento entre os sinais dos eixos dq™ e dq™.

Analisar-se-d o sistema da Figura[2.9] Para facilitar a notagdo as seguintes sentencas sio
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definidas:
uy = cos[(n —m)wt] ; uy =sen[(n —m)wt]. (2.37)

Portanto, as seguintes equagdes no dominio da frequéncia podem ser escritas:

wr

Van(s) = — 5 [Van (s) = Ur(s) % Vam(s) — Ua(s) % Vn(s)], (2.38)
Vinls) = - jfwf Vi (5) = Un(5) V() + Un(s) Vi (5)), (2:39)
Van(s) = - jfwf Vi (5) = Ua(5) * Vaan (5) + Us(s) # Vi (5)], (2.40)
Vir(s) = 57 Win(5) = Ua() < V() = Uals) * V(o) (2.41)

cujo simbolo “ * ” representa o produto de convolu¢@o no dominio da frequéncia.

Transformando as expressdes (2.38), (2.39), (2.40) e (2.471) para o dominio do tempo

tem-se:

Ugn = W(Vgn — Ugn — UDgm — UgDgm ), (2.42)
Ugn = wy(vgn — Vgn — Uy Ugm + UgDgm ), (2.43)
Vgm = wy(Vgm — Vgm — Uy Vgn + Uglgn ), (2.44)
Ugm = W(Vgm — Ugm — UTgn — U Ugn ). (2.45)

A partir dessas chega-se ao modelo de estado:

(t) = A(t)x(t) + B(t)v(t) ; y(t) = Cx(t), (2.46)
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em que, i i i i
Vgn V™ cos(¢")
Ugn Vsen(¢"
w(t) =y(t)=| " () = o , (2.47)
Vgm V™ cos(¢™)
| U | ] V™sen(¢p™) |
At)=-B(t) , C=I, (2.48)
_ 1 0 cos[(n —m)wt]  sen[(n —m)wt] ]
B(t) = w, 0 1 —sen[(n — m)wt] cos[(n — m)wt]
cos|[(n —m)wt] —sen[(n —m)wt] 1 0
] sen[(n — m)wt]  cos[(n —m)wt] 0 1 |
(2.49)

Pode-se observar que o modelo de estado anteriormente mencionado corresponde a um sis-
tema linear variante no tempo. Levando em conta que a resolucao analitica deste sistema é
muito complexa, encontrar-se-a a solugdo para o caso particularem que n = +1em = —1.
Além disso, para simplificar ainda mais o processo de resolu¢do supde-se que ¢! = 0 e
¢~1 = 0. A soluciio analitica para v;+1 é mostrada em (2.50), em que, % € a relag¢do entre
a frequéncia de corte do filtro passa-baixa e a frequéncia fundamental da rede (k = wy/w)

[16].

Vg1 = V1 —{V L cos(wt) cos(wtv/1 — k?)

1 (2.50)

+ﬁ[‘/+1sen(wt) — kV L cos(wt)|sen(wtv/1 — k2)}e ket

Na Figurarepresenta-se para diversos valores de k, considerando que V1! =
100 V, V1 =30V e w = 2750 rad/s. Trivialmente, verifica-se que a sentenga possui
uma singularidade em £ = 1. Por isso, dividiu-se a Figura em duas partes: (a) para
k < 1e (b) para k > 1. O sinal de saida U4+1 passa a ser denominado V’*!, indicando que

se trata da estimag@o da amplitude do vetor tensdo de FFPS da tensdo de entrada.
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Figura 2.10: Sinal de saida obtido teoricamente para ?4+1 em um sistema de desacoplamento entre dg*! e
dg~*, considerando que V! = 100V, V! = 30 Ve w = 2750 = 314, 16 rad/s: (a) Valores de k < 1; (b)
Valores de k > 1.

Constata-se pela Figura que é conveniente adotar k = 1/+/2, visto que a resposta
dinadmica € rapida e tem sobressinal maximo (overshoot) pequeno. Contudo, deve-se levar
em conta que em uma aplicacdo real do sistema da Figura o angulo de entrada (') ndo
serd permanentemente igual ao angulo do vetor FFPS (wt), pois aquele ha de ser obtido me-
diante o PLL. Entdo, antes que o PLL se encontre apropriadamente sincronizado, podem
surgir grandes erros transitorios na estimagdo da posi¢do angular do vetor tensdo de sequén-
cia positiva na frequéncia fundamental. Desse modo, o modelo de estado dado por (2.46),

(2.47), (2.48)) e (2.49) s6 representa o comportamento do sistema quando o PLL se acha

perfeitamente sincronizado.

2.4.2 Estrutura Geral do DSRF-PLL

A Figura[2.11]ilustra a estrutura completa do DSRF-PLL. Ressalta-se que o sinal de en-
trada para o controlador proporcional-integral (PI) do PLL néo € vg+: e sim v .., pois este,
em regime permanente, ndo sofre influéncia da componente de sequéncia negativa da fre-
quéncia fundamental. Logo, oscilagdes de pulsacdo 2w, que surgiam no SRF-PLL por causa
de eventuais desbalangos na rede, ndo aparecem na deteccdo da posi¢do angular fornecida
pelo DSRF-PLL. Desta forma, € permitido aumentar a largura de banda da malha de controle

atentando, todavia, que a limitacdo existente da frequéncia de corte dos filtros passa-baixa
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(k = 1/+/2) impede que a dindmica global do DSRF-PLL seja demasiadamente melhorada.

A

V,+1 Vd*u _ , i
el af /Lol 7" (x=+1)dX* :@—o—» V=V, =y
X

Vq+1

A 4
S
Ul
=
Y
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-
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Figura 2.11: Diagrama em blocos do DSRF-PLL.

2.4.3 Comportamento do DSRF-PLL

O DSRF-PLL foi simulado em trés condi¢des de tensdes distintas utilizando o software
MATLAB®. A frequéncia fundamental da rede elétrica é de 50 Hz (w = 2750 = 314,16
rad/s) e a frequéncia de amostragem dos sinais na entrada é de 18 kHz. Em todos os casos, foi
escolhida uma largura de banda para a malha de controle estreita (w, = w/2 = 157, 08 rad/s)
e um fator de amortecimento § = 1/\/5, dos quais resultam K, = 222,14 e K; = 24.674,01.
A frequéncia de corte dos filtros passa-baixa de primeira ordem € de w; = w/ V2 =222 14

rad/s.

Nas trés figuras, o primeiro grafico (a) mostra as tensdes de entrada (vq.), 0 segundo (b)

/

as tensOes estimadas na saida (v,

) e tracejada a componente de tensdo estimada v/, e por
tltimo (c) o erro na estimagdo da posi¢do angular (¢ = wt — 6'). v}, sdo obtidas por meio
da transformada inversa de Park usando vj e v,. Em todas as situagdes v;rfl =1Z0°p.u. éa
tensdo de pré-falta.

A Figura [2.12) mostra os resultados de simulagdo considerando, durante a falta, que as

tensdes sdo distorcidas apenas por um harmonico de ordem 11 de sequéncia negativa (v™! =
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120° pu. e v~ = 0,220° p.u.). Nota-se neste caso que os resultados sdo pouco afetados

pelo harmonico, pois a malha de controle é capaz de filtrd-lo. A amplitude do erro (e

wt — #') em regime é pequena.

150
100

c) 2
—_ 1
-5
]
5 0
w

Figura 2.12: Resposta do DSRF-PLL sob distor¢do harménica de ordem elevada (v = 120° p.u. e v~

0,2£0° p.u.).

A —
T 1[I |

11

Porém, se durante a falta as tensdes sdo distorcidas por harmonicos de baixa ordem, por

exemplo, ordem 3 de sequéncia positiva (v = 1£0° p.u. e v™3 = 0,2£0° p.u.), entdo, os

resultados sdo afetados pelos harmonicos, pois a atenuacdo imposta pela malha de controle

é baixa. Os resultados da simulagdo estdo mostrados na Figura[2.13]
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Figura 2.13: Resposta do DSRF-PLL sob distor¢io harménica de ordem baixa (vt! = 120° p.u. e v3 =
0,2£0° p.u.).

Em contrapartida, um caso muito comum que ocorre durante uma falta € o desbalanco.
Portanto, efetiva-se uma simulag¢do admitindo v = 1/0° p.u. mais uma componente de se-
quéncia negativa v—! = 0, 3£0° p.u. Verifica-se por meio da Figura que nesta condi¢ao
o DSRF-PLL responde a contento: as saidas do sistema em regime permanente ndo sao

afetadas pelo desbalanco.



31

Figura 2.14: Resposta do DSRF-PLL sujeito a desequilibrios (vt = 120° p.u. e v=! = 0,320° p.u.).

2.5 DSOGI-PLL

O PLL com dois integradores generalizados de segunda ordem (DSOGI-PLL) € capaz de
nao sO cancelar os efeitos da sequéncia negativa como atenuar os harmonicos dos sinais de
entrada. No DSOGI-PLL as tensdes medidas da rede [v,, vy, UC]T sao transformadas para o
vetor em referencial estaciondrio ¥,s = [v4, v5]7. A componente vy € ignorada, jd que con-
tém apenas a informagdo da componente de sequéncia zero. O vetor U, passa por um calcu-
lador de sequéncia positiva (Positive Sequence Calculator: PSC) o qual estende o método de
componentes simétricas instantaneas (Instantaneous Symmetrical Components: 1SC) sobre

o dominio a5. O PSC necessita dos sinais em fase e 0s seus respectivos sinais em quadratura

[L18].

Armazenamentos podem ser usados para gerar os sinais em quadratura. Outra maneira de
implementar um gerador de sinais em quadratura (Quadrature Signals Generation: QSG) é
por meio de filtros passa-tudo de primeira ordem. Contudo, tais técnicas ndo sdo adaptativas
em frequéncia. Métodos avangados para realizar o QSG adaptativo em frequéncia t€m sido

citados na literatura, por exemplo, o PLL baseado na transformada de Hilbert [44] e o PLL



32

apoiado na transformacdo de Park [45]], porém, esses requerem calculos muito complexos.
Com o objetivo de simplificar, no PLL fundamentado em dois integradores generalizados de
segunda ordem (Dual Second Order Generalized Integrator - PLL: DSOGI-PLL) propde-se

usar o integrador generalizado de segunda ordem (SOGI) para formar o QSG.

A fim de elucidar o DSOGI-PLL, o PSC e o SOGI-QSG sao tratados separadamente
nas préximas se¢des (Sec¢do [2.5.1] e [2.5.2), respectivamente. Na Secdo [2.5.3| evidencia-se a
estrutura completa do DSOGI-PLL. Por fim, na Segéo [2.5.4] ¢ mostrado o seu desempenho

em algumas situagdes comuns.

2.5.1 Calculador de Sequéncia Positiva no Sistema de Referéncia Estacionario («3)

O PSC € apoiado no método ISC que € uma versdo estendida das componentes simétricas
de Fortescue para o dominio do tempo. Portanto, hd de se transformar (2.4)), repetida aqui

por conveniéncia, para um sistema de referéncia estaciondrio (af3).

VT 1 a o Va
v | = % 2 1 a V| a=é%, 2.51)
V. a o 1 V.

) 7] ’

Pode-se utilizar (2.5T)) também no dominio do tempo [40] e nesta ocasido o operador v =
/% é um deslocamento no tempo equivalente a um terco do periodo da fundamental. Usando
a transformag@o de Clarke, o vetor tensdo [v], v;", v]T pode ser transladado de abc para a3

([vf,v5]") como segue:

Vg
Ug 211 —5 —3
== > 2 vl (2.52)
vt 31 VB _\8
3 2 2 1|+
[T:[a] ‘
Entao,
vt Vg
v ) | v
= [Top] | v | = [TapllT4] | vy | = [Tasl[T4][T0g] , (2.53)
v Us

+
vy Ve
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em que [T,5]~"! provém de [T,50] " desprezando a dltima coluna que diz respeito & compo-

nente de sequéncia zero:

1 0
[Tosl ™ = | -1 2 |. (2.54)
_1 V3
2 T2
Dai,
U;_ 1|1 —¢ Vo =
!  g=e it (2.55)
vy qg 1 vg

em que ¢ € o operador deslocamento de fase no dominio do tempo que obtém o sinal em

quadratura (90° atrasado) do sinal original.

Salienta-se que o retardo no tempo introduzido pelo operador ¢ de 90° se refere a frequén-
cia fundamental. Por conseguinte, o comportamento de (2.55) para o enésimo harménico de
uma tensao de entrada € dado por

1 1 —nlg || v |
2 w |

Inlq 1 Vg

()

L+

(2.56)

_4T
q:e ]2’
(%

wt

em que o sinal de n representa se o vetor tensdo € de sequéncia positiva ou negativa. O PSC
nao modifica a sequéncia. Consequentemente, se um vetor de sequéncia negativa € aplicado
ao PSC, na saida deste haverd um vetor de mesma sequéncia mas multiplicado por um ganho
complexo. A Tabela sumariza os ganhos complexos para alguns harmonicos de ambas

as sequéncias.

Tabela 2.1: Propagacio de harménicos no PSC (v} quando v” = 120°)

Ordem (n) ‘ Seq. + ‘ Seq. -
1° 1£0° 0
2° 1/4/2£4-45° | 1//2/£45°
3° 0 1£0°
4° 1/v22£45° | 1/v/2£-45°
5° 1£0° 0

Um aspecto relevante para ser analisado no PSC € a apari¢ao do erro na estimagao da

sequéncia positiva quando a frequéncia da rede (w) difere da nominal (w’), o que faz o retardo
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no tempo imposto pelo operador ¢ ndo corresponder a exatamente 90°. Em tais condicdes

ndo sincronizadas, o ganho complexo para o enésimo harmonico fornecido pelo PSC € dado

por [18]]:
1
|C"| = \/— [1 + sen(nilz)
vl = 2 W2 (2.57)
a a . cos(n%7)
LC™ = sgn(n) arctan(w)

sgn(n) é a funcdo sinal que serve para indicar se o vetor tensdo é de sequéncia positiva

(sgn(n) = +1) ou negativa (sgn(n) = —1).

2.5.2 Integrador Generalizado de Segunda Ordem para Geragao de Sinais em Quadratura

H4 na literatura alguns trabalhos que empregam SOGI [46]] - [48]. Aqui, como j& men-
cionado, o SOGI sera dedicado para o QSG. O esquema do SOGI-QSG é mostrado na Figura

[2.15]e as fungdes de transferéncia possuem as seguintes expressoes:

v’ kw's
D(s) = — = 2.58
() v () 2+ kw's + w'?’ (2.58)
Qs) = gy = H" (2.59)
o 24+ kw's + w'?’ '

em que w’ é a frequéncia de ressonéncia e k/2 é o fator de amortecimento. Os diagramas de

Bode de (2.58) e (2.59) aparecem na Figura para w’ = 314,16 rad/s e diversos valores

de k. Uma resposta criticamente amortecida é atingida quando k = /2. Este valor de ganho
resulta em uma interessante selecdo em termos de tempo de estabilizacdo e limitagao de

sobressinal maximo (overshoot).

—( )—>{k © Ico’ = v,
qv’ I~|

Figura 2.15: Diagrama em blocos do SOGI-QSG.
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Figura 2.16: (a) Diagrama de Bode de D(s); (b) Diagrama de Bode de Q(s).

Se v € um sinal senoidal com frequéncia w, entdo, € possivel calcular as saidas no SOGI-

QSG. De (2.58) e (2.59) seguem:

qu’ = Qu;

D| =

kww'
Vbt W =Wt (2.60)
/4D = arctan(m)
Q1= <)
w (2.61)
/Q = /D —90°

Convém ressaltar de (2.60) e (2.61)) que, em regime permanente, qv’ estd sempre atrasado

90° com respeito a v’, independentemente dos valores de k, w e w’. Isto é uma caracteristica

importante para implementa¢do do operador q. No entanto, evidencia-se que os sinais de

saida do SOGI-QSG sao errados tanto na amplitude como na fase, quando a frequéncia de

ressonancia (w’) ndo for igual a frequéncia da rede (w).
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2.5.3 Estrutura Geral do DSOGI-PLL

A primeira publicacdo em que a representacdo do SOGI em diagrama de estado € usada
conforme a Figura [2.15] foi [48]. Nesse artigo, propde-se uma técnica de detec¢do em que
apenas um SOGI é empregado para obter um sinal em fase e outro em quadratura: v, € a
entrada desse SOGI e as saidas sdo v/, e qv/,, as quais servem de entrada para um SRF-PLL.

Todavia, essa técnica € suscetivel a desequilibrios na rede elétrica em que haja salto de fase.

Portanto, um esquema em que dois SOGI-QSG (DSOGI-QSG) proveem os sinais de
entrada para o PSC foi proposto em [18]]: o diagrama em blocos completo do DSOGI-PLL é
exposto na Figura[2.17] Como visto na secdo anterior ((2.60)) e (2.61)), quando a frequéncia
da rede diverge da frequéncia de ressonancia do DSOGI-QSG os sinais de entrada para o
PSC chegam com erro na amplitude e fase. Porém, em regime permanente, tais sinais sdao
sempre ortogonais. Essa caracteristica torna vidvel a andlise de como os erros advindos do
DSOGI-QSG se propagam através do PSC. Expressando o enésimo harménico de v, como

um sinal senoidal simples v, entdo, conclui-se de (2.55)), (2.60) e (2.61)) que o PSC fornece

na saida os seguintes sinais:

o k! (nw + w')?
[P = \/

vt = pryn- 2 | (nkww')? 4+ (n?w? — w'?)?
“ . 222 ’
ZP" = sgn(n) arctan(%) - 5[1 — sgn(n*w + nw')]
(2.62)
il =Wt 3 Zuf = Zuf — sgn(n)90°. (2.63)
0\)’ v, v+ e,
A 4
Yo | soct i - i ;
A 2%
Vabe |abg I "6 9 :1 dq _d>r+] v*=0 ©4
— > B + Vﬁ A V q
o 4
1| SOGL [/ 0 SRF-PLL
-0SG B
%2 PSC

Figura 2.17: Diagrama em blocos do DSOGI-PLL.

A magnitude e fase de P" sdo plotadas na Figura para k = /2. Verifica-se que o
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PSC age como um filtro passa-baixa para sequéncia positiva e um filtro notch para sequéncia
negativa. Outro aspecto relevante € a atenuagdo de harmonicos de alta ordem, visto que essa
¢ uma caracteristica desejada para fazer a técnica de detec¢ao mais robusta frente a distorcoes

na rede.

IP"| (dB)

[P" (grau)

-90

180l e m et T e
10° 10" 10° 10" 10°
[n|w/w'

Figura 2.18: Resposta em frequéncia do PSC baseado no DSOGI-QSG.

Com o intuito de evitar erros causados por uma eventual diferenca entre a frequéncia da
rede (w) e a frequéncia de ressonincia do DSOGI-QSG (w'), € inserido no sistema o SRF-
PLL com a finalidade de tornar aquele adaptativo em frequéncia. Porém, a realimentacdo da
frequéncia estimada w’ dificulta a escolha dos pardmetros da malha de controle que garantam
a estabilidade do sistema. Embora a acdo de juntar dois estigios de filtragem melhore a
resposta em regime permanente do sistema de detec¢io na presenca de alto nivel de distor¢cao
na tensdo, também aumenta as oscilacdes na saida e o tempo de estabilizacao quando a rede

experimenta afundamentos de tensao.

Diferentemente do SRF-PLL, o fato de adicionar a saida do PI uma compensacao feed
forward (wyy) para estimar a velocidade angular ', aqui no DSOGI-PLL ¢ indispensavel

para fazer o sistema partir na inicializagao.
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2.5.4 Comportamento do DSOGI-PLL

O DSOGI-PLL foi simulado em trés condi¢des de tensdes distintas utilizando o software
MATLAB®. A frequéncia fundamental da rede elétrica é de 50 Hz (w = 2750 = 314, 16

rad/s) e a frequéncia de amostragem dos sinais na entrada € de 18 kHz.

Sabe-se de [49] que a estrutura SOGI-QSG (Figura [2.15) pode ser facilmente imple-
mentada de forma discreta usando o método de discretizacdo Euler forward para o primeiro
integrador, cuja saida é v/, e 0 método de discretiza¢ao Euler backward para o segundo in-
tegrador, cuja saida é qv’. Com essa implementacdo evita-se um loop algébrico. Contudo,
o integrador em tempo discreto utilizando o método de Euler ndo possui uma fase ideal de
—90°. Desta forma, observa-se na simulacdo realizada que o DSOGI-PLL apresenta um erro

em regime permanente na estimacao da posi¢ao angular de —0, 25°.

Entretanto, opta-se pelo método de integracdo de segunda ordem para implementar o
primeiro integrador, cuja saida é v/, e pelo método de Tustin (trapezoidal ou bilinear) para
implementar o segundo integrador, cuja saida é qv’. Assim evita-se um [oop algébrico e o
DSOGI-PLL nio apresenta erro em regime permanente na estimagao da posi¢ao angular [49]

[50].

Em todos os casos, foi escolhida uma largura de banda para a malha de controle do SRF-
PLL estreita (w. = w/4 = 78,54 rad/s) e um fator de amortecimento § = V2, dos quais

resultam K, = 222,14 e K; = 6.168, 50. No DSOGI-QSG, k = /2 [18].

Nas trés figuras, o primeiro grafico (a) mostra as tensdes de entrada (v4.), 0 segundo (b)

!
abc

as tensdes da rede estimadas (v/,,) e tracejada a componente de tensdo estimada v, e por

/

tltimo (c) o erro na estimagdo da posi¢do angular (¢ = wt — #’). v}, sdo obtidas por meio
da transformada inversa de Park usando vy e v,. Em todas as situagdes v;rfl =1Z0°p.u. éa

tensdo de pré-falta.

A Figura mostra os resultados de simulagido considerando, durante a falta, que as
tensdes sdo distorcidas apenas por um harmonico de ordem 11 de sequéncia negativa (v*! =

120° p.u. e v = 0,220° p.u.). Nota-se neste caso que os resultados praticamente ndo so



39

afetados pelo harmonico, pois a malha de controle é capaz de filtrd-lo. A amplitude do erro
(¢ = wt — 0") em regime € irrisoria.

150
100

—~
O
~

€(grau)

| | |
40 80 120 160 200 240

-0,5
0

Figura 2.19: Resposta do DSOGI-PLL sob distor¢io harmdnica de ordem elevada (v! = 120° pu. e v~ =
0,2£0° p.u.).

Todavia, se durante a falta as tensdes sao distorcidas por harmonicos de baixa ordem, por
exemplo, ordem 3 de sequéncia positiva (v = 1£0° p.u. e v™* = 0,2£0° p.u.), entdo,
os resultados passam a ser um pouco afetados pelos harmonicos, pois a atenua¢do imposta
pela malha de controle é menor. Os resultados da simulagdo estido mostrados na Figura [2.20]
Observa-se que aparece um erro oscilatério em regime permanente na estimacao da posicao

angular.



40

—
[
-~

(%)

abc

—
O
—

abc(gﬁ)

V'

—
o
~

€(grau)

Figura 2.20: Resposta do DSOGI-PLL sob distor¢io harmdnica de ordem baixa (vT! = 120° p.u. e v =
0,2£0° p.u.).

Por outro lado, um caso muito comum que ocorre durante uma falta € o desbalango. Por-
tanto, efetiva-se uma simula¢do admitindo v** = 1£0° p.u. mais uma componente de se-
quéncia negativa v—! = 0,320° p.u. Conclui-se por meio da Figura que nesta condi¢ao
o DSOGI-PLL responde satisfatoriamente: ainda que o tempo de resposta nesta situagao é
maior que no DSRF-PLL, as saidas do sistema em regime permanente ndo sao afetadas pelo
desequilibrio na rede. Este resultado era esperado, devido a acdo do PSC, que elimina o

efeito da componente FENS, conforme indicado na Tabela @
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Figura 2.21: Resposta do DSOGI-PLL sujeito a desequilibrios (v = 1£0° p.u. e v~! = 0, 320° p.u.).

2.6 NRF-PLL

O método a ser estudado nesta secao, aqui designado de PLL em um sistema de referén-
cia natural abc (NRF-PLL), € baseado em dlgebra vetorial instantanea [19]. As estruturas
desse método derivam do produto interno (escalar) e das propriedades de ortogonalidade
entre fungdes. Posto que a precisdo e o comportamento dindmico de um PLL dependem di-

retamente de seu regulador proporcional-integral, o projeto do mesmo também € discutido.

Na proxima se¢do analisa-se a parte que detecta o angulo de fase. Na Secao aparece
a outra parte do método, a saber, o detector de sequéncia positiva. Na Secdo [2.6.3] faz-se
uma analogia do NRF-PLL com um SRF-PLL em que foram inseridos dois filtros de média
movel: um aplicado a componente v, antes de passar pelo regulador PI e outro a componente
vg para obter o médulo do vetor tensdo de sequéncia positiva na frequéncia fundamental. Por

fim, na Se¢do0[2.6.4{é mostrado o desempenho do NRF-PLL em algumas situagdes comuns.
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2.6.1 Detector de Angulo de Fase

A parte que diz respeito a detecgao de fase estd mostrada na Figura[2.22] cuja ideia central
¢ sintetizar um vetor tridimensional unitdrio e simétrico (7, ) que, em regime permanente,
deve ser ortogonal ao vetor de tensdes fundamentais de entrada (v). Entdo, o resultado do
produto interno (dot product - dp) desse vetor sintetizado com o vetor de tensdes medidas
deve convergir para um valor médio nulo [51]. O argumento instantdneo ¢’, usado para
sintetizar o vetor senoidal u, é obtido integrando a saida w’ do regulador PI. Enquanto
o algoritmo do PLL procura sintetizar uma senoide de amplitude unitdria que satisfaca a
condigio de ortogonalidade com o sinal de entrada, o regulador PI converte o erro (dp,,,,)

em um termo de correcdo (Aw), de modo que o PLL siga a frequéncia e a fase do sinal de

s [T
A® (O j

entrada.

\/

> >

a.

A

sen(9)
s sen(9-120°)
(& sen(¢ +120°) (I)

A
A

A

Figura 2.22: Diagrama em blocos da deteccio do angulo de fase do NRF-PLL.

Uma referéncia antecipativa com valor nominal da frequéncia da rede — compensacgdo
feed forward (wyy) — € incluida para melhorar a resposta dindmica inicial. O regulador PI
fornece uma saida constante w’ se o valor médio do erro em sua entrada for nulo (dp,,,, = 0).
Nessa condi¢dao, o NRF-PLL sincroniza-se com o sinal de entrada com um atraso de fase
de —7/2, o qual garante a ortogonalidade. Portanto, este método é capaz de fornecer a

frequéncia fundamental da rede elétrica (w’) e o dngulo de sincronismo (¢’ = ¢’ + 7/2).

Quando as tensdes da rede elétrica forem senoidais, simétricas e equilibradas, o produto
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interno dp, em regime permanente, € nulo. Mesmo em casos de pequenas distor¢des e de-
sequilibrios, resultados satisfatérios podem ser obtidos, dadas as caracteristicas de filtragem

do regulador PI.

Se os sinais de entrada sdo distorcidos ou desequilibrados, o produto interno instantaneo
serd variante no tempo, isto €, o dp experimentard oscilagdes devidas aos harmonicos e
desbalancos, contudo o valor médio ainda serd zero. Entdo, é conveniente a presenca de um

filtro de média mével para obter dp, garantindo assim a capacidade de rastreamento.

O filtro de média mével no dominio do tempo € dado por

__ 17
x:f/o x(t)dt. (2.64)

Observa-se que o FMM equivale a uma transformada de Fourier detectando a componente
CC em sinais monofésicos. Alguns esclarecimentos a respeito da transformada de Fourier e

implementac@o recursiva com baixo esforco computacional aparecem no Capitulo 4]

O filtro de média moével deve ser auto-ajustdvel ao periodo da fundamental e pode ser
representado no dominio da frequéncia simplesmente por [52]]:

1— €_ST

2.
S (2.65)

HFMM(S) =

em que 7' € o periodo da fundamental do sinal de entrada, o qual depende da frequéncia

angular instantinea estimada (w").

Ap6s alguns cdlculos utilizando aproximagdes da série de Taylor, a fungdo de transferén-
cia do FMM pode ser simplificada de modo a resultar em uma constante de valor unitario,
como discutido em [52]]. Desse modo, a malha de controle da Figura € analoga aquela
da Figura[2.2] Por conseguinte, obtém-se as mesmas conclusdes no que tange a dindmica do

controlador.

H4 duas estratégias de assegurar que o nimero de amostras em uma janela correspon-
dente ao periodo da fundamental seja sempre constante: alterar o tamanho da janela ou al-
terar a frequéncia de amostragem de acordo as variagdes na frequéncia (Aw). Considerando
as implementacdes em processador digital de sinais (Digital Signal Processor - DSP), a se-

gunda op¢do parece mais indicada, por se tratar de uma simples atualiza¢do de um registrador
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que define a frequéncia de amostragem do sistema. Entretanto, deve-se averiguar se outras
malhas de controle da aplicacdo em questdo ndo sdo criticamente sensiveis as variagdes da

frequéncia de amostragem e consequentemente de 7.

Nesta tese, decide-se em alterar o tamanho da janela do FMM, ainda que isso resulta
em um algoritmo mais complexo, além de apresentar limitacdes de precisdao em funcio de

variacdes na frequéncia, as quais correspondam a nimeros inteiros de amostras.

2.6.2 Detector de Sequéncia Positiva

Levando em conta o angulo de fase estimado ¢’ (¢' = ¢’ 4+ 7/2), entdo, pode-se gerar um
conjunto de sinais senoidais balanceados e unitérios (u, + u, + u. = 0) que estdo em fase

com as tensdes fundamentais de entrada v = [v,, vy, V).

Uq sen(6)
U= | w | = | sen(d —2) |- (2.66)
U sen(6 + 21)

Assim, o produto escalar das tensdes medidas com as tensdes geradas (2.66) produz uma
varidvel instantanea representada pelo valor constante £ e uma parte oscilatéria £, como
segue:

VU ="0g Ug+Up-Up+ Ve U =T+ T, (2.67)

em que, o valor constante Z, se colocado em uma escala correta, é a magnitude instantanea
da sequéncia positiva, como definido por Fortescue em regime permanente. Portanto, as

componentes de sequéncia positiva na frequéncia fundamental sdo definidas no dominio do

tempo por:
v Uq sen(6")
o=V | =V sen( - 2) | (2.68)
vt U sen(0' + 2F)

com amplitude V'™ = (2/3)z [19]. O valor médio T é encontrado facilmente usando um

FMM. O diagrama em blocos do esquema de detec¢do aparece na Figura
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Figura 2.23: Diagrama em blocos da deteccdo dos sinais de sequéncia positiva do NRF-PLL.

2.6.3 Analogia do NRF-PLL com o SRF-PLL

Far-se-a4 uma simples demonstracdo matematica de que a estrutura completa do NRF-

PLL pode ser vista como aparece na Figura[2.24]

9 A4
Vabe |abg ap
—4>

of dq

Figura 2.24: Diagrama em blocos do SRF-PLL modificado para ser equivalente ao NRF-PLL.

Considere-se que os sinais de entrada U = [vg,, vy, v.] sd0 cossenoidais puros. Entdo,
0 =0¢e
, , 27 , 2T
dp = vgsen(0') + vpsen(f' — ?) + vesen (6’ + ?) (2.69)

Logo, comparando (2.69) com a segunda linha de (2.10), chega-se a

dp = —qu. (2.70)

De forma semelhante e usando a identidade sen(x + §) = cos(z):

2 2 2
Vi = S |va cos(6') + vy cos(0 — ?ﬁ) + v cos (0 + ?ﬁ) ) (2.71)
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Consequentemente, comparando (2.71)) com a primeira linha de (2.10)), tem-se

Vi — . (2.72)

Portanto, afora a constante 3/2 em (2.70)), conclui-se que o NRF-PLL ¢ idéntico ao SRF-

PLL modificado que aparece na Figura[2.24]

2.6.4 Comportamento do NRF-PLL

O NRF-PLL foi simulado em trés condi¢des de tensdes distintas utilizando o software
MATLAB®. O método de discretizagio usado foi Euler forward. A frequéncia fundamental
da rede elétrica é de 50 Hz (w = 2750 = 314, 16 rad/s) e a frequéncia de amostragem ( f5)

dos sinais na entrada € de 18 kHz. Desse modo, o valor de N € inteiro.

Acha-se conveniente optar por uma largura de banda igual a empregada pelos autores da
técnica em [S1] para a malha de controle do PLL de w. = 20 rad/s. O fator de amortecimento
adotadoé de § =1/ V2. Disto resultam K, = 28,28 e K; = 400. Nas trés proximas figuras,

o primeiro gréifico (a) mostra as tensoes de entrada (v,.), 0 segundo (b) as tensdes da rede

/

estimadas (v,

) e tracejada a componente de tensdo estimada v}, e por tltimo (c) o erro na
estimag@o da posi¢do angular (¢ = wt — #'). Em todas as situagdes v;fl = 1£0° p.u. é a

tensdo de pré-falta.

A Figura [2.25] mostra os resultados de simulagdo considerando, durante a falta, que as
tensdes sdo distorcidas apenas por um harmonico de ordem 11 de sequéncia negativa (v =
120° p.u. e v~ = 0,2£0° p.u.). Conclui-se neste caso que os resultados nio sio afetados
pelo harmonico, pois a malha de controle é capaz de atenué-lo. A amplitude do erro (¢ =

wt — 0") em regime é zero.
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Figura 2.25: Resposta do NRF-PLL sob distor¢do harménica de ordem elevada (v = 10° p.u. e v~
0,2£0° p.u.).

Se durante a falta as tensdes sdo distorcidas por harmonicos de baixa ordem, por exemplo,
ordem 3 de sequéncia positiva (v = 1£0° p.u. e v = 0,2£0° p.u.), mesmo assim, as
saidas ndo sdo afetadas pelos harmonicos, pois, ainda que a atenuagdo imposta pela malha
de controle seja baixa, os filtros de média mével sdo capazes de eliminar os efeitos de tais

harmonicos. Os resultados da simulagdo estdo mostrados na Figura [2.26]
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Figura 2.26: Resposta do NRF-PLL sob distor¢io harménica de ordem baixa (v = 120° p.u. e v3 =
0,2£0° p.u.).

Outrossim, um caso muito comum que ocorre durante uma falta € o desbalanco. Portanto,
efetua-se uma simulagdo admitindo v™ = 1/0° p.u. mais uma componente de sequéncia
negativa v~ = 0, 3£0° p.u. Conclui-se pela Figura que o NRF-PLL atende a contento:
os valores estimados, em regime permanente, ndo sofrem influéncia dos desequilibrios da

rede.
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Figura 2.27: Resposta do NRF-PLL sujeito a desequilibrios (v = 120° p.u. e v=! = 0,320° p.u.).

2.7 EDSC-PLL

O EDSC-PLL caracteriza-se por cancelar completamente, em regime permanente, 0s
efeitos do desbalanco além de eliminar harmonicos indesejados sejam esses de sequéncia
positiva ou negativa. Essa técnica é baseada no método de deteccdo de sequéncia em sinais
trifdsicos o qual faz uso da teoria de componentes simétricas instantaneas [29]. As ten-
soes medidas da rede [v,, vy, vC]T sdo transformadas para o vetor em referencial estaciondrio
Unp = [Va,vs]?. O termo vy é ignorado, jd que contém apenas a informagdo da componente
de sequéncia zero. Entdo, 7,3 passa por duas operagdes em cascata que cancelam harmoni-
cos impares. Os harmoOnicos pares sao apenas atenuados. Logo apds, os sinais na saida
dessas operagdes sdo transformados para o referencial dq (sincrono com a fundamental de
sequéncia positiva) e passam por outras duas operacdes para eliminar os harmdnicos impares
do vetor Uy, que sdo os harmonicos pares das tensoes de entrada. As tensdes na safda da ul-
tima operagao sao a entrada para um SRF-PLL a fim de obter-se a posi¢ao angular do vetor

tensdo desejado.

Salienta-se que as operacdes mencionadas no pardgrafo anterior sdo capazes de eliminar
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harmonicos impares: os harmdnicos pares sdao apenas atenuados. Por essa razdo, um estudo
detalhado de tais operagdes matemdticas para deteccao de harmonicos impares € realizado na
proxima se¢ao. Em seguida, as mesmas operagdes uteis para detectar harmOnicos impares
sdo transladadas para o referencial dg arbitrdrio (Sec¢do [2.7.2). Na Segdo exibem-se

os pormenores da implementagdo do EDSC-PLL. Por ultimo, resultados de simulagdo sao

apresentados na Secdo

2.7.1 Transformacdes Matemdticas para Deteccdo de Harménicos Impares

Sabe-se que (2.4) e (2.5), repetidas aqui por conveniéncia, sdo capazes de fornecer as

componentes de sequéncia positiva e negativa em abc, respectivamente.

V. 1 a o Vi
17;“ :% o2 1 « Vi (2.73)
v a o 1 v,

) (7] ’
\7(; 1 o « v,
il=3le 1 @||W (2.74)
Vo a2 a1 v,

N ~ L

. J2m _i2m . .
Considerando que « = €’ 3 e a? =e7% sio equivalentes, na devida ordem, a

—14 —60° e —1£60°, (2.73) e (2.74) podem ser reescritas como:

v 114 -60°  1/60° v,
vt = —% 1/60° —1 1£-60° | | Vi |, (2.75)
vt 1/ -60°  1/60° —1 V.,

) [0 ] ’
Vo 114600 1£-60° | |V
v, | = —% 1/ —60° —1 1/60° Vi |- (2.76)
v 1/60° 1/-60°  —1 v,
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Por outro lado, as matrizes [T ] e [T"] podem ser reescritas em submatrizes compreen-

dendo suas partes reais e imagindrias isoladamente. Considerando que o = ¢’ 5 = —% +7 ‘/73
ea?=e % = —% — j‘/Tg, |l e |D tornam-se:

~ L 3 3 ~

Vo 1 -1 3 3 0 %5 % Va

7+ | =2{¢ — 1 1 ; V3 V3 1

Vit =3 et T A VI Vi | s @77)

~ . . 3 3 ~

A 3 2 1 2 2 0 Ve

~ L 3 3 ~

Va ) -1 3 2 0% -9 Va

~ 1) 1 . B /3 3 ~

Vi | = 5 —1 3 75 0 5 Vi |- @278

~ L /3 V3 ~

v 3 2 1 2 3 0 Ve

As Equagoes e fornecem ganho unitdrio para a componente de sequéncia
positiva da frequéncia fundamental, porém, elas possuem efeitos distintos para algumas com-
ponentes harmdnicas. Por outro lado, e fornecem ganho unitédrio para a com-
ponente de sequéncia negativa da frequéncia fundamental alterando de maneira diferente as

caracteristicas de outras componentes harmonicas.

Para operagiio em regime permanente as expressdes fasoriais (2.73), (2.77), (2.76) e

podem ser representadas no dominio do tempo firmado na teoria de ISC, resultando

respectivamente cm:

[v*] = [Aa][v] + [Az2][v_60] + [As][veo], (2.79)
[v*] = [Bi][v] + [Ba][veo), (2.80)
[v™] = [Ch][v] + [Cal[veo] + [C5][v—s60], (2.81)

[07] = [Di][v] + [Da][v-g0], (2.82)
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em que,
1 0 0 010
[A=[Cl]==]101 0], [A]=[C)=-2]00 1],
001 1 00
001 -1 % %
1
[As] =[Cs]=—=2 110 0|, [Bl=[D]=—1| L -1 L |,
010 !
0 v3 o _ V3 v
2 2 a
[Bo)=[Do] =2 | -2 0o L2 |, kl=]|uw |
V3 V3
£ -E .
vy Uy V460
[U+] = 'Ulj ) [Ui] = UI; ’ [U6O] = Vb60 >
vF U, Ve60
Va—60 Va90 Va—90
[0*60] = Ub—60 ) [UQO] = Vb90 ) [U790] = Up—90
Ve—60 Ve90 Ve—90

Os subscritos 60 e 90 sdo usados para indicar os sinais instantaneos avancados dos sinais
originais pelo valor correspondente em graus. Analogamente, —60 e —90 referem-se aos
sinais instantdneos atrasados. Eles podem ser implementados por meio de armazenamen-
tos dos sinais originais durante um certo intervalo de tempo correspondente aos angulos
desejados em relacdo a frequéncia fundamental. Tendo em conta que a implementagdo é rea-
lizada em tempo discreto, um niimero de amostras deve ser memorizado. Considerando N o
nimero de amostras por ciclo da componente de frequéncia fundamental, um sinal atrasado
de 90° pode ser obtido armazenando as ultimas /N/4 amostras. Além disso, encontra-se um
sinal avangado de 90° tomando o retardo de 90° com o sinal oposto. De modo semelhante,

um atraso de 60° pode ser gerado salvando as dltimas N/6 medi¢des. E, o avango de 60°
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¢ produzido armazenando as dltimas /N/3 amostras, para obter um atraso de 120°, e mul-
tiplicando por —1. Percebe-se que essas manipulacdes com os angulos sdo vdlidas apenas
para a frequéncia fundamental, e este fato é determinante para fazer as transformacoes se

comportarem diferentemente para outras componentes harmodnicas.

Doravante, as operagdes definidas por a sdo chamadas respectivamente de
A, B, C e D. Ap6s a aplicagcdo de uma das transformacdes A, B, C' ou D, as informagdes,
no tocante ao conteido harmdnico, contidas nos sinais v,, vj € V. ndo sao preservadas. As
operacdes A e B mantém integra a componente de sequéncia positiva da frequéncia fun-
damental, porém, algumas componentes harmonicas sdo modificadas. Por outro lado, as
operacdes C' e D conservam incélume a componente de sequéncia negativa da frequéncia
fundamental alterando as caracteristicas de outras componentes. A Tabela [2.2] uma versao
estendida daquela apresentada em [29], mostra os ganhos complexos (magnitude e fase) das
operagoes A, B, C'e D. Os resultados das operagdes em cascata AB e C'D também sdo
mostrados. Harmonicos pares ndo sao cancelados, mas apenas atenuados por tais operagdes.
Nas situagdes em que o ganho das transformacdes for nulo, o mesmo € representado na tabela

(13 2

por “ -

Tabela 2.2: Ganhos das operagdes matemadticas para harmdnicos fmpares

Operacao ‘ A ‘ B ‘ C ‘ D ‘ AB ‘ CD
1°seq. + | 1£0° | 1£0° = = 1£0° =
1° seq. - = = 1£0° | 1£0° = 1£0°
3° seq. + = - - 1£0° - -
3° seq. - = 1£0° = - = -
5% seq. + = 1£0° | 1£0° = - -
59 seq. - 1£0° - = 1£0° - =
7° seq. + 1£0° - - 1£0° - -
7° seq. - = 1£0° | 1£0° = - -
9° seq. + - 1£0° - = - =
9° seq. - = = - 1£0° - =
11° seq. + = = 1£0° 1£0° = 1£0°
11° seq. - 1£0° | 1£0° = = 1£0° =
13°seq. + | 1£0° | 1£0° = = 1£0° =
13° seq. - = - 1£0° | 1£0° - 1£0°
15° seq. + - - - 1£0° - -
15° seq. - = 1£0° - = - -
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2.7.2 Transformagdes Matematicas no Sistema de Referéncia dq Arbitrédrio

As transformagdes A, B, C' e D sdo postas para o referencial dq arbitrario (estaciondrio
ou girante) como demonstrado a seguir. Pré-multiplicando (2.79) pela matriz de transfor-
macdo de Park [Tp], as componentes instantdneas de sequéncia positiva no referencial dg

podem ser calculadas:

[Tol[v™] = [To][A][v] + [To][As][v-60] + [T][As][veo], (2.83)
dai,
[vag) = [To)[Ad][To) ™" [vag) + [To][Ao)[To] ™ [vag—o0] + [Tol[As][To] " [vageo), ~ (2.84)
em que,
vad = | vy |2 = | |,
[Vags0] = Vg60 | [Vag—60] = Vg—60

Como [T] é ndo singular tem-se que o processo de mudanga de referéncia ([A,,] — [Tp] X
[A][Ty] ', n = 1,2,3) é uma transformagio de similaridade. Vérias propriedades sdo
compartilhadas pelas matrizes similares [A,] e [Ty][A,][Ty] !, a saber: possuem o mesmo
polindmio caracteristico, autovalores, e multiplicidades algébrica e geométrica [S3]. Despre-

zando as componentes de sequéncia zero a operagdo A no referencial dq pode ser conseguida

de (2.84):

R

v Vq Vd—60 Vde0

= [Au14q] + [Aaqq] + [Asqq] . (2.85)

v Vq Vg—60 Vg60

7

Transformagdes de similaridade andlogas a (2.84) devem ser aplicadas as operagdes B, C' e

D para obté-las no sistema de referéncia dq arbitrario. Na devida ordem, encontram-se:

T

v Ud Vd9o
= B + [Baag) , (2.86)

(Y Vq Vq90

SR
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v Uq Vd60 Vd—60
“ 1 =[Cual) + [Cady] + [Caq) : (2.87)
Vg Uq Ug60 | Vg—60

Vg Ud Vd—90

= [D1ag + [Daag] , (2.88)
Vg Yq Vg—90 |
em que,
1|10 1 -3

e}

—_
QI,_.
w

—_

1 0 1
[B2dq] = [D2dq] = 5
-1 0

E importante notar que as operagdes (2.85) a (2.88), denominadas Ay, Bag, Caq € Dags
sdo similares as A, B, C' e D no que se refere aos efeitos sobre as componentes harmonicas

de sequéncia positiva e negativa.

A fim de elucidar algebricamente os ganhos complexos das operagcdes, uma demonstracdao
é realizada considerando na entrada uma tensdo trifasica balanceada de ordem h: se h > 0,
entdo o sinal € de sequéncia positiva; se h < 0, entdo o sinal € de sequéncia negativa; e, se

h = 0, o sinal representa uma componente continua (CC). Logo,

Vah = Vj, cos(hwt + @)
vpr, = Vi, cos(hwt + @p, — %’r) , (2.89)

Ve, = Vi cos(hwt + @y, + 2%)

transformando o mesmo para a3 por meio de (2.6), tem-se:

Van = Vi, cos(hwt + o) (2.90)

vgn = Visen(hwt + ¢3)
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e aplicando a férmula de Euler em (2.90):
Vogh = Van + jogn = Vyed Metten) (2.91)

Verifica-se que para harmonicos de sequéncia positiva (b > 0), o vetor tensdo vU,g, gira no
sentido anti-hordrio; para harménicos de sequéncia negativa (h < 0), ¥, gira no sentido
horério; e, para h = 0, Uy, permanece parado. O sentido anti-hordrio é definido como o

sentido positivo.

Para demonstrar corretamente os efeitos das transformagdes, deve-se ter atencao as con-
sideragdes praticas: os sinais avancados 60° e 90° ndo realizdveis sdo substituidos pelos
sinais atrasados de 120° e 90° multiplicados por —1, respectivamente. Levando isso em
conta e usando o vetor tensdo em «/3 de como a entrada para a operagdo Ay, (2.85),

obtém-se:

v |V, | cos(hwt + ) — 5 cos(hwt + @ — hE) + \/Tgsen(hwt +on — h3)+

3 sen(hwt + ¢p) — \/73 cos(hwt + @, — h3) — isen(hwt 4 ), — hE)—
+3 cos(hwt + @5, — h3F) + %gsen(hwt + ¢n — h3F)

—*/73 cos(hwt + @5 — h3) + tsen(hwt + ), — h3F)
(2.92)

Realizando a mudanca da opera¢do matricial para o dominio complexo e usando a férmula

de Euler, encontra-se

vb + jup = vheﬂh“’“%)% (1405 4 JO-DF] (2.93)
logo,
1 . T . T
03+ 05 = [van + Jusnl [1 NP [0k eﬂ(lf’”%} . (2.94)
Ghay
—

G Agq € 0 ganho complexo da operagdo Agy.

Nesta ocasido, fazendo o vetor tensdo em o3 passar pela operacdo By, tem-se:

vl W cos(hwt + ¢y) — sen(hwt + @5, — h3) 2.95)
vy 2 sen(hwt + @) + cos(hwt + ¢, — hY)

Realizando a mudanca da operagdo matricial para o dominio complexo e usando a férmula
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de Euler, encontra-se

, 1 4 -
’U;r +]'U;r — Vhej(hwt+s0h)§ [1 + ej(lfh)i] 7 (296)
por conseguinte,
1 , 7r
vy +uf = [van + juan] 5 [1+ /1Y) (2.97)
Gha,

@dq ¢ o ganho complexo da operagdo B,.

Analogamente a Ag,, 0 ganho complexo da operagdo Cy, pode se obtido de (2.87):

1 o o
Vg + JVg = [Van + jusn] 3 [1 4 e i E 4 e—ﬂ<1+h>§] . (2.98)

J/

-~

GCaq
Cﬁdq ¢ o ganho complexo da operacdo Cy,.

Resultado similar ao By, € atingido para a operagdo Dy,. De (2.88) alcanga-se

1 o
Vo + 05 = [van + jum] 5 [14 e 70E] (2.99)

. J/

el

Cﬁdq € o ganho complexo da operacdo Dyj,.
Pode ser verificado que os ganhos supracitados estdo condizentes com a Tabela[2.2]

As transformacdes Agq, Byg, Caq € Dgy podem ser vistas como filtros FIR’s vetoriais ou
complexos. Por essa 6tica é possivel investigar as caracteristicas de filtragem das transfor-
macdes inclusive para inter-harmonicos e sub-harmonicos. Desse modo, conclui-se que os
ganhos expressos em funcdo de h s@o vdlidos para A no dominio dos reais (h € R). Na
Figura [2.28 mostram-se as magnitude e fase da resposta em frequéncia de A4, e By, quando
postas em cascata. As magnitude e fase da resposta em frequéncia de Cy, e Dy, em cascata
aparecem na Figura[2.29] Nessas figuras, a frequéncia negativa é utilizada para informar que

os ganhos sdo para os sinais de sequéncia negativa.
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Figura 2.29: Resposta em frequéncia das transformagdes Cq, € Dy, em cascata.

2.7.3 Implementacdo do EDSC-PLL

Depois da aquisi¢ao das tensdes em abc e transladadas para o sistema de referéncia esta-
ciondrio a3, as operagdes Ag, € By, sdo aplicadas em cascata. Desta forma, os harmoni-
cos impares sdo eliminados, mas os harmonicos pares permanecem. O préximo passo é

transladar os sinais em a3 na saida das operagdes para o sistema de referéncia sincrono com
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a FFPS (dq). Portanto, a componente FFPS torna-se constante (CC), o segundo harmodnico
de sequéncia positiva passa a ser FFPS e qualquer harmonico de sequéncia positiva com
frequéncia hw em «f tem sua ordem diminuida de um em dq. Ademais, quando os sinais
em a3 sdo transpostos para o referencial dg as componentes de sequéncia negativa tem sua
ordem aumentada de um. Ent3o, os harmonicos pares tornam-se impares e vice-versa. Se
os sinais no sistema de referéncia dq atravessam as operagdes Cy, € Dy, em cascata, entdo
os harmdnicos impares desses sinais (harmonicos pares dos sinais de entrada) sdo cancela-
dos. As componentes constantes em dq contém as informagdes do vetor tensdo de FFPS. O

esquema completo do EDSC-PLL ¢ descrito no diagrama em blocos da Figura[2.30]

Vabe ap
-

0

Figura 2.30: Diagrama em blocos do EDSC-PLL.

Devido ao fato da componente CC sofrer alteracdo pelas operagdes Cy, € Dy, deve ser
realizado um ajuste a fim de obter as magnitudes corretas das componentes v, € v, do sinal
de sequéncia positiva da fundamental. Nessa situagdo calculam-se os ganhos impostos por

Caq € Dgq para h = 0. De (2.98) vem:

1 . ,r . x 2 .
GCo(h = 0) = 5 [1 teIHOF e—ﬂ<1+°>§} = Ze k. (2.100)
De (2.99) encontra-se
1 , - 2 .
GDay(h = 0) = 5 [+ e 03] = \/7_6_]4. (2.101)

O ganho de ambas as operagdes em cascata para h = 0 é dado por

Gcﬁdq(h = O) = C@dqgl = 0) . @dq(h = O) = ;e_jg . ge_jz = \/?ge_jg‘ (2102)

GC’qu(h = 0) é o ganho complexo estabelecido sobre as componentes CC que passam
pelas operagdes Cy, e D4y em cascata, de modo que, para suprimir este efeito os sinais na

saida de tais operag¢des sdo multiplicados pelo inverso de GC 23dq(h =0).

2 ST
GMec = [GCDy(h=0)" = 3\2/_6“27 (2.103)
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em que, GM¢cc € o ganho complexo que corrigird os erros causados por Cy, € Dy, nas
e . - =y - . .
componentes CC. Para viabilizar a implementac¢do na pratica, GM ¢¢ precisa ser convertido
. . 7 I
para a forma matricial. Sabe-se que o ganho GM ¢ trata-se de uma transformacio linear
que se caracteriza em rotacionar o vetor em torno da origem e multiplicar o médulo por uma

constante [54]]. A matriz de transformacdo € dada por

[Mee] = K COS((Z? _Ser(l;?) , (2.104)

com K = %ﬁ e § = 105° = 7r /12 rad. Entao,

(Mec) =2 A=v3) (-1=v3) | (2.105)

4
(1+v3) (1-+v3)

Observa-se na Figura [2.30| que a entrada para o controlador proporcional-integral (PI)
¢ uma componente de tensdo normalizada vy. Isto € feito para manter as constantes pro-
porcional e integral ()X, e K;) independentes dos valores de tensdo na entrada, ou seja, a
dinadmica do controlador ¢ a mesma para quaisquer valores de tens@o na entrada. vy’ € calcu-

lada pela seguinte formula:
Yq Yq

n: pu— .
b ] \/ v+ 02

Na solugdo proposta, observa-se pela Tabela [2.2] que os harmonicos 11° de sequéncia

v (2.106)

negativa e 13° de sequéncia positiva, assim como a FFPS ndo sdo eliminados pelas ope-
ragdes em cascata Ay, e By, Visto que essas componentes harmonicas tornam-se pares
quando transladadas de o3 para dg, elas ndo sdo canceladas pelas operagdes em cascata Cy,
e Dg, € estdo presentes nos sinais de saida. Analogamente, os harmonicos 12° de sequéncia
positiva e 12° de sequéncia negativa ndo sio excluidos pelas operagdes em cascata Ay, €
B, e tornam-se respectivamente em 11° de sequéncia positiva e 13° de sequéncia negativa
quando transladados para dgq. Assim, pode ser visto na Tabela que essas componentes

ndo sdo eliminadas. Em geral, utilizando (2.94)), (2.97), (2.98) e (2.99) demonstra-se que os

harmonicos de sequéncia positiva 12n e 12n + 1, bem como os harmonicos de sequéncia
negativa 12n — 1 e 12n (n € N*) ndo sdo cancelados pelas operagdes matemdticas. Entre-

tanto, a largura de banda do SRF-PLL pode ser reduzida de tal maneira que a estimacgdo da
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frequéncia (w’) e consequentemente a posi¢cao angular (') ndo sejam afetados por aqueles

harmoOnicos.

O projeto do controlador PI baseia-se na fungdo de transferéncia obtida na Secdo [2.3]
(2.22)), contudo, ajustes por simulagio foram imprescindiveis por causa da forte ndo lineari-

dade introduzida na malha do SRF-PLL pelas operagdes Cq, € Dy

Para se recuperar convenientemente o sinal trifdsico € aconselhdvel submeter os sinais
estimados v, e v, (Figura[2.30) a filtros os quais ndo afetam a dindmica do sistema por nido
estarem inseridos na malha de controle e por possuirem largura de banda elevada. Os sinais
na saida dos filtros sdo chamados de v;; e v,. Para tanto, empregam-se filtros FIR’s de fase
linear baseado no método da janela de Hamming com ordem 20 e frequéncia de corte 300 Hz.
Aplicando a transformada inversa de Park aos sinais vj e v, encontra-se a tensdo trifdsica da

rede estimada (v/,,).

abc

Para evitar os inconvenientes de offset inerente aos sistemas de medi¢do e aquisicdo de
sinais, realiza-se o seguinte: a cada periodo da fundamental, somam-se as dltimas N amos-
tras do sinal de entrada e o resultado divide-se por N; a resposta dessa divisao é o valor do
offset. Portanto, basta subtrai-lo do sinal adquirido originalmente. Tal solucdo requer um

esfor¢co computacional irrisério. N € o nimero de amostras em um periodo da fundamental.

2.7.4 Comportamento do EDSC-PLL

O EDSC-PLL foi simulado em quatro condi¢des de tensdes distintas utilizando o soft-
ware MATLAB®. A frequéncia fundamental da rede elétrica é de 50 Hz (w = 2750 =
314,16 rad/s) e a frequéncia de amostragem ( f;) dos sinais na entrada € de 18 kHz. Desse
modo, os retardos de 60°, 90° e 120° possuem quantidades inteiras de amostras. O dis-
turbio sempre ocorre de 40 ms a 160 ms. Como mencionado na sec¢do anterior, os valores
dos ganhos do controlador PI foram aperfeicoados por simulacdo. Os valores iniciais foram

Kp = 28,28 e Ki = 400, advindos de (2.22)), até obter-se K, = 100 e K; = 100.

Nas quatro figuras, o primeiro grifico (a) mostra as tensdes de entrada (v,;.), 0 segundo

/
abc

(b) as tensdes da rede estimadas (v/,,) e tracejada a componente de tensdo estimada v}, e por
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/
abc

ultimo (c) o erro na estimagao da posi¢do angular (¢ = wt — ). v/,  s@o obtidas por meio
da transformada inversa de Park usando v;; € v;. Em todas as situagdes v;“fl =1Z0°p.u. éa

tensao de pré-falta.

A Figura [2.31] mostra os resultados de simula¢do considerando, durante a falta, que as
tensdes sdo distorcidas apenas por um harmonico de ordem 11 de sequéncia negativa (v =
1£0° p.u. e vt = 0,2£0° p.u.). Apesar deste harmonico nio ser excluido pelas operagdes
os resultados ndo sdo afetados por ele, pois a malha de controle é capaz de filtrd-lo. A

amplitude do erro (¢ = wt — ¢') € pequena.

150
a

@ 100
e 50

\ \ \
| | |
| | |
et e e 1
| | |
l 1 {
i

1‘\ ‘\\I"HIH\IH‘\IH\H‘\I‘
e Wt

.05 | | | | |
0 40 80 120 160 200 240
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Figura 2.31: Resposta do EDSC-PLL sob distor¢io harmonica de ordem elevada (v! = 120° p.u. e v~ =

0,2£0° p.u.).

Se durante a falta as tensdes sdo distorcidas por harmonicos de baixa ordem, por exemplo,
ordem 3 de sequéncia positiva (v = 1£0° p.u. e v™® = 0,2£0° p.u.), ainda assim os
resultados ndo sao influenciados pelos harmonicos, pois as operagdes sdo capazes de elimina-
los. Todavia, percebe-se neste caso que ha um transiente na resposta do detector. Isso é
devido as mudancas abruptas que ocorrem nos valores dos vetores de armazenamento. Entdo,
até os vetores possuirem por completo os novos valores, as saidas apresentam-se imprecisas.

Os resultados da simulagdo estdo mostrados na Figura
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Figura 2.32: Resposta do EDSC-PLL sob distor¢do harménica de ordem baixa (v = 120° p.u. e v™3 =
0,2£0° p.u.).

Um caso muito comum que ocorre durante uma falta € o desbalanco. Portanto, efetua-se
uma simulacdo admitindo v*! = 1Z0° p.u. mais uma componente de sequéncia negativa
v~ = 0,3£0° p.u. Conclui-se por meio da Figura que o EDSC-PLL também responde
a contento: as saidas do sistema em regime permanente ndo sao afetadas pelo desequilibrio
na rede. Porém, de maneira semelhante a simulacdo anterior hd um transiente na resposta do

detector.
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Figura 2.33: Resposta do EDSC-PLL sujeito a desequilibrios (v = 1/0° p.u. e v~ = 0,320° p.u.).

Objetivando evidenciar a funcionalidade do EDSC-PLL frente a forte distor¢do har-

monica, foi realizada uma simulacdo cuja tensao na entrada é constituida, hipoteticamente,

0,7£0°

: . 1 _ o -1 _ o h __
pelas seguintes componentes: v = 120° p.u., v=' = 0,420° p.u., v™" = ==

p-u. e
ph = 9620° 5y h =123 25. Observa-se pela Fi dos sinai

= = —pu,h=23...,25 pela Figura 2.34| que, apesar dos sinais na
entrada estarem extremamente distorcidos, a resposta deste método é satisfatéria. Mesmo

no transiente, que dura cerca de dois ciclos, o erro na estimagdo da posi¢do angular ndo

ultrapassa 2°. Além do mais, o erro em regime € desprezivel e oscila entre —0, 28° e 0, 3°.
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Figura 2.34: Desempenho do EDSC-PLL sujeito a sinais desbalanceados e fortemente distorcidos (v =

1£0° pu, v~ =0,420° pu., vth = % puevh= % pu,h=23,...,25).



GDSC-PLL

Neste capitulo € analisado um método que € capaz de detectar tanto o vetor tensdo de
sequéncia positiva na frequéncia fundamental quanto quaisquer vetores harmdnicos de se-
quéncia positiva ou negativa. A metodologia dessa técnica é fundamentada em transfor-
macdes matematicas que fazem uso de armazenamentos de valores passados dos sinais. Tal
método baseia-se na generalizacdo de cancelamento por sinal atrasado (GDSC-PLL) [31]
[32] [35] [36] e possui a propriedade de ser imune a desequilibrios e harmdnicos sejam estes
de sequéncia positiva ou negativa que eventualmente aparecem na rede elétrica. O mesmo
¢ sustentado por transformagdes que empregam apenas simples célculos aritméticos: somas,

subtragdes, multiplicacdes e apenas uma divisao.

A teoria do método proposto estd apresentada na segdo seguinte. Na Secdo [3.2] sdo exi-
bidos os detalhes da implementacdo. Na Sec¢do estdo evidenciadas as caracteristicas de
resposta em frequéncia do GDSC. Um esquema que torna a técnica adaptativa em frequéncia
aparece na Seg¢do [3.4] Uma demonstracao das restri¢des do tempo de resposta estd na Se¢ao
Também, ilustra-se na Secao [3.6/uma possivel implementacdo do método no sistema de

referéncia abc. Finalmente, o desempenho do GDSC-PLL € destacado na Secéo
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3.1 Fundamentacao Teorica do GDSC-PLL

Consoante foi deduzido na Secdo [2.2] o vetor de componente harmdnica de sequéncia

positiva ou negativa, repetido aqui por conveniéncia, pode ser representado por

g‘gg) _ Séhﬁs)ess]n(hs)j@(hS)ejhswt’ (3.1)

em que,

h h, para componentes harmdnicas de sequéncia positiva
s p—
—h, para componentes harmonicas de sequéncia negativa
Considere-se agora um vetor de componente harmdnica de sequéncia positiva ou negativa

atrasado no tempo correspondente a um angulo de 6, radianos da frequéncia fundamental (ou

hf, radianos com respeito a componente harmonica h):

hs) (hs) sgn(hs)jgo(hs)ejhs(wtfed)

hs) —ihs
) =50 sl it 3.2)

- hs h. . . ) ..
Percebe-se que se hy > 0, entdo os vetores §((X ﬁ‘) e i&glgd giram no sentido anti-horario e o

vetor 5%) o, € hfq radianos atrasado de 5(;%) Reciprocamente, se h, < 0, entdo os vetores

(hs) , Ahs) (hs)

Sap’ © Su5-p, giram no sentido horéario e o vetor Sep_p, €StA hf, radianos em avango. Em

ambos 0s casos, o sentido anti-horario foi considerado como o sentido positivo.

Uma transformagdo matematica em que os vetores original e atrasado sdo combinados é

proposta agora:

- o 0. -

fgdsc =a (Saﬁ + e’ Saﬁfed) 5 (33)
em que o ganho complexo d e o adngulo 6, tém valores constantes. Substituindo (3.2) em

(3.3)), o sinal transformado de ordem h é

Ji) = a (5 e sy (3.4)
Entdo, o ganho da transformagdo (3.3)) pode ser obtido:

G) = g[1 + el Or=haba)], (3.5)

A transformacao supracitada permite escolher algumas componentes harmonicas especi-

ficas do sinal original para serem eliminadas. Contudo, é desejavel que o ganho da trans-
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formacdo para o vetor de sequéncia positiva na frequéncia fundamental (ou qualquer outra

componente harmoOnica de sequéncia positiva ou negativa a ser detectada) seja unitério.

Tendo em vista que a implementacdo da técnica baseada na GDSC dar-se-a4 de forma

digital, (3.3)) passa a ser
Foase(KTy) = @ {50s(KTy) + €7 Sosl(k — ka) T3]}, (3.6)

em que, T é o periodo de amostragem, ¢ = kT é o instante atual e t = (k — kq)Ts é o
instante atrasado de k,; amostras. ky € a quantidade aproximada de amostras referente a um

atraso no tempo que fornece um angulo de 6, radianos em relacdo a frequéncia fundamental.

2T

kq = round (N—ed) , 3.7

em que, N é a quantidade de pontos amostrados durante um periodo da fundamental. Substi-

tuindo (2.20) em (3.6), tem-se

X1
2

Foase(RTy) = 37 3% a1 + JO—FR0] 4 N7 g g1 4 d Otk (3.8)
h=0 h=1

S

-1

Desta forma, f,4:.(kTs) é composto pelas componentes de sequéncia dos sinais originais

multiplicadas por um ganho complexo, a saber:

Gt = [ + ej(er—hs%”kd)], (3.9)

Observa-se que o ganho da transformagdo f,qs. € zero para todas as componentes har-

monicas que satisfazem a seguinte condi¢ao:

2
0, — hsﬁﬂkd = —7(1 + 2n), (3.10)

em que n € Z, ou equivalentemente

N6 N N
hs = T — —n. 3.11
(27de+2kd) + kdn ( )

Suponha que h; é a componente harménica que deve ser detectada, isto &, 5("), para
hs = hq, é 0 vetor de sequéncia positiva ou negativa que deve ser obtido. De (3.11)), vé-se

que os parametros 6, e k4 da transformacao (3.6) podem ser escolhidos para eliminar uma
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familia de vetores de componentes harmdnicas
hs = hq+ (g + pn), (3.12)

q € p sdo arbitrariamente escolhidos. O parametro p determina a periodicidade das compo-
nentes harmonicas eliminadas, enquanto ¢ pode ser escolhido para definir uma das compo-

nentes eliminadas. Segundo (3.TT]), isto ¢ atingido fazendo:

N
kg = —
P (3.13)
NG, N 21
hg+q=

- er:_h —_
27T/{Zd+2/{7d:> p<d+q> m

O ganho complexo @ € escolhido de modo que o ganho da transformagio para a compo-
nente desejada hy, = hy seja unitdrio:

1
6: W. (314)
1+e&™ %™

Para dar um exemplo de como pode ser usada, sejad = 0,5, kg = N/4 e 6, = 90°.
Neste caso, as amostras atuais sdo usadas juntas com as amostras atrasadas de um quarto
de ciclo da fundamental para eliminar todos os vetores harmonicos de ordem hy = 3 + 4n,
n € Z. O ganho de (3.6) para a FFPS € unitario. Isto é exatamente o que foi proposto no

esquema chamado de cancelamento por sinal atrasado (DSC) [24]] - [26].

Transformacoes do tipo (3.6) podem ser colocadas em cascata para cancelar diversas
familias de componentes harmodnicas em torno daquela que hé de ser detectada. Por exem-
plo, considere uma primeira transformacdo (denominada de A), projetada para cancelar as
componentes harmonicas [hg + (1 4 2n)]. Depois de passar pela transformacdo A, as com-
ponentes harmonicas ndo eliminadas sdo [h; + 2n|. Se A é posta em cascata com a transfor-
magdo B, projetada para cancelar as componentes [h;+ (2+4n)], entdo as componentes que
ainda estdo presentes sdo [hy + 4n]. Outra transformacio (C') a qual possui ganho nulo para
[ha+ (448n)] pode ser colocada em cascata, permitindo na sua saida apenas as componentes
de ordem [h; + 8n|. Este procedimento pode ser usado para estender a capacidade de elimi-
nar vetores de componentes harmonicas em torno da componente desejada. Suponha que as

transformagdes D e F, as quais sdo projetadas para eliminar as componentes [h;+ (84 16n)]
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e [hg + (16 + 32n)] sdo empregadas em cascata com A, B e C. Entdo, os vetores de compo-

nentes harmonicas presentes na saida da transformacao E sao [hy + 32n).

Os pardmetros de cada transformagdo sdo diretamente calculados de (3.13) e (3.14),
substituindo A, e os respectivos valores de ¢ e p. Salienta-se que a transformagdo proposta

¢ um filtro digital FIR e portanto incondicionalmente estével.

A saida da dltima transformacao em cascata (neste exemplo a transformacao £') é enviada
para um SRF-PLL. No SRF-PLL, a componente do eixo g do vetor é normalizada para tornar
o projeto do controlador PI independente da amplitude do vetor de entrada. As componentes
de alta frequéncia ndo eliminadas pelas transformacdes em cascata podem ser atenuadas

pela escolha adequada da largura de banda do SRF-PLL. O esquema proposto € mostrado na

Figura[3.1]

SRF-PLL

Figura 3.1: Diagrama em blocos do GDSC-PLL.

3.2 Implementacao do GDSC-PLL

O primeiro passo para implementar as transformagdes em cascata é calcular os parame-
tros kg4, 0,4 € d4 da transformacdo A e os respectivos parametros das transformagdes B, C,
D e E. kq4 amostras das componentes a e $ do vetor de entrada devem ser armazenadas
para implementar a transformagdo A, visto que S,3[(k — kq4)T;] € usado em A. O vetor

transformado advém da soma dos vetores atual e atrasado multiplicados por @4 e Gae’?4,
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respectivamente. Isto € feito de forma matricial realizando a seguinte operagao:

SaTA(kTs) Sa kTs) Sa[(k - de)Ts]
= [A4] + [Ba]
spra(kTy) sp(kT5) | sp[(k — kaa)T5] (3.15)
| ma —a2a So(kTy) N bia —baa Sal(k — kqa)T]
g4 Q14 sg(kTy) | boa bia sgl(k — kqa)Ts]

em que, aiq = real(da), aza = imag(@a), bia = real(@ac’”4) e bya = imag(dse’+).

Os sinais de entrada para a transformagdo B sdo os sinais atual e atrasado da saida da
transformacdo A: S,pra(kTs) € Sapral(k — kap)Ts|. Similarmente, os sinais de entrada
para as transformagdes C, D e E sdo os sinais atuais e atrasados nas saidas de B, C e
D, respectivamente. Para calcular as matrizes A; ¢ B; (i = B, C, D, FE), os respectivos

parametros @; e @;e’% devem ser usados.

Para implementar um esquema GDSC com cinco operacdes em cascata, é necessario
armazenar (kqa + kap + kac + kap + kqg) vetores a5. Entretanto, no pior caso (quando
todos os elementos nas matrizes A; e B; sdo diferentes de zero), apenas 8 multiplicagdes

reais e 6 somas reais sdo necessdrias para cada operacao.

Para exemplificar a implementacdo GDSC, considere que o vetor de FFPS de um sinal
trifasico deve ser detectado, ou seja, hy = 1. Levando em conta que as cinco operagdes
A — E sio usadas, seus pardmetros, calculados mediante (3.13) e (3.14) sdo mostrados na

Tabela[3.11

Tabela 3.1: Pardmetros de A — F para detec¢@o do vetor de FFPS

Transformacio kq 0. a
A N/2  180°  1/2
B N/4  90°  1/2
C N/8  45°  1/2
D N/16  22,5°  1/2
E N/32  11,25° 1/2
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As transformagdes sdo entdo implementadas de acordo com (3.16) - (3.20).

ara (KT, o(KTy) — sa[(k — )T,
Sara(KTy) :1 sa(kTs) — sal( 2) ] ’ (3.16)
SﬁTA(kTS) Sﬁ(kTS) - Sﬁ[(k - %)TS]
SaTB(kTS) _ % SaTA<kTs) - SﬁTA[(k - %)TS] : (317)
sarp (KT, spra(kTy) + saral(k — ) T]
sarc(KT.) | _ ! sarp(KT) +? Lol psarslte = TIIL e
sprc (K1) sprp (K1) L1 || spral(k = 5T

Sarp(KTy) 1 Sarc(KTs) cos(22,5°) —sen(22,5°) SaTC[(k_T]\é)Ts]
= +

SBTD(kTs> 2 Slch(/{ZTs> sen(22, 50) COS(227 50) SﬁTc[(k —

Sare(kTs) 1 Sarp(KTs) N cos(11,25°)  —sen(11,25°) || sarp[(k — 2)T,]
spgre(kTy) 2 sgrp(kTs) sen(11,25°)  cos(11,25°) || sarp|(k — 55)T%
(3.20)
Para obter o vetor de sequéncia positiva na frequéncia fundamental usando o esquema
GDSC com as cinco transformagdes apresentadas, faz-se necessdrio armazenar (N/2 +
N/44+N/8+4+ N/16+ N/32) = (31N/32) vetores a3, o que corresponde a 348, 75° do ciclo
da fundamental. Contudo, apenas 12 multiplicacOes reais € 16 somas reais sdo necessarias
para implementar as cinco transformagdes em cascata. Convém salientar que caso nio se
espere que algumas componentes harmoOnicas estejam presentes nos sinais de entrada, as
correspondentes transformacdes em cascata podem ser evitadas, reduzindo a quantidade de
memdaria para armazenar as amostras, o nimero de operacdes matematicas e também o tempo
de resposta do GDSC. Por exemplo, se ndo ha necessidade de eliminar componentes har-

monicas pares e componentes harmonicas de alta ordem, apenas as transformagdes B, C' e

D podem ser suficientes. Nesta situagdo, o nimero total de amostras a serem armazenadas
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corresponde a 157,5°, isto é, (7TN/16) vetores 3. Ademais, o esforco computacional é

reduzido para 8 multiplicacOes reais e 10 somas reais.

Quando uma perturbagdo no sinal de entrada ocorre, a completa eliminacao dos harmoni-
cos acontece depois do armazenamento das amostras necessdrias para conseguir o retardo
correspondente na transformagdo. Por esta razdo, o tempo de resposta total do GDSC-PLL €
igual a soma dos retardos das transformagdes em cascata mais o tempo de resposta do SRF-
PLL. Uma ampla largura de banda do SRF-PLL pode ser usada, visto que as componentes
harmonicas de baixa ordem sdo pré-filtradas pelas transformagdes GDSC. Consequente-
mente, o tempo de resposta do SRF-PLL € pequeno. Novamente, se algumas transformagdes
em cascata sdo omitidas, o tempo de resposta do GDSC-PLL pode ser consideravelmente

reduzido.

Deve ser notado que o SRF-PLL ndo influencia as operacdes A — E, pois elas sdo im-
plementadas em «f, isto €, A — F ndo usam a posi¢ao angular estimada pelo SRF-PLL.
Com o objetivo de projetar os ganhos do controlador PI (K, e K;), obtém-se a fungdo de
transferéncia da malha de controle a qual € idéntica a (2.22)), com a ressalva da normalizagdo
(2.106)), cujo propésito é fazer a dindmica do controlador a mesma para quaisquer valores
de tensdo na entrada. Efetuando uma aproximacao linear € possivel otimizar os ganhos K, e

K. Por conseguinte, reproduz-se a fun¢do de transferéncia no dominio da frequéncia [[11]:

O'(s) _  2fwes + w;
U(s) 8%+ 2wes + w?’

K, |1
wc:\/Ea 627;0 ?

w, € a largura de banda e ¢ € o fator de amortecimento do sistema.

(3.21)

em que,

Entretanto, como a implementacio da técnica de detec¢do GDSC-PLL inerentemente €
digital, serve-se da andlise no dominio discreto do SRF-PLL, a qual foi feita em [55] [S6].
No artigo [535]], o controlador PI foi discretizado pelo método Euler forward, entdo, a funcdo

de transferéncia do PI discreto é

(3.22)
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em que, os parametros K, (ganho proporcional) e « sdo determinados pelas especificagdes
de € e w,:

K, = T [1 — et cos(w Tun/1 — £2>} ’

1— —28w:Ts
o = ‘ . (3.23)
2 [1 — e~&weTs cos(weTs+/1 — 52)}
O ganho integral € igual a
K
K; = ?p(l —a) (3.24)

e Ts é o periodo de amostragem em que os sinais de entrada sdao adquiridos.

Outrossim, a frequéncia natural escolhida depende da componente harmonica de mais
baixa ordem que deve ser filtrada pelo SRF-PLL. Frequéncia natural menor implica uma
menor banda de passagem do SRF-PLL e uma resposta mais lenta. Usando apenas um
SRF-PLL, uma frequéncia natural baixa deve ser escolhida a fim de atenuar os efeitos dos
harmonicos de baixa ordem. Para o método proposto, uma banda de passagem muito mais
alta pode ser especificada, visto que os harmonicos de baixa ordem sdo completamente eli-

minados pelas transformagdes em cascata.

3.3 Resposta em Frequéncia do GDSC-PLL

Semelhantemente as operacdes estudadas na Secao as transformagdes A — FE podem
ser vistas como filtros FIR’s vetoriais ou complexos. Por essa Otica é possivel investigar
as caracteristicas de filtragem das transformacdes inclusive para inter-harmonicos e sub-
harménicos. Assim sendo, os parAmetros contidos na Tabela [3.1]sdo utilizados para obter os

ganhos das transformagdes:

G4 = L1+ o) (3.25)

- 1 i
GgS) — 5[1 + ejg(l—h«e)]’ (326)
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= 1 -
G(C}'ZS) — 5[1 + 6]2(1_}15)]7 (327)
A _ 1 JZ(1=hs)
gt _ 1 5 (1=hy)
B = 5[1 + el 16 ] (329)

Uma avaliagao das transformacdes em cascata A — E pode ser feita computando o valor
absoluto e o dngulo de fase dos ganhos (3.25) - (3.29) para diferentes componentes harmoni-
cas e inter-harmonicas. A magnitude por unidade (1) e o angulo de fase em graus (P Age,)
podem ser obtidos de (3.30) e (3.31) e sdo plotados na Figura[3.2] Nesta figura, a frequéncia
nominal é de 50 Hz e a frequéncia negativa ¢ utilizada para indicar que os ganhos sdo para

os vetores de sequéncia negativa.

M,, = |GYVGGI GGG, (3.30)
PAgeg = arg{GU GG Gl gty (3.31)

Desta forma, uma varia¢do na frequéncia fundamental dos sinais de entrada causa uma
atenuagdo na magnitude detectada, uma vez que o valor absoluto do ganho total € menor que
1 para inter-harmonicos proximos da fundamental. Além disso, um desvio na frequéncia faz
o angulo de fase do ganho das transformagdes em cascata ser diferente de zero. Por exemplo,
os erros na magnitude e angulo de fase para uma reducgio de 10% na frequéncia de entrada

sdo iguais a 0,0164 p.u. e 17,44°, respectivamente.
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Figura 3.2: Resposta em frequéncia das transformacdes A — F em cascata.

3.4 Esquema Adaptativo em Frequéncia do GDSC-PLL

Se a frequéncia da rede elétrica varia, entdo o nimero de amostras por ciclo ndo € igual
a N. Consequentemente, os angulos dos retardos usados nas transformagdes em cascata
A — F, calculados de k; = N/p, ndo correspondem aos valores necessdrios para realizar o
cancelamento dos harmonicos. Por exemplo, se o algoritmo de detec¢do toma 50 Hz como a
frequéncia nominal, entdo a frequéncia real diferente dessa € vista como um inter-harmdnico
perto da fundamental. Neste caso, as magnitudes e os angulos de fase das transformagdes

em cascata sao diferentes daqueles para os sinais de 50 Hz.

Uma possibilidade de adaptacdo em frequéncia € fazer a frequéncia de amostragem f
variar proporcionalmente a frequéncia estimada pelo GDSC-PLL. Desta forma, os valores
de retardos k,; das operacdes possuem valores fixos. Entretanto, opta-se por uma frequéncia
de amostragem fixa e os valores de retardos varidveis por considerar que a escolha de f, nao
depende apenas do algoritmo de deteccao, mas também dos algoritmos de controle de outras

partes do sistema a serem implementados.

Outra opg¢ao para adaptatividade em frequéncia € usar um GDSC-PLL em que a frequén-
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cia detectada pelo SRF-PLL deve ser usada como realimentacdo para corrigir os retardos
das transformagdes A — E. Contudo, ¢ dificil garantir matematicamente a estabilidade deste

complexo sistema de malha fechada ndo linear.

De (3.31)) conclui-se que um desvio na frequéncia causa, em regime permanente, um
erro constante na posi¢do angular do vetor detectado (saida da ultima transformagdo, neste
caso I). Assim, a saida da transformagdo F e os sinais de entrada possuem a mesma fre-
quéncia. Desta forma, se os sinais na saida de £ sdo enviados para um SRF-PLL, a fre-
quéncia fornecida por esse SRF-PLL € influenciada apenas pelas componentes de frequéncia
(hq+32n) f1, em que, hy é a componente harmonica que estd sendo detectada, n € Z e sendo
f1 a frequéncia fundamental. Entretanto, as componentes (hy 4+ 32n) f sdo fortemente ate-
nuadas pelo SRF-PLL. Dai, se um GDSC-PLL ¢é usado para detectar o vetor de FFPS, entao
a frequéncia de saida é uma boa estimativa da frequéncia fundamental dos sinais de entrada.
A frequéncia detectada pode ser usada para determinar o nimero de amostras em um ciclo
da fundamental e também os nimeros de amostras correspondentes aos retardos nas trans-

formacdes A — E de um segundo GDSC-PLL.

Para reduzir os erros mencionados devidos a variacdes na frequéncia, um esquema adap-
tativo em frequéncia (Adaptive-GDSC-PLL: A-GDSC-PLL) usando dois blocos GDSC-PLL
é proposto, como mostrado na Figura[3.3] As transformac¢des A — E' no GDSC-PLL-1 usam
a frequéncia nominal da rede, mas, como discutido anteriormente, 0 mesmo estima correta-
mente a frequéncia real do sistema (sem oscilacdes as quais estariam presentes na frequéncia
estimada por um simples SRF-PLL tomando o vetor original o desbalanceado e distorcido
como sinais de entrada). Esta frequéncia estimada com o0 GDSC-PLL-1 é usada para adaptar

o nimero de amostras das transformag¢des A — £ do GDSC-PLL-2.
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Figura 3.3: Diagrama em blocos da solucdo proposta (A-GDSC-PLL) de um esquema adaptativo em frequén-

cia.

Deve-se perceber que independentemente de qual vetor de componente harmonica esta
sendo detectado, o GDSC-PLL-1 é implementado como um detector de FFPS, visto que a
frequéncia a ser utilizada como entrada para o GDSC-PLL-2 € a frequéncia fundamental.
Assim, mesmo no caso quando muitas componentes harmonicas estdo sendo detectadas,
apenas um bloco GDSC-PLL-1 ¢ necessario e sua saida pode ser usada para todos os blocos

GDSC-PLL-2 a fim de detectar os vetores de componentes harmdnicas especificas.

O emprego de um filtro passa-baixa (LPF) na frequéncia w'* estimada pelo GDSC-PLL-1
é recomendado porque w'": pode conter ruidos de alta frequéncia produzidos por instabili-
dades numéricas; € perturbada por possiveis harmonicos ndo completamente atenuados pelo
GDSC-PLL-1 quando a frequéncia da rede varia; oscila muito durante os primeiros milisse-
gundos apds um distirbio severo na rede elétrica. Tendo em vista que a frequéncia da rede
em um sistema de poténcia nao experimenta rapidos transientes, um LPF com uma baixa
frequéncia de corte deve ser usado. Nos resultados apresentados, emprega-se um filtro de

Butterworth de segunda ordem com uma frequéncia de corte de 2, 0 Hz.

Para melhor entender o funcionamento do esquema proposto adaptativo em frequéncia
(A-GDSC-PLL), considere primeiro o que acontece se a frequéncia estimada pelo GDSC-
PLL-1 ¢ diferente da frequéncia fundamental na entrada. Nesta situagdo, a frequéncia usada
para computar os retardos no GDSC-PLL-2 € incorreta e ocorrem erros, em regime perma-
nente, na magnitude e angulo de fase no vetor detectado. A frequéncia da rede varia lenta-
mente. Assim, mesmo considerando que a frequéncia estimada w;?L tem uma resposta lenta,
devido ao LPF, um grande erro na frequéncia estimada pelo GDSC-PLL-1 nao é esperado.

Enquanto a frequéncia detectada pelo GDSC-PLL-1 converge para o valor correto, os erros
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na magnitude e no angulo de fase do vetor detectado estdo convergindo para zero. Salienta-se

que a transformac@o proposta (3.6) ¢ um filtro digital FIR e portanto sempre estével.

3.4.1 Erros de Arredondamento

E aconselhavel que a frequéncia de amostragem ou equivalentemente o niimero de amos-
tras por ciclo da fundamental N seja escolhido de maneira que o parametro k; seja um
ndmero inteiro para qualquer transformagdo usada. Se uma frequéncia de amostragem fixa
¢ usada, entdo essa condicdo é assegurada apenas se a frequéncia real € igual ao valor nomi-
nal. No entanto, fazendo uso do esquema adaptativo em frequéncia, os nimeros de amostras
correspondendo aos retardos necessarios nas transformagdes A — E s@o ajustados quando
a frequéncia de entrada varia, para manter os ganhos das transformacdes corretos. Desse
modo, se a frequéncia de amostragem € constante, entdo o pardmetro k; de uma transfor-
macao pode ndo corresponder a um nimero inteiro de amostras. O ndmero inteiro mais

proximo € entdo utilizado no GDSC-PLL-2, causando um erro no ganho da transformacao.

Para computar o efeito do erro de arredondamento sobre as operacdes A — F, considere-
se que a frequéncia de entrada real pode ser diferente do valor nominal e assume-se que a
frequéncia correta estd sendo estimada através do SRF-PLL-1. O nimero correto de amostras
por ciclo da fundamental N pode ndo ser um inteiro. Esse niimero real € usado para calcular
o valor de k4 em (3.13)) o qual € agora um nimero real correspondendo ao retardo correto 6
da transformacdo. Seja ky,,, 0 nimero inteiro mais proximo de k; e 04,,, o retardo angular

correspondente ao uso de kg, ,, entdo o vetor retardado usado de fato na transformagao é

int?

)To] = 5 eI 0ine, (3.32)

«

O ganho da transformacdo adaptativa em frequéncia torna-se

adapt

Considerando uma frequéncia de amostragem fixa de 16 kHz e usando (3.33)), a magni-
tude e o angulo de fase das transformagdes em cascata A — F, para uma frequéncia do vetor

de FFPS varidvel, foram computados e plotados na Figura 3.4l Como pode ser observado,
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para sinais de entrada cuja frequéncia varia de 40 até 60 Hz, o médximo erro no angulo de fase
causado por arredondamentos nos retardos € aproximadamente 0, 6°. O erro na magnitude é

desprezivel.

1,0001

Ganho (p.u.)

0,9999

Fase (grau)

Figura 3.4: Magnitude e Angulo de fase do vetor de FFPS detectado usando transformacdes em cascata A — F

adaptativas em frequéncia.

3.5 Restricoes do Tempo de Resposta do GDSC-PLL

Constata-se que uma transformacdo para eliminar qualquer vetor de componente har-
monica especifica pode ser projetada combinando as amostras do vetor de entrada atual
Sap(kTs) com qualquer das amostras atrasadas. Assim, é possivel usar 5,5(kT%) e Sup[(k —
— 1)T}] para projetar as transformacdes. Isto melhora muitissimo o tempo de resposta do
GDSC. De acordo com (3.13)), a periodicidade p da familia das componentes eliminadas,
neste caso, € igual ao nimero de amostras por ciclo /N. Por exemplo, se a componente a ser

detectada é a FFPS e as amostras atual e anterior sdo usadas para eliminar o vetor de FFENS,

istoé, hg =1, kg = 1 e ¢ = —2, entdo o ganho da transformacgao passa a ser
Gh) _ g {1 + e-f[ﬂ%"(hsﬂﬂ} . (3.34)
O ganho em (3.34) ¢é igual a zero para hy, = —1 + Nn e assume seu valor maximo,

G = 2g, para hy = (—1+ N/2) + Nn, n € Z. O pardmetro d é escolhido de modo que
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o ganho da transformacdo para o vetor a ser detectado seja unitario:

B 1

O ganho da transformacdo € zero para a componente a ser eliminada (hs = —1 neste
exemplo) e continuamente aumenta até assumir o valor 1 para as componentes entre a eli-
minada e a FFPS. Do vetor de FFPS até a componente h; = (—1 + N/2) + Nn o ganho
ainda continua aumentando. Entdo, segundo (3.33)), usar apenas as amostras atual e anterior
na transformacao forga o valor absoluto de @ ser muito alto. Consequentemente, as compo-

nentes proximas a hy = (—1 + N/2) + Nn sdo fortememente amplificadas.

Com o intuito de evitar a amplificacdo de qualquer componente harmonica, a transfor-
macao deve ser projetada de forma que o ganho seja maximo para a componente a ser de-
tectada. Isto ocorre quando a componente a ser detectada estd equidistante das duas compo-
nentes mais proximas a serem eliminadas. O caso das transformagdes A — E apresentadas

obedece a essa regra.

3.6 GDSC no Sistema de Referéncia abc

Esta secdo tem o proposito de ilustrar a possibilidade de implementar-se o GDSC-PLL
no sistema de referéncia abc. Para tanto, as operacdes A — E sdo transladadas do sistema de

referéncia o8 para o sistema de referéncia abc.

A transformagdo GDSC (3.6) escrita na forma matricial é dada por:

Sar (kTy) _ ay —ap sa(KT5) I br —by sl (k= ka) T3] , (3.36)

spr(kT5) as a sg(kTy) by by sgl(k — ka)T5)
em que, a; = real(@), as = imag(a@), by = real(@e’®) e by = imag(@e’®). Acrescentando

a componente homopolar em (3.36), vem:

SaT(k’Ts) a1 —as O Sa(k?TS) b1 —b2 O Sa[(]{ — ]{Id)TS]
S@T(/{ZTS> = | as ai 0 S@(kTs) + bg bl 0 Sg[(k’ — k‘d)Ts} . (337)
sor(ETy) 0 0 0f|skT)| |0 0 0] sol(k—ka)T)]

~ —_——
[A] [B]
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Em uma notagado resumida, tem-se que

[sapor] = [Al[sago] + [Bl[sapo—,]- (3.38)

Compreende-se que os sinais transformados s,r € sgr ndo sofrem influéncia da componente

homopolar sy. Além disso, sgr assume sempre valor nulo.

Pré-multiplicando (3.38) pela matriz de transformacdo de Clarke inversa [T,gz0] ', as

componentes transformadas em abc podem ser calculadas:

[Topo] ™ [Sapor] = [Tapo] ' [Allsago] + [Tupo] ' [Bllsaso—rdl; (3.39)

entdo, (3.36)) transladada para o sistema de referéncia abc torna-se:

[Saber] = [Tugo) " [Al[Topo][Sabe] + [Tapo] [ B][Tapo)[Sabety); (3.40)
em que,
20, —a1 —V3az —a1 +V3as
_ 1
[Tagol ™ [A][Taso] = 3| @t V/3ay 2a; —ay — v/3az |
—a; — \/§a2 —ay + \/gag 2a4
20, —by —V/3by  —by + V/3by
_ 1
Topol ' [BllTago) = 5| =bi+vBh 251 —byi—V/3by

—by — V/3by —by + /3y 2b,

Implementar o GDSC-PLL em abc requer um esfor¢o computacional maior do que aquele
em af3. No pior caso, quando ay, as, b; e by sdo diferentes de zero, para implementar cada
operacdo em abc sdo necessdrias 18 multiplicagdes reais e 15 somas reais, enquanto cada
operagcdo em a3 precisa de 8 multiplicacdes reais e 6 somas reais. Mesmo levando em conta
a transformacio de abc para af e a transformacdo inversa — as duas juntas precisam de
9 multiplicagdes reais € 5 somas reais — ainda € vantajoso implementar as operacdes do

GDSC-PLL em af.
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3.7 Comportamento do GDSC-PLL

Nao obstante as simulagdes apresentadas nesta secao nao conterem variacdes na frequén-
cia, os resultados dizem respeito ao A-GDSC-PLL de uso mais geral, o qual € adaptativo em
frequéncia e aparece na Figura O mesmo foi simulado em quatro condi¢des de tensoes
distintas utilizando o software MATLAB®, sendo o PLL discretizado usando o método Eu-
ler forward. A frequéncia fundamental da rede elétrica € de 50 Hz (w = 2750 = 314, 16
rad/s) e a frequéncia de amostragem ( f,) dos sinais na entrada é de 16 kHz. Desse modo, os

retardos k4 de todas as operacdes possuem quantidades inteiras de amostras.

O primeiro harmdnico possivel de aparecer nos sinais em dq € de ordem 32 (h = 1 +
32 -1 = 33° de sequéncia positivae h = 1 — 32 - 1 = 31° de sequéncia negativa, ambos em
af: quando transladados para o referencial sincrono com a FFPS tornam-se 32° harmdnico).
Assim, € conveniente optar por uma largura de banda elevada para a malha de controle dos
dois SRF-PLL. Nos resultados apresentados, w. = 27320 = 2.010, 62 rad/s, de maneira que
os efeitos desses possiveis harmonicos sejam atenuados. O fator de amortecimento adotado
€de = 1/\/§ Disto resultam K, = 2.836,29 e K; = 3.698.872, 64. O valor de K elevado
nao é um problema na implementa¢do do método como é mostrado na Secao

Nas quatro proximas figuras, o primeiro gréifico (a) mostra as tensdes de entrada (vgp.), 0

/
abc

segundo (b) as tensdes da rede estimadas (v/, .) e tracejada a componente de tensao estimada

/
abc

vly, e por dltimo (c) o erro na estimagdo da posi¢ao angular (¢ = wt — ¢'). v}, sdo obtidas
por meio da transformada inversa de Park usando v e v;,. Em todas as situagdes U;_ fl = 1£0°

p.u. € a tensdo de pré-falta.

A Figura mostra os resultados de simulacido considerando, durante a falta, que as
tensdes sdo distorcidas apenas por um harmonico de ordem 11 de sequéncia negativa (v*! =
1£0° pu. e vt = 0,2£0° p.u.). Como este harmdnico é excluido pelas operacdes, a sua
influéncia se dd apenas num pequeno intervalo de tempo decorrente da mudanga abrupta nas
tensdes de entrada. A amplitude do erro (¢ = wt — #’) durante o transitdrio € irrisria e em

regime permanente € nula.
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Figura 3.5: Resposta do A-GDSC-PLL sob distorgio harménica de ordem elevada (vt! = 1£0° pu. e v~ =
0,2£0° p.u.).

Se durante a falta as tensdes sao distorcidas por harmonicos de baixa ordem, por exemplo,
ordem 3 de sequéncia positiva (vt = 1£0° p.u. e v = 0,220° p.u.), ainda assim os
resultados ndo sdo afetados pelos harmonicos, pois as operagdes sdo capazes de elimina-los.
Semelhantemente ao caso anterior (Figura[3.5]), percebe-se que hd um transiente na resposta
do detector. Isso € devido as mudancas bruscas que ocorrem nos valores dos vetores de
armazenamento. Ento, até os vetores possuirem por completo os novos valores, a detec¢ao
da posi¢do angular apresenta um pequeno erro. O erro (¢ = wt — 6’) em regime é nulo. Os

resultados da simulag@o estdo mostrados na Figura [3.6]
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Figura 3.6: Resposta do A-GDSC-PLL sob distor¢iio harmonica de ordem baixa (vT! = 120° p.u. e v+? =
0,2£0° p.u.).

Efetiva-se também uma simulac¢@o admitindo v™! = 1£0° p.u. mais uma componente de
sequéncia negativa v = 0,3£0° p.u. Conclui-se por meio da Figura que o A-GDSC-
PLL atende a contento: as saidas do sistema em regime permanente ndo sio afetadas pelo
desequilibrio na rede. Ademais, adverte-se que de maneira semelhante a simulacio anterior

ha um transiente na resposta do detector.

150
a
( ) 100

Figura 3.7: Resposta do A-GDSC-PLL sujeito a desequilibrios (v! = 1/0° p.u. e v~ = 0,320° p.u.).
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Com o intuito de ilustrar a funcionalidade do A-GDSC-PLL frente a forte distorcao har-

monica, foi realizada uma simulag@o cuja tensdo na entrada é constituida, hipoteticamente,

pelas seguintes componentes: v! = 120° p.u., v™' = 0,4£0° p.u., v = % p.u. e
v = % p.u., h = 2,3,...,25. Observa-se pela Figura que, apesar dos sinais na

entrada estarem extremamente distorcidos, a resposta deste método € satisfatoria. Mesmo no
transiente, que dura aproximadamente um ciclo, o erro na estimagao da posi¢ao angular ndo

ultrapassa 5, 9°. Ademais, o erro em regime permanente € nulo.

(a) 500

—~

e 250

Figura 3.8: Desempenho do A-GDSC-PLL sujeito a sinais desbalanceados e fortemente distorcidos (v =

1£0° pau, o1 = 0,420° pau, vt = CTED° by e p=h = Q620° = 2.3,...,25).

Para ficar clara a capacidade do método A-GDSC-PLL em detectar vetores de compo-
nentes harmonicas foi efetuada uma simulagdo com as mesmas caracteristicas da Figura[3.§]
Porém, no lugar de detectar o vetor de FFPS foram detectados o 5° harmodnico de sequéncia
positiva e o 5° harménico de sequéncia negativa os quais aparecem nas Figuras [3.9 e [3.10]

respectivamente.

+5
abc

Nas figuras a seguir, o grafico (a) mostra as tensdes estimadas respectivamente v ;~ e
1—5

Uabc ’

e o gréfico (b) é um zoom nessas tensdoes. Mediante estes graficos observa-se que as

amplitudes e as sequéncias nos graficos estdo condizentes com os sinais de entrada.






SVFT

A transformada de Fourier de vetor espacial (Space Vector Fourier Transform - SVFT) de
tempo discreto é proposta neste capitulo [33] - [36]. E demonstrada a capacidade dessa téc-
nica de detectar rapida e precisamente os vetores de FFPS, de FFNS, assim como quaisquer

componentes harmonicas de vetores espaciais presentes em sinais trifasicos.

A descricdo matemdtica da SVFT ¢ feita minuciosamente na se¢ao seguinte. Na Secdo
4.2] sdo exibidos os detalhes da implementagdo recursiva deste método proposto. Na Secdo
M.3] estdo evidenciadas as caracteristicas de resposta em frequéncia da SVFT. Um esquema
que torna o método adaptativo em frequéncia aparece na Secdo 4.4] Defini¢oes de novos
indices para caracterizar sinais trifasicos distorcidos e desbalanceados sdo propostas na Se¢ao

4.5] Finalmente, o desempenho da SVFT ¢ destacado na Segao (4.6

4.1 Descricio Matematica da Transformada de Fourier de Vetor Espa-

cial

Na Secdo[2.2|€ apresentado que o k-ésimo vetor espacial amostrado (2.20), repetido aqui

por conveniéncia, pode ser escrito como

N_4q N_q
2 2

Sap(t = KTy) = Y [SW, e FH] 4+ 3" [SU =i H). 4.1)
h=0 h=1

Agora, considere-se uma sequéncia de vetores armazenados sendo a entrada da transfor-
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mada de Fourier de tempo discreto. Entdo, o seguinte conjunto de nimeros complexos f. é

obtido:
fol(k — N)T. Z{saﬂ [(k — N +i)TJe 75,
N N
c:—(?—1),...,0,...,(54—1). 4.2)

Substituindo @.I)) em (#.2), vem:

N N_q
2 N-1
F 0] Jeri-N) L G0 G2 (hte) (k- N
fel(k = N)T] = ZS +Z€]N " )+N aﬁ*ZGJN(+)(+ .
h=0 h=1 i=0
4.3)
E provado que, considerando os possiveis valores de h ¢ ¢, [57]
N-1
egﬁ(h c)(k+i—N) _ 0’ € ¢ 7£ h : (44)
i=0 N, se c=h
N-1 _
BURE G I B 4.5)
i=0 N, se c=—h

Portanto, a h-€sima componente de sequéncia positiva do sinal (ou a componente CC do
vetor a3) é obtida de

Sg/lﬂ[(k N)T] :ﬁl[(k_N)Ts]> hZO,...,(g —1). (4.6)

Analogamente, a h-ésima componente de sequéncia negativa do sinal € obtida de

ggg_[(k —N)T,) = f* (k= N, h=1,..., (% —1). 4.7)

Assim sendo, a transformacdo (4.2)) pode ser aplicada para detectar diretamente a am-
plitude e o angulo de fase atuais dos vetores de componentes harmonicas de sequéncia po-
sitiva e negativa de sinais trifasicos. Na verdade, um vetor detectado S gg (k= N)T,] ou
gglﬁ)_[(k — N)T] corresponde a t = (k — N)T, isto é, um ciclo da fundamental antes do
tempo atual. Todavia, assumindo que os sinais de entrada sao periddicos, esses valores sdo
exatamente 0os mesmos para o tempo atual, dado que o periodo da fundamental dos sinais é

igual a NT;. Fazendo a SVFT definida em (4.2)) ser aplicada a cada periodo de amostragem,
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entdo, os sinais trifdsicos de componente h-ésima de sequéncia positiva ou sequéncia nega-
tiva pode ser obtido simplesmente aplicando a transformada inversa de Clarke (2.6) para o

fasor detectado S [(k— N)Ti] ou 5'(%)_ [(k — N)T}], respectivamente.

af+
Convém ressaltar que (4.2) pode ser vista como um filtro FIR aplicado ao vetor amostrado.

Entdo, a resposta da SVFT € incondicionalmente estavel [S7].

4.2 Implementacao Recursiva da SVFT

Para implementar a SVFT conforme (4.2)), N amostras anteriores das componentes « e
# do sinal de entrada precisam ser armazenadas. A componente desejada S, éhﬁ) (k= N)T]
ou S’i@_[(lﬁ — N)T;] é entdo obtida realizando-se 4 N multiplicagdes reais e 3N — 1 somas
reais. O esfor¢o computacional € muito pesado para processadores digitais de sinais de baixo

custo. Por isso, uma implementacao recursiva da SVFT € analisada nesta secao.

De (@.2), tem-se que

N-1
- 1 . 1 - . —7%8 ¢
fel(k = NT) = Sasl(k = MT + 5 D {Gasl(k = N+ )TJe 787} @8)
i=1
Na amostragem seguinte,
1 X
feltk = N+ 1T = + > {Supl(k = N + )T, Je 7 ¥, (4.9)

=1

logo,
1 1 N—-1
fel(k = N+1)TJ] = Ngaﬂ(kTs)ejWWC - ejﬁcﬁ ;{gag[(k — N +4)T,)e 77}, (4.10)

Portanto, € imediato concluir que

Rl — N+ 1T = {ﬁ[(k‘ NI s (W) — ol — N)Ts]} SFe @1

Separando as componentes « e 3, (4.11) pode ser escrita como:

feal(k — N 4+ 1)T}] _ coS (QW’TC) —sen (%’rc)
fegl(k — N + 1)T5] | sen (%C) cos (%’rc)
(4.12)
[ el =T ] 1 [sathT) = selh - M)
| Sl =TT | N [ s5(RT0) = ssl(k — N)T.]
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Obviamente qualquer vetor de componente harmdnica de sequéncia positiva ou negativa

. . . 2 2
especifico pode ser determinado mediante (4.12). Uma vez que cos(37¢) e sen(3¢) podem
ser determinados previamente, apenas 6 multiplicacdes reais e 6 somas reais sao necessarias

para computar um vetor de componente harmonica.

Devido ao fato das componentes transformadas obtidas no tempo de amostragem ante-
rior serem usadas para determinar o sinal transformado atual, a implementagdo recursiva da
SVFT deixa de ser um filtro FIR e a caracteristica de estabilidade incondicional é perdida.
Este problema pode ser superado calculando passo a passo a componente desejada f; usando
a transformagao definida em (4.2)) para corrigir a saida do estimador recursivo uma vez por
periodo da fundamental [S58]]. Esse célculo € realizado como segue. No inicio de um periodo
da fundamental, fz{” e uma variavel inteira ¢ sdo feitos iguais a zero. A cada periodo de

amostragem, um termo do somatoério em (#.2)) é computado fazendo

P g 1 S 27 .
Seawe = Jeaua t N%g(kTs)e*JW (4.13)

e a varidvel ¢ € incrementada. Quando ¢ = N — 1, um periodo da fundamental se passou, o
somatdrio foi totalmente realizado e o valor atual de fc calculado usando o algoritmo recur-
sivo € substituido por f;aw. fzam e ¢ sdo feitos iguais a zero e o processo € reiniciado. fzaw é
o valor correto, ausente de erros, da SVFT. Utilizando esse procedimento, a implementacao

recursiva da SVFT estédvel precisa de 10 multiplicag¢des reais e 10 somas reais.

4.3 Resposta em Frequéncia da SVFT

A resposta da SVFT, quando a frequéncia real do sistema ¢ diferente do valor nominal,
pode ser adequadamente avaliada com o auxilio do diagrama de Bode da funcao de transfe-

réncia no dominio discreto a seguir:

Ge(z) = Felz) (4.14)

wp(2)

a qual ha de ser obtida da transformada z de (4.11):

Z—(N—I)F'C<Z) _ Z—NF’C(Z) + —Saﬁ(z) _ _Z—Ngaﬁ(z) ej%rc‘ 4.15)
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Logo,
1 2N—-1

N _im. ¢
N ze=ixe -1

G.(2) (4.16)

A fragdo supracitada pode ser escrita como a soma dos termos de uma progressao geomé-

trica:

G.(2) = %2 [eﬂ%cizw—ﬂ . 4.17)

Para determinar os efeitos da variacdo na frequéncia fundamental sobre a deteccdo do
vetor de sequéncia positiva na frequéncia fundamental, diferentes sinais trifasicos de entrada
de sequéncia positiva e negativa foram usados para obter um diagrama de {.16)) para ¢ = 1,

como mostrado na Figura[d.1] A frequéncia nominal de 50 Hz foi utilizada para computar a

componente de FFPS e a frequéncia de amostragem € 1 kHz.

1
0,75

L
[3)

0,25

Ganho (p.u.)

180

©
o

Fase (grau)
o

©
o

| | |
-180 ! ! \ \ \
-500 -375 -250 -125 0 125 250 375 500

Figura 4.1: Magnitude e angulo de fase de Gy para uma vetor espacial de entrada igual a 1e/“<¢, e w,, variando

de —(N/2)(27 from) até (N/2)(27 from)s frnom = 50 Hze N = 20.

Como esperado, o ganho € igual a 1 para o vetor de FFPS e zero para todos os outros
vetores de componentes harmonicas inteiras. Se a frequéncia fundamental de entrada é dife-
rente do valor nominal, entdo, a amplitude do vetor de FFPS € atenuada e o erro no angulo
de fase passa a ocorrer. Neste caso, as componentes harmonicas que nio sdo mais multiplas
da frequéncia nominal nao sdo canceladas mas apenas atenuadas. Obviamente, se a variacao

na frequéncia € pequena entdo esses erros podem ser aceitdveis. Por exemplo, para um erro
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na frequéncia fundamental de =1 Hz, os erros na amplitude e no angulo de fase sdo iguais a
0,07% e £3, 6°, respectivamente. Se variagdes elevadas sdo esperadas, é importante incluir
um esquema de detec¢ao na frequéncia com o intuito de adaptar os calculos da SVFT para a

frequéncia estimada.

O diagrama de Bode da magnitude do ganho em decibéis é mostrado na Figura[4.2] Pode
ser visto que, para frequéncias sub-harmonicas, a envoltéria da magnitude decai aproxima-
damente a —20 dB/década, e a 1 Hz, a magnitude do ganho é menor que —30 dB. Essa
caracteristica mostra que, se a SVFT € aplicada a uma tensdo trifasica, entdo os efeitos de
flutuacdo de tensdo sdo fortemente atenuados. Para as frequéncias acima do valor nominal,

rejeicdo a inter-harmonicos € também considerdvel: ganho menor que —20 dB/década.

10
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Figura 4.2: Diagrama de Bode da magnitude de G em decibéis para from = 50Hze N = 20.

4.4 Esquema Adaptativo em Frequéncia da SVFT

O esquema para obter a adaptatividade em frequéncia do algoritmo da SVFT (Adaptive-
SVFT: A-SVFT) é similar aquele usado para o método GDSC-PLL, como aparece na Figura
Ambos os blocos SVFT-1 e SVFT-2 podem ser implementados com o algoritmo re-
cursivo usando o passo a passo dos cédlculos ndo recursivos a fim de que a estabilidade seja

garantida [58]].
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Figura 4.3: Diagrama em blocos da solugéo proposta (A-SVFT) de um esquema adaptativo em frequéncia.

Sabe-se da secdo anterior que, se a frequéncia real € diferente do valor nominal, entdo
aquela é filtrada como uma componente inter-harmonica préxima da frequéncia nominal.
As demais componentes harmonicas nao sio eliminadas mas atenuadas. Assim, para uma
frequéncia fundamental de entrada constante diferente do valor nominal, erros constantes na
magnitude e no angulo de fase no vetor de FFPS detectado sdo esperados. Desta forma, a
frequéncia dos sinais de sequéncia positiva na frequéncia fundamental detectados € igual a
frequéncia fundamental dos sinais na entrada. Por conseguinte, o bloco SVFT-1 é empregado
para pré-filtrar os sinais de entrada e a frequéncia desses sinais filtrados € estimada pelo SRF-
PLL. A frequéncia estimada w'" é entdo usada para determinar o niimero de amostras em um

periodo da fundamental de modo a adaptar o algoritmo de implementacdo da SVFT-2.

Similarmente ao método GDSC-PLL, o emprego de um filtro passa-baixa (LPF) na fre-
quéncia w'" detectada com o SRF-PLL é recomendado porque w'": pode conter ruidos de
alta frequéncia produzidos por instabilidades numéricas; € perturbada por possiveis harmoni-
cos ndo completamente atenuados pela SVFT-1 quando a frequéncia da rede varia; oscila
muito durante os primeiros milissegundos apds um distirbio severo na rede elétrica. Tendo
em vista que a frequéncia da rede em um sistema de poténcia ndo experimenta rapidos tran-
sientes, um LPF com uma baixa frequéncia de corte deve ser usado. Nos resultados apresen-
tados, emprega-se um filtro de Butterworth de segunda ordem com uma frequéncia de corte

de 2,0 Hz.

4.4.1 Erros de Arredondamento

E aconselhdvel que a frequéncia de amostragem seja escolhida de maneira que o niimero

de amostras por ciclo da fundamental N seja um nimero inteiro. Se uma frequéncia de
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amostragem fixa € usada, entdo essa condicdo € assegurada apenas se a frequéncia real é
igual ao valor nominal. No entanto, fazendo uso do esquema adaptativo em frequéncia,
N ¢ ajustado quando a frequéncia de entrada varia, para manter o ganho da transformacgao
correto. Desse modo, se a frequéncia de amostragem € constante, entdo o novo N pode
ndo corresponder a um nimero inteiro de amostras. O nimero inteiro mais proximo € entao

utilizado no SVFT-2, causando um erro no ganho da transformacao.

Para avaliar os efeitos dos erros causados pelo arredondamento em N a magnitude e
o angulo de fase foram computados de (4.16) e plotados na Figura Uma frequéncia
de amostragem fixa de 16 kHz foi considerada. Como pode ser observado, para sinais de
entrada cuja frequéncia varia de 40 até 60 Hz, o maximo erro no angulo de fase causado pelo

arredondamento em N é aproximadamente 0, 3°. O erro na magnitude é desprezivel.

2 " )
& e

f (Hz)

Figura 4.4: Efeitos dos erros de arredondamento na magnitude e no angulo de fase do vetor de FFPS detectado

usando a SVFT adaptativa em frequéncia.

4.5 Indices para Caracterizar Sinais Trifasicos Distorcidos e Desbalan-

ceados

A Distor¢do Harmonica Total (DHT) € um indice muitissimo empregado para caracteri-

zar o nivel de distor¢ao em sinais monofésicos, isto é, para quantificar a presenca de compo-
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nentes harmonicas possuindo frequéncias diferentes da fundamental. A DHT da fase de um

sinal (sinal monofésico) pode ser calculada de

(4.18)

em que, S, € o valor eficaz da tensdo de fase s,, s;, ou s. € h € cada componente de frequén-

cia.

Em sinais trifdsicos, mesmo se a DHT de cada fase individual seja igual a zero, € possivel
haver componentes de sequéncia positiva e negativa. Se um sinal trifdsico é decomposto em
um ponto de vista de vetor espacial, entdo, através da SVFT os vetores de componentes
de sequéncia positiva e negativa sdo separados, ndo apenas para a frequéncia fundamental.

Vetores de componentes harmdnicas de sequéncia positiva e negativa sdo também obtidos.

Com o objetivo de quantificar distor¢do harmdnica e desbalanco em sinais trifdsicos um
novo indice € proposto: Distor¢do Harmonica Total Vetorial (DHTV) [36]. Tendo em vista
que os trés sinais monofasicos de cada frequéncia podem ser separados em componentes
vetoriais de sequéncia positiva e negativa, as magnitudes dessas componentes vetoriais sao

usadas separadamente para computar a DHTV:

£ ] 2]
DHTV = | [Sélﬁ)] :

em que ng;) ¢ a magnitude de cada componente vetorial do sinal trifasico. Examinando o

100%, (4.19)

indice GTHD (Global Total Harmonic Distortion), o qual foi apresentado em [59]], deduz-se

que o DHTV e o GTHD sdo equivalentes.

Deve ser percebido que a DHTV ndo sofre influéncia das componentes de sequéncia zero
dos sinais trifasicos. Por esta razdo, outros dois novos indices sdo propostos: Distor¢ao
Harmonica Total de sequéncia Zero (DHTZ) e Distor¢do Harmonica Total Vetorial e de se-

quéncia Zero (DHTVZ) [36], como segue:

(4.20)
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ho) . A ) s
em que Sé ) ¢a magnitude de cada componente de sequéncia zero do sinal trifdsico, e

DHTVZ =+DHTV? + DHT Z? 100%. 4.21)

Alguns exemplos sdo utilizados com o propdsito de elucidar esses indices. Considere-se,

por exemplo, um sinal trifdsico com

Vas = V cos (wt) 4 (1/2)V cos (wt)
Ops = V cos (wt — 25) + (1/2)V cos (wt + &) (4.22)
Ves =V cos (wt + Z5) + (1/2)V cos (wt — 2F)
logo,
Vas = (3/2)V cos (wt)
vps = (V/3/2)V cos (wt — 2Z) (4.23)
Ves = (V3/2)V cos (wt + 2F)
Cada sinal de fase é perfeitamente senoidal e possui DHT igual a zero. Todavia, a DHTV
computada via (4.19) é 50%, indicando o grau de desbalango no sinal trifdsico. A DHTZ
€ zero e a DHTVZ vale 50%. As contribui¢des dos vetores de componentes

harmonicas de sequéncia positiva e negativa sdo tomadas em conta separadamente no cédlculo

da DHTV.
Por outro lado, seja um sinal trifasico:

Vas = V cos (wt) + (1/2)V cos (2wt)
vps = V cos (wt — 25) + (1/2)V cos (2wt) - (4.24)
Ves = V cos (wt + Z) 4 (1/2)V cos (2wt)
Nota-se facilmente que cada sinal de fase possui DHT igual a 50%. Contudo, o valor da
DHTYV ¢ zero, indicando o grau nulo de componentes harmonicas de sequéncia positiva,

bem como grau nulo de componentes fundamental e harmonicas de sequéncia negativa no

sinal trifasico. A DHTZ vale 50% e o valor da DHTVZ também ¢é 50%.

Mais um exemplo: seja um sinal trifdsico constituido pelas seguintes componentes:

vl = 120° pu., v7! = 0,420° pau, vt = YEE py e ph = 0658 gy =
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2,3,...,25. Esse sinal trifdsico em abc fica:
r 25 25
Vas= €08 (wt)+0,4 cos (wt)+ > % cos (hwt)+ > %0 cos (hwt)
h= 25 h= 25
Ups= cos (wt — 2)+0,4 cos (wt + %ﬂ)%-; &1 cos (hwt — %’r)—l—; 88 cos (hwt + ZF) .
es= €08 (wt + 25)4-0,4 cos (wt — 27 )+ 5 &7 cos (hwt + &)+ 5> 07 T cos (hwt — &)
\ h=2 h=2

(4.25)

Os espectros harmonicos das fases a, b e ¢ estdo mostrados, respectivamente, nas Figuras
U.5 f.6e Nesses casos ndo hd distin¢do de sequéncias: os espectros aparecem espelha-
dos, ou seja, as amplitudes do lado positivo sdo iguais as do lado negativo. Atentando para

(4.25)), € de se esperar que os espectros harmdnicos das fases b e ¢ sejam coincidentes.
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Figura 4.7: Espectro harménico da fase c.
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Se a SVFT ¢ aplicada para efetuar a decomposi¢ao desse sinal em vetores espaciais har-
monicos de sequéncia positiva e negativa, entdo o espectro harmonico da Figura [4.8] pode
ser plotado. As ordens harmonicas positivas indicam vetores de sequéncia positiva, as or-
dens harmdnicas negativas indicam vetores de sequéncia negativa e a ordem harmonica zero
indica valor constante CC (offset). Observa-se nessa figura que o padrao espectral nio €
espelhado, pois os vetores harmonicos de sequéncia positiva possuem valores diferentes dos

de sequéncia negativa.

100
75
50

Amplitude (%

Figura 4.8: Espectro harmdnico do vetor tensdo em af3.

4.6 Comportamento da SVFT

Nao obstante as simulagdes apresentadas nesta secdo nao conterem variacdes na fre-
quéncia, os resultados dizem respeito a A-SVFT de uso mais geral, a qual € adaptativa em
frequéncia e aparece na Figura[d.3] A mesma foi simulada em quatro condi¢des de tensdes
distintas utilizando o software MATLAB®, sendo o PLL discretizado usando o método Eu-
ler forward. A frequéncia fundamental da rede elétrica € de 50 Hz (w = 2750 = 314, 16
rad/s) e a frequéncia de amostragem (f) dos sinais na entrada é de 16 kHz. Desse modo, o

valor de N € inteiro.

E conveniente optar por uma largura de banda elevada para a malha de controle do SRF-
PLL. Nos resultados apresentados, w, = 27320 = 2.010, 62 rad/s. O fator de amortecimento
adotado € de ¢ = 1/\/§ Disto resultam K, = 2.836,29 ¢ K; = 3.698.872,64. O valor de

K elevado ndao € um problema na implementacao da técnica como € mostrado na Secao

Nas quatro préximas figuras, o primeiro grifico (a) mostra as tensdes de entrada (vgp.), O
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/
abc

segundo (b) as tensdes da rede estimadas (v/, .) e tracejada a componente de tensdo estimada

vl e por dltimo (c) o erro na estimag@o da posigao angular (¢ = wt —#'). v/, sdo obtidas por
meio da transformada inversa de Park usando vy € v; = 0. Em todas as situagdes U; fl = 1£0°

p.u. € a tensdo de pré-falta.

A Figura mostra os resultados de simulacido considerando, durante a falta, que as
tensdes sdo distorcidas apenas por um harmonico de ordem 11 de sequéncia negativa (v*! =
1£0° pu. e v~ = 0,2£0° p.u.). Como este harmonico é totalmente excluido pela transfor-
mada, a sua influéncia se da apenas num pequeno intervalo de tempo decorrente da mudancga
abrupta nas tensoes de entrada. A amplitude do erro (¢ = wt — ') durante o transitdrio é

irriséria € em regime permanente € nula.
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Figura 4.9: Resposta da A-SVFT sob distor¢io harménica de ordem elevada (vt! = 120° pu. e v =

0,2/0° p.u.).

Se durante a falta as tensdes sdo distorcidas por harmonicos de baixa ordem, por exemplo,
ordem 3 de sequéncia positiva (v = 120° p.u. e v = 0,220° p.u.), ainda assim os
resultados ndo sdo afetados pelos harmonicos, pois a transformada € capaz de elimina-los.
Semelhantemente ao caso anterior (Figura[4.9), percebe-se que hd um transiente na resposta

do detector. Isso € devido as mudancas bruscas que ocorrem nos valores dos vetores de
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armazenamento. Entdo, até os vetores possuirem por completo os novos valores, a detecgdo
da posicdo angular apresenta um pequeno erro. O erro (¢ = wt — ¢') em regime é nulo. Os

resultados da simulac@o estdo mostrados na Figura4.10|
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Figura 4.10: Resposta da A-SVFT sob distorgdo harmonica de ordem baixa (v! = 120° p.u. e v3 = 0,220°
p.u.).

Efetua-se também uma simulagfo admitindo v*' = 1£0° p.u. mais uma componente
de sequéncia negativa v=! = 0,320° p.u. Conclui-se, por meio da Figura que a A-
SVFT atende a contento: as saidas do sistema em regime permanente ndo sdo afetadas pelo
desequilibrio na rede. Ademais, adverte-se que, de maneira semelhante a simulacao anterior,

ha um transiente na resposta do detector.
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Figura 4.11: Resposta da A-SVFT sujeito a desequilibrios (v! = 120° p.u. e v~! = 0,320° p.u.).

Com o intuito de ilustrar a funcionalidade da A-SVFT frente a forte distor¢ao harmdnica,
foi realizada uma simulag@o cuja tensdo na entrada € constituida, hipoteticamente, pelas
seguintes componentes: v*! = 1£0° pu, v~' = 0,420° pu, vth = SEC pu e
v = % p.u., h = 2,3,...,25. Observa-se pela Figura m que, apesar dos sinais
na entrada estarem extremamente distorcidos, a resposta deste método € satisfatéria. Mesmo

no transiente, que dura aproximadamente um ciclo, o erro na estimagdo da posicao angular

ndo ultrapassa 5, 4°. Ademais, o erro em regime permanente € nulo.
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Figura 4.12: Desempenho da A-SVFT sujeito a sinais desbalanceados e fortemente distorcidos (v+! = 120°

pu,v ! =0,420° pu., vth = % puev = % pu,h=23,...,25).

Para ficar clara a capacidade da técnica A-SVFT em detectar vetores de componentes har-
monicas, foi efetuada uma simulacdo com as mesmas caracteristicas da Figura Porém,
no lugar de detectar o vetor de FFPS foram detectados o 5° harmonico de sequéncia po-
sitiva e o 5° harmonico de sequéncia negativa os quais aparecem nas Figuras 4.13]e 4.14]
respectivamente.

14+5
abc

Nas figuras a seguir, o grifico (a) mostra as tensdes estimadas respectivamente v ;~ e
1—5

vabc ’

e o gréfico (b) é um zoom nessas tensdoes. Mediante estes graficos observa-se que as

amplitudes e as sequéncias nos graficos estdo condizentes com os sinais de entrada.






DESEMPENHOS DOS
METODOS DE
SINCRONIZACAO E
COMPARACOES

Este capitulo avalia o desempenho dos métodos de sincronizacdo descritos nos capitu-
los anteriores: SRF-PLL, DSRF-PLL, DSOGI-PLL, NRF-PLL, EDSC-PLL, A-GDSC-PLL
e A-SVFT. Nesta situagdo, investigam-se tolerancia a afundamentos e desbalangos, imu-
nidade a distor¢des e adaptabilidade em frequéncia de cada método. Os testes realizados nas
simulacdes seguiram as recomendacdes dos padrdes IEC 61000 [1] [60]. Também, vdrias
comparacdes dos desempenhos das técnicas de sincronizagdo supracitadas, as quais foram
implementadas em MATLAB® sio realizadas na Secio Resultados experimentais das
técnicas propostas, A-GDSC-PLL e A-SVFT, sao apresentados na Se¢ao

Nas simulagdes que se sucedem, as componentes harmonicas presentes nos sinais trifési-
cos sdo os valores maximos permitidos de acordo com o padrao IEC 61000. Esses valores
estdo na Tabela[5.1] Os padrdes ndo especificam o dngulo de cada componente harmonica,

entdo adota-se arbitrariamente que cada angulo € igual a sua respectiva ordem, em graus.

Em todos os casos U;Lfl = 1/£0° p.u. € a tensdo de pré-falta e de pds-falta. O distirbio
sempre ocorre de 40 ms a 160 ms, exceto nas Figuras e visto que
nessas situagdes, em 160 ms, as saidas ainda ndo se estabilizaram. De maneira semelhante
as simulacdes anteriores, a frequéncia nominal da rede elétrica € de 50 Hz, a frequéncia de

amostragem fs dos sinais na entrada é de 18 kHz para as cinco primeiras técnicas e de 16
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kHz para o GDSC-PLL e a SVFT. Ademais, nas figuras que seguem (Figuras [5.1] a[5.28§),

o primeiro gréifico (a) mostra as tensdes de entrada (v4.), 0 segundo (b) as tensdes da rede

/

'»e) € tracejada a componente de tensdo estimada v/}, e por dltimo (c) o

estimadas na saida (v

erro na estimagao da posi¢do angular: posi¢ao angular real subtraida da estimada (¢ = 0—6").

Tabela 5.1: Limites de Harmonicos Individuais de Tensdo nas Redes Elétricas de Baixa e Média Tensao (Por-

centagem da Componente Fundamental) Estabelecidos com o Padriao IEC 61000

Harmonicos impares ndo miiltiplos de 3 | Harmonicos impares miltiplos de 3 Harmonicos pares
Ordem h Tensao (%) Ordem h Tensdo (%) Ordem i Tensdo (%)

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— 49 v1(h) 21 —45 0,2 10 — 50 va(h)

O nivel de compatibilidade correspondendo ao DHT é de 8%.
vi(h) = (2,273 —0,27)% e va(h) = (0,253 +0,25)%.

5.1 Primeiro Teste

O primeiro teste realizado considera, durante a falta, um afundamento repentino de tensao
trifdsico balanceado com salto de fase do tipo A [61]. As tensdes de fase remanescentes sao
0,15/20° p.u., 0,152 — 100° p.u. e 0,152140° p.u. Ademais, 6% de 5° harmonico de
sequéncia negativa, 5% de 7° harménico de sequéncia positiva, 3,5% de 11° harmonico
de sequéncia negativa e 3,0% de 13° harménico de sequéncia positiva sdo adicionados as

componentes de frequéncia fundamental.

Os parametros do SRF-PLL estdo determinados da mesma maneira que na Segéo [2.3.1}
a banda de passagem escolhida é w. = w/2 = 157,08 rad/s e o fator de amortecimento é
¢ = 1/4/2, dos quais resultam K, =222,14e K; = 24.674,01. A Figura mostra os
resultados de simulagcdo. Apesar da resposta lenta o erro em regime permanente na estimagao

da posi¢do angular € irrisorio.



107

Figura 5.1: Desempenho do SRF-PLL para afundamento trifasico balanceado (v = 0,15/20° p.u., v=> =

0,06£5° p.u., vt7 = 0,05£7° p.u., v = 0,035211° p.u. e vT13 = 0,03£13° p.u.).

O DSRF-PLL foi simulado com a largura de banda para a malha de controle w, = w/2 =
157,08 rad/s e o fator de amortecimento £ = 1/ V2, dos quais resultam K, = 222,14 e
K; = 24.674,01. A frequéncia de corte dos filtros passa-baixa de primeira ordem € de
wr = w/ V2 = 222,14 rad/s. O resultado pode ser visto na Figura Nao obstante a

resposta ser muito lenta o erro € em regime € desprezivel.
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Figura 5.2: Desempenho do DSRF-PLL para afundamento trifasico balanceado (v+! = 0,15220° p.u., v=° =
0,0625° p.u., v = 0,0527° p.u., v~ = 0,035211° p.u. e v13 = 0,03213° p.u.).

Para o DSOGI-PLL, adota-se uma largura de banda para a malha de controle do SRF-PLL
estreita (w. = w/4 = 78,54 rad/s) e um fator de amortecimento { = V2, dos quais resultam
K, =222,14 e K; = 6.168, 50. No DSOGI-QSG, k = V2 (k/2 é o fator de amortecimento
do SOGI-QSG). Para este teste o DSOGI-PLL também responde vagarosamente e € em

regime fica em torno de 0°. A Figura[5.3]mostra os resultados de simulag@o.
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Figura 5.3: Desempenho do DSOGI-PLL para afundamento trifdsico balanceado (v*! = 0,15/20° p.u.,
v™° =0,06£5° pu., vt7 = 0,05£7° pu., v = 0,035£11° p.u. e vT13 = 0,03£13° p.u.).

Para o NRF-PLL, acha-se conveniente optar por uma largura de banda baixa para a malha
de controle do PLL de w. = 20 rad/s, porque, a inser¢io do FMM auto-ajustavel a frequéncia
da rede causa uma forte nao linearidade na malha deste método. Nessa situacdo, a dinamica
do sistema ja nao pode ser bem definida como em (2.22). Por exemplo, se for considerada
uma banda de passagem de w. = 150 rad/s, o sistema se desestabiliza. Entdo, adotando-se o
fator de amortecimento de £ = 1/ \/5, resultam K, = 28,28 e K; = 400. Pela Figura
conclui-se que esse método, com a banda de passagem adotada, segue muito vagarosamente
o angulo de fase do vetor tensdo de sequéncia positiva na frequéncia fundamental. Na janela
de tempo apresentada na figura, o erro na estimac¢do da posi¢ao angular ainda nio convergiu

para zero.
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Figura 5.4: Desempenho do NRF-PLL para afundamento trifasico balanceado (v*! = 0,15/20° p.u., v=°> =
0,06£5° p.u., vt7 = 0,05£7° p.u., v = 0,035211° p.u. e vT13 = 0,03£13° p.u.).

Como mencionado na Secao os valores das constantes do controlador PI para o
método EDSC-PLL foram ajustados por simula¢do, obtendo-se K, = 100 e K; = 100. A
Figura [5.5] mostra os resultados de simulacdo. Apds um transiente de trés ciclos, o erro na

estimagdo da posi¢do angular é de —2° e diminui lentamente.
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Figura 5.5: Desempenho do EDSC-PLL para afundamento trifsico balanceado (v! = 0,15220° p.u., v ™5 =
0,06£5° p.u., vt7 = 0,05£7° p.u., v = 0,035211° p.u. e vT13 = 0,03£13° p.u.).
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Para o GDSC-PLL, a largura de banda para a malha de controle escolhida foi w. =
27320 = 2.010, 62 rad/s. O fator de amortecimento adotado é de ¢ = 1/+/2. Disto resultam
K, = 2.836,29 e K; = 3.698.872,64. A Figura[5.6|apresenta os resultados de simulagao.
Depois de um ciclo as saidas no A-GDSC-PLL sdo as estimacdes corretas desejadas. O
erro de aproximadamente 1° que aparece em ¢ € devido a um pequeno desvio na estimagao
da frequéncia pelo GDSC-PLL-1. Porém, o erro em regime permanente na estimagao da

posicdo angular € nulo.

Figura 5.6: Desempenho do A-GDSC-PLL para afundamento trifdsico balanceado (v! = 0,15/20° p.u.,
v™° =0,06£5° pu., vt7 = 0,05£7° pu., v = 0,035£11° p.u. e vT13 = 0,03£13° p.u.).

Para a SVFT, acha-se conveniente optar por uma largura de banda para a malha de con-
trole do SRF-PLL de w. = 27320 = 2.010, 62 rad/s. O fator de amortecimento adotado € de
¢ = 1/4/2. Disto resultam K, = 2.836,29 ¢ K; = 3.698.872,64. A Figuraapresenta
os resultados de simulacdo. Depois de um ciclo as saidas na A-SVFT sdo as estimagdes
corretas desejadas. O erro de aproximadamente 1° que aparece em ¢ € devido a um pequeno
desvio na estimacao da frequéncia pelo SRF-PLL (Figura [4.3). Porém, o erro em regime

permanente na estimagao da posi¢dao angular é nulo.
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Figura 5.7: Desempenho da A-SVFT para afundamento trifisico balanceado (v = 0,15/20° p.u., v—

0,06£5° p.u., vt7 = 0,05£7° p.u., v = 0,035211° p.u. e vT13 = 0,03£13° p.u.).

5.2 Segundo Teste

112

5:

No segundo teste, considera-se a aplicagdo de um afundamento de tensdo monofasico

(fase-neutro) do tipo B [61]. As recomendag¢des do padrao IEC 61000 sdo seguidas com uma

tensdo remanescente de 40% [62]]. As tensdes de fase ficam iguais a 0,420° p.u., 1/ — 120°

p.u. e 1£120° p.u., respectivamente. Os mesmos 5°, 7°, 11° e 13° harmdnicos do primeiro

teste sdo considerados durante a falta.

Os resultados entregues pelo SRF-PLL estdo exibidos na Figura[5.8] Nota-se que mesmo

depois do transiente hd uma oscilacdo com frequéncia dupla nas saidas. O erro em regime

permanente na estimacdo da posi¢do angular oscila entre —3,6° e 4, 7°.
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Figura 5.8: Desempenho do SRF-PLL para afundamento monofésico (v;‘blC = 0,4£0° p.u.,, 1£ — 120° p.u,,
1/120° p.u., v=5 = 0,0625° p.u., vT7 = 0,0527° p.u., v~ = 0,035211° p.u. e v13 = 0,03213° p.u.).

Como se pode ver na Figura [5.9) as saidas no DSRF-PLL estdo livres de erro, com a

ressalva de um desprezivel erro oscilatorio em regime na estimagdo da posicdo angular.

Figura 5.9: Desempenho do DSRF-PLL para afundamento monofisico (vhl = 0,420° p.u., 1/ — 120° p.u.,

abc

1/120° p.u., v=° = 0,0625° p.u., vT7 = 0,0527° p.u., v~ = 0,035211° p.u. e v+13 = 0,03213° p.u.).
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Ap6s um répido transiente as saidas no DSOGI-PLL estabilizam-se e € em regime vale

0°. A Figura[5.10]expde os graficos da tensdo de entrada e das saidas.

Figura 5.10: Desempenho do DSOGI-PLL para afundamento monofasico (vl = 0,420° p.u., 12 — 120°

abc

p.u., 12120° pu., v=° = 0,06£5° p.u., vT7 = 0,0527° pu., v~ = 0,035/11° p.u. e v+13 = 0,03£13°
p.u).

As saidas no NRF-PLL praticamente nao sdo afetadas por este tipo de distirbio, como
pode ser visto na Figura [5.11] O erro na estimagdo da posigdo angular estabiliza-se com

valor nulo.
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Figura 5.11: Desempenho do NRF-PLL para afundamento monofasico (v} = 0,420° p.u., 1/ — 120° p.u.,

abc

1/120° p.u., v=° = 0,0625° p.u., vT7 = 0,0527° p.u., v~ = 0,035211° p.u. e v+13 = 0,03213° p.u.).

Observa-se pela Figura[5.12] que em seguida ao transitério o EDSC-PLL responde livre

de erros.
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Figura 5.12: Desempenho do EDSC-PLL para afundamento monofisico (v} = 0,420° p.u., 1/ — 120° p.u.,

abc

1£120° p.u., v~ = 0,06£5° p.u., vt7 = 0,05£7° p.u., v = 0,035£11° p.u. e vH13 = 0,03£13° p.u.).
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Os resultados de simulagio do A-GDSC-PLL estéo apresentados na Figura[5.13] O erro

em regime permanente na estimac¢do da posicao angular € zero.

Figura 5.13: Desempenho do A-GDSC-PLL para afundamento monofasico (vjblc =0,440° p.u, 1£ — 120°
p.u., 1/120° p.u., v=° = 0,0625° p.u., v+7 = 0,0527° p.u., v = 0,035/11° p.u. e vH13 = 0,03213°
p.u).

Outrossim, as saidas na A-SVFT sdo similares aquelas no A-GDSC-PLL. Os resultados

de simulagdo sdo exibidos na Figura[5.14}
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Figura 5.14: Desempenho da A-SVFT para afundamento monofésico (v:blc = 0,4£0° p.u., 1£ — 120° p.u.,
1/120° p.u., v=5 = 0,0625° p.u., vT7 = 0,0527° p.u., v~ = 0,035211° p.u. e v13 = 0,03213° p.u.).

5.3 Terceiro Teste

Ha trés formas diferentes de se realizar um teste de afundamento bifasico (fase-fase),
tendo sido aplicada a forma preferivel [62]. As recomendacdes do padrao IEC 61000 sdao
seguidas com uma tensdo fase-fase remanescente de 40%. Considera-se a imposi¢do de um
afundamento repentino de tensdo do tipo C. Entdo, as tensdes de fase durante a falta sdo
0,534 —79° pu., 1£ — 120° p.u. e 1£120° p.u., respectivamente. Os mesmos 5°, 7°, 11° e

13° harmonicos do primeiro teste sdo considerados durante a falta.

Novamente, o SRF-PLL nao atende a este tipo de falta. Nota-se que mesmo depois do
transiente ha uma oscilacdo com frequéncia dupla nas saidas. O erro em regime permanente
na estimagdo da posicdo angular oscila entre —5,6° e 9,3°. Os resultados entregues pelo

SRF-PLL estdo exibidos na Figura[5.13]
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Figura 5.15: Resposta do SRE-PLL para afundamento bifasico (vhl = 0,53/ — 79° p.u., 1/ — 120° p.u.,

abc

1/120° p.u., v=° = 0,0625° p.u., vT7 = 0,0527° p.u., v~ = 0,035211° p.u. e v+13 = 0,03213° p.u.).

Apesar do erro na estimacdo da posicdo angular possuir uma infima perturbacio os-
cilatéria em regime permanente, o DSRF-PLL responde a contento. A Figura [5.16] expde

os gréficos da tensdo de entrada e das saidas.
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Figura 5.16: Resposta do DSRF-PLL para afundamento bifésico (v}l = 0,532 — 79° p.u., 1 — 120° p.u.,

abc

1/120° p.u., v=> = 0,06.25° pu., v+7 = 0,0527° p.u., v=11 = 0,035211° p.u. e v+13 = 0,03213° p.u.).
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Também, quando submetido a este tipo de falta o DSOGI-PLL responde aceitavelmente.

O ¢ em regime € de 0°. Os resultados de simulagdo estdo apresentados na Figura[5.17]

€ (grau)

Figura 5.17: Resposta do DSOGI-PLL para afundamento bifésico (v;blc =0,534 —79° pu, 1£ —120° p.u,,
1/120° p.u., v=5 = 0,0625° p.u., vT7 = 0,0527° p.u., v~ = 0,035211° p.u. e v13 = 0,03213° p.u.).

Em regime permanente, o NRF-PLL atende satisfatoriamente a este tipo de falta, como
pode ser visto na Figura[5.18] No entanto, o tempo de reposta é grande por causa da estreita

largura de banda adotada.



120

Figura 5.18: Resposta do NRF-PLL para afundamento bifésico (vl = 0,532 — 79° p.u., 1/ — 120° p.u.,

abc

1/120° p.u., v=° = 0,0625° p.u., vT7 = 0,0527° p.u., v~ = 0,035211° p.u. e v13 = 0,03213° p.u.).

Conclui-se pela Figura [5.19|que depois de aproximadamente um ciclo e meio as saidas

do EDSC-PLL estao livres de erros.

Figura 5.19: Resposta do EDSC-PLL para afundamento bifdsico (v} = 0,532 — 79° p.u., 1/ — 120° p.u.,

abc

1£120° p.u., v = 0,06£5° p.u., vt7 = 0,05£7° p.u., v~ = 0,035£11° p.u. e vH13 = 0,03£13° p.u.).

Ap6s um ciclo da fundamental as saidas entregues pelo A-GDSC-PLL estabilizam-se,
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porém, o ¢ ainda apresenta um erro de aproximadamente 0, 5° devido ao fato da frequéncia
estimada pelo GDSC-PLL-1 nio estar ainda estabilizada. Essa caracteristica é consequéncia
da adaptatividade em frequéncia do método. A Figura [5.20] mostra os resultados de simu-

lacdo.

Figura 5.20: Resposta do A-GDSC-PLL para afundamento bifasico (whl =0,5324—79° p.u., 1/ —120° p.u.,

abc

1/120° p.u., v~> = 0,06£5° p.u., vt7 = 0,05£7° p.u., v~ = 0,035£11° p.u. e vH13 = 0,03£13° p.u.).

Outrossim, a A-SVFT atende satisfatoriamente a este tipo de falta como pode ser visto
na Figura[5.21] O erro em regime permanente na estimagdo da posicdo angular diferente de
zero € porque a frequéncia estimada pelo SRF-PLL (Figura 4.3)) ainda néo se estabilizou.

Essa caracteristica € consequéncia da adaptatividade em frequéncia da técnica.
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Figura 5.21: Resposta da A-SVFT para afundamento bifasico (vj{blc = 0,534 — 79° p.u,, 1£ — 120° p.u,,

1/120° p.u., v=° = 0,0625° p.u., vT7 = 0,0527° p.u., v~ = 0,035211° p.u. e v13 = 0,03213° p.u.).

5.4 Quarto Teste

No quarto teste efetuado, sinais de entrada altamente distorcidos sdo considerados. To-
das as componentes harmonicas que aparecem na Tabela [5.1] estdo presentes nos sinais de
entrada e as mesmas sdo colocadas na simulacdo como de sequéncia positiva. Essas compo-
nentes harmonicas das tensdes trifdsicas assumem os maximos valores permitidos de acordo
com a norma IEC, como indicados na Tabela[5.1] Os padrdes ndo especificam o angulo de

cada componente harmdnica, entdo assume-se arbitrariamente que cada angulo € igual a sua

respectiva ordem, em graus.

Observa-se pela Figura[5.22] que a resposta do SRF-PLL ndo ¢ satisfatéria, pois hd uma

grande oscilacdo no erro da estimagdo da posi¢c@o angular.
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Figura 5.22: Desempenho do SRF-PLL frente a forte distor¢ao harmonica.

Os resultados da simulacdo do DSRF-PLL frente a forte distor¢do harmdnica aparecem
na Figura[5.23] Percebe-se que o ¢ ndo se estabiliza, visto que 0 DSRF-PLL ndo € capaz de

atenuar os efeitos dos harmonicos.
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Figura 5.23: Desempenho do DSRF-PLL frente a forte distor¢do harmonica.
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O DSOGI-PLL responde razoavelmente a distor¢des harmonicas. Apesar de haver uma
oscilagdo em ¢, a mesma ndo ¢ significativa. A Figura[5.24| mostra os resultados de simu-

lagdo.

Figura 5.24: Desempenho do DSOGI-PLL frente a forte distor¢do harmonica.

Os filtros de média mével no NRF-PLL sdo préprios para eliminar todos os harmonicos
até a metade da frequéncia de amostragem. Entdo, as saidas estdo livres de quaisquer efeitos

referentes aos harménicos. A Figura[5.25|mostra os resultados de simulag@o.
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Figura 5.25: Desempenho do NRF-PLL frente a forte distor¢do harmonica.

O EDSC-PLL responde a contento durante esta falta, conforme mostra a Figura @ A
infima perturbacdo que aparece no gréfico de € € porque alguns harmonicos ndo sao elimina-
dos pelas operagdes e sim apenas atenuados, principalmente o 11° harmdnico de sequéncia
negativa e o 13° harmonico de sequéncia positiva. Entretanto, os efeitos dos mesmos sdao

despreziveis.
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Figura 5.26: Desempenho do EDSC-PLL frente a forte distor¢do harmdnica.
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Como as transformagdes sdo capazes de cancelar quase todos os harmonicos, deixando
passar de forma atenuada apenas o 31° de sequéncia negativa e o 33° de sequéncia positiva,

as saidas do A-GDSC-PLL estdo isentas de erros. Esse fato ¢ visivel na Figura[5.27]

Figura 5.27: Desempenho do A-GDSC-PLL frente a forte distor¢do harmdnica.

A A-SVFT ¢€ propria para eliminar todos os harmonicos até a metade da frequéncia de
amostragem. Entdo, as saidas estdo desprovidas de quaisquer efeitos concernentes aos har-

monicos. A Figura[5.28|exibe os resultados de simulagéo.
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Figura 5.28: Desempenho da A-SVFT frente a forte distor¢do harmonica.

5.5 Comparacoes

Esta secdo prové uma comparacio quantitativa entre os métodos de sincronizacio estu-
dados neste trabalho, a saber: SRF-PLL, DSRF-PLL, DSOGI-PLL, NRF-PLL, EDSC-PLL,
A-GDSC-PLL e A-SVFT. As comparagdes baseiam-se na DHT (4.18), na DHTV (@.19) e no
tempo de resposta. A DHTZ e a DHTVZ nio foram consideradas nas comparagdes devido
ao fato da DHTZ nas saidas de todos os métodos ser sempre nula, pois os métodos estuda-
dos neste trabalho utilizam-se da transformacao de Clarke a qual elimina as influéncias das

componentes de sequéncia zero. Desta forma, a DHTVZ sempre serd igual a DHTV.

Na Tabela[5.2] (1) significa primeiro teste (Se¢do[5.1)), (2) significa segundo teste (Secao
5.2), (3) significa terceiro teste (Secdo [5.3) e (4) significa quarto teste (Se¢ao[5.4). A DHT
apresentada na tabela comparativa é a maior calculada entre as trés fases. Na pratica, a
maior componente harmdnica das DHT ou DHTV que pode ser levada em conta € igual a
metade da frequéncia de amostragem dos sinais na entrada. Apesar das normas indicar que
nos cdlculos da DHT deve-se considerar até o harmdnico quinquagésimo, nas simulacdes

cuja frequéncia de amostragem € de 18 kHz os resultados das DHT e DHTV consideram
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harmonicos até 9 kHz. Da mesma forma, nas simulagdes cuja frequéncia de amostragem ¢é
de 16 kHz os resultados das DHT e DHTV consideram harmonicos até 8 kHz. As DHT e

DHTYV sao mensuradas durante o sexto ciclo depois do inicio da falta (de 140 a 160 ms).

As maiores DHT’s dentre as trés fases calculadas dos sinais na entrada sdo, respectiva-
mente, para os quatro testes: 60, 46%; 22,67%; 17,11% e 11, 56%. Ademais, as respectivas
DHTV’s calculadas dos sinais na entrada para os quatro testes sdo iguais a 60, 46%; 27, 45%;

49,60% e 11, 56%.

O tempo de resposta que aparece na Tabela[5.2]¢é o tempo necessdrio para o erro absoluto
na estimacgdo da posi¢do angular permanecer dentro da faixa de tolerancia de 1, 5° (0, 0262
rad). Nas ocasides em que as técnicas de deteccdo ndo garantem que o erro hd de conservar-
se na faixa de tolerancia, o tempo de resposta € representado por “ - ”. Quando o erro na
deteccao da posicdo angular nio sai da faixa de tolerancia a indicacdo 0,00 ms € usada.

Também, mostra-se na Tabela[5.2]se o método é capaz de corrigir os sinais com offset.

Tabela 5.2: Comparagdes dos métodos de sincronizacio

| SRF | DSRF | DSOGI | NRF | EDSC | A-GDSC | A-SVFT
DHT (1) 1,38% 8,87% 5,54% 1,66% 0,45% 0,68% 0,37%
DHTV (1) 1,37% 9,17% 5,45% 1,67% 0,45% 0,00% 0,37%
Tempo de resposta (1) | 163,0ms | 399,6 ms | 152,6 ms | 744,8 ms - 19,44 ms | 19,69 ms
DHT (2) 3,71% 1,18% 1,16% 0,01% 0,05% 0,00% 0,00%
DHTYV (2) 5,28% 1,18% 1,16% 0,01% 0,05% 0,00% 0,00%
Tempo de resposta (2) - 6,00 ms 7,33 ms 0,00ms | 26,50ms | 16,69 ms | 16,88 ms
DHT (3) 6,34% 1,31% 1,35% 0,41% 0,08% 0,00% 0,04%
DHTYV (3) 9,20% 1,30% 1,34% 0,37% 0,08% 0,00% 0,08%
Tempo de resposta (3) - 54,44 ms | 34,28 ms | 161,7ms | 33,33 ms | 18,19 ms | 18,56 ms
DHT (4) 1,88% 2,22% 2,14% 0,01% 0,08% 0,22% 0,00%
DHTYV (4) 1,94% 2,23% 2,02% 0,01% 0,08% 0,04% 0,00%
Tempo de resposta (4) - - 21,44 ms | 0,00 ms 0,00 ms 0,00 ms 0,00 ms
Compensagiodeoffier | NAO | NAO | NAo | sm | sm | sm | smm

(1) - Teste da Se¢@o|5.1f Afundamento trifdsico mais harmonicos;
(2) - Teste da Secao Afundamento monofdsico mais harmonicos;
(3) - Teste da Secao Afundamento bifasico mais harmonicos;

(4) - Teste da Secao Forte distor¢cdo harmonica.
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5.6 Testes com Variacoes na Frequéncia

Consoante a alguns cédigos de rede [1]], turbinas edlicas conectadas ao sistema de dis-
tribuicdo devem permanecer conectadas mesmo durante uma falta cuja frequéncia da rede
elétrica varie a uma taxa de £0, 5 Hz/s. Com o objetivo de verificar a habilidade dos algo-
ritmos em detectar o vetor tensdo de FFPS realiza-se um teste com a frequéncia variando a
uma taxa de —0, 5 Hz/s durante 6 s (de 1 s até 7 s). Desta forma, no final da falta a frequén-
cia estard em 47 Hz e retornard para 50 Hz abruptamente. Durante a falta os disturbios do

segundo teste (Se¢ao[5.2)) foram repetidos.

Nas figuras que seguem, o primeiro grafico (a) mostra a frequéncia fundamental estimada,
o segundo (b) a componente de tensdo estimada v, e por dltimo (c) o erro na estimagdo da

posicédo angular: posi¢do angular real subtraida da estimada (¢ = 0 — ).

Nao obstante o SRF-PLL ser capaz de seguir a frequéncia, 0 mesmo nao responde bem
devido aos distirbios que acompanharam os sinais juntos com a variacdo na frequéncia. A

Figura mostra o comportamento do SRF-PLL nesta situacao.
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Figura 5.29: Comportamento do SRF-PLL detectando o vetor de FFPS quando a frequéncia varia a uma taxa

de —0, 5 Hz/s.
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O fato da frequéncia variar ndo impediu o bom comportamento do DSRF-PLL neste teste,

como pode ser visto na Figura[5.30|a qual pode ser comparada com a Figura[5.9
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Figura 5.30: Comportamento do DSRF-PLL detectando o vetor de FFPS quando a frequéncia varia a uma taxa
de —0, 5 Hz/s.

O DSOGI-PLL também atende satisfatoriamente nessa condi¢do. O resultado pode ser

visto na Figura[5.31]
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Figura 5.31: Comportamento do DSOGI-PLL detectando o vetor de FFPS quando a frequéncia varia a uma
taxa de —0, 5 Hz/s.

Outrossim, a Figura mostra os resultados de simulacdo para o NRF-PLL, o qual
responde a contento mesmo submetido a variacdes na frequéncia. Nota-se um infimo erro
em regime permanente na estimagdo da posicao angular que depende diretamente da taxa de

varia¢do na frequéncia dos sinais de entrada.
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Figura 5.32: Comportamento do NRF-PLL detectando o vetor de FFPS quando a frequéncia varia a uma taxa

de —0,5 Hz/s.

O EDSC-PLL nio teve um comportamento desejavel sob frequéncia varidvel, isto porque
nao foi projetado para operar fora do valor nominal da frequéncia. E, quanto mais a frequén-
cia fundamental se afasta do valor nominal maiores sdo os erros nas saidas do EDSC-PLL

como pode ser notado na Figura
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Figura 5.33: Comportamento do EDSC-PLL detectando o vetor de FFPS quando a frequéncia varia a uma taxa

de —0, 5 Hz/s.

A Figura mostra os resultados de simulacdo para o A-GDSC-PLL. Observa-se que

o erro na estimag¢do da posi¢dao angular oscila ao longo do tempo. Essa pequena oscilacio

advém dos erros de arredondamento previstos no Item [3.4.1]

Figura 5.34: Comportamento do A-GDSC-PLL detectando o vetor de FFPS quando a frequéncia varia a uma

taxa de —0, 5 Hz/s.
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A Figura[5.35| mostra os resultados de simulagdo para a A-SVFT. Observa-se que o erro
na estimacgdo da posi¢do angular oscila ao longo do tempo. Essa pequena oscilagdo advém

dos erros de arredondamento previstos no Item@.4.1]
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Figura 5.35: Comportamento da A-SVFT detectando o vetor de FFPS quando a frequéncia varia a uma taxa de

—0,5 Hz/s.

5.7 Resultados Experimentais dos Métodos Propostos

O diagrama em blocos da montagem para efetuar os experimentos estd mostrado na
Figura[5.36] Para gerar as tensoes de entrada utiliza-se uma fonte programavel por computa-
dor OMICRON-CMC256 [63]. Essa fonte é capaz de emular o comportamento de uma rede
elétrica trifdsica que possua afundamentos, desbalancos e harmonicos intermitentes. Desta
forma, € possivel gerar os mesmos sinais de entrada usados nas simulagdes. Esses sinais sdo
adquiridos por uma placa de aquisi¢ao de dados, a qual adapta os sinais para serem lidos pelo
conversor analégico/digital (A/D) de 12 bits que encontra-se inserido no processador digital
de sinais. Entdo, os sinais sdo processados pelo DSP de ponto fixo TMS320F2812 da Texas

Instruments.
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Figura 5.36: Diagrama em blocos da montagem.

O DSP € programado por meio de um computador e a sua frequéncia de clock € 150
MHz. Os algoritmos de detec¢do do vetor tensdo de componente harmodnica propostos nos
Capitulos [3|e[d]sdo discretizados pelo método Euler forward e implementados no DSP. Igual-
mente as simulagdes, tanto a frequéncia de amostragem como a frequéncia de execugao do
algoritmo € de 16 kHz, de modo que o parametro k; ¢ um nimero inteiro para qualquer
transformacdo usada (GDSC-PLL) e o nimero de amostras por ciclo da fundamental N é
também um numero inteiro (SVFT). A maioria das varidveis foram processadas usando o

formato 1Q22 [64].

A fim de mostrar as saidas, emprega-se um conversor digital/analégico (D/A) de 12 bits
que € capaz de transformar os sinais digitais que saem do DSP para anal6gicos. Logo, as
saidas podem ser vistas através de um osciloscopio. Em todos os casos v;fl =1Z0°pu. éa
tensdo de pré-falta e de pos-falta. O distirbio sempre ocorre durante 120 ms. A frequéncia

fundamental nas saidas do gerador é de 50 Hz.

Com o intuito de esclarecer a implementagcdo em DSP do controlador proporcional-
integral mais o integrador usados no estdgio SRF-PLL, far-se-ao algumas manipulagdes al-
gébricas nas respectivas equacdes. Essas manipula¢Oes visam evitar o uso das constantes /),

e K; as quais podem atingir valores elevados.

As expressoes originais do controlador PI sdo:

C(k) = Clk — 1) + KTl (k — 1) (5.1)
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W'(k) = Kyvg (k) + ¢ (k). (5.2)

Dividindo (5.1) e (5.2)) por K, tem-se:
C(k)  C(k—=1) KT

o ol oA UEl] (5.3)
wk) ¢(k)
Tp =, (k’) + Tp 5.4
Fazendo ¢, = (/K,, v, = w'/K, e K| = (K/T,)/K,, e tornam-se
Cm(k) = Gn(k = 1) + Kyvg (k — 1), (5.5)
win (k) = vg (k) + G (k). (5.6)

Se a velocidade angular ' é desejada, entdo basta fazer w' = w), K.

A integragdo da velocidade angular w’ para produzir o angulo de fase detectado é dada
por

0'(k)=0"(k—1)+ Tw'(k—1). (5.7)
Esta expressdo pode ser escrita em termos de w/, como

0 (k) =0"(k—1)+ Kow,,(k — 1), (5.8)
em que Ky = T, K,

Observa-se que K, = 2.836,29 ¢ K; = 3.698.872, 64 (para 0o GDSC-PLL e a SVFT) ndo
sdo diretamente utilizados no processo de execucdo do algoritmo. Neste caso, as constantes

que aparecem nos célculos sdo K7 = 0,0815e Ko = 0,1773.

5.7.1 Experimentos do GDSC-PLL

Nas figuras que seguem (Figuras a[5.40), o primeiro grifico (a) mostra as tensdes

/

de entrada (v,.), 0 segundo (b) as tensdes da rede estimadas na saida (v;,,

) e tracejada a

componente de tensdo estimada v/, e por ultimo (c), como é de dificil realizacdo determinar
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na préatica o valor exato da posi¢do angular real (f), mostra-se apenas o valor estimado da

posicéo angular (6).

A Figura[5.37|mostra os resultados experimentais considerando o mesmo caso do primeiro
teste (Se¢do [5.1)), descrito aqui por conveniéncia: durante a falta as tensoes de fase remanes-
centes sdo 0, 15/20° p.u., 0, 15£—100° p.u. € 0, 152140° p.u. Ademais, 6% de 5° harmdnico
de sequéncia negativa, 5% de 7° harmonico de sequéncia positiva, 3, 5% de 11° harmonico
de sequéncia negativa e 3,0% de 13° harménico de sequéncia positiva sdo adicionados as
componentes de frequéncia fundamental.
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Figura 5.37: Resultado experimental do A-GDSC-PLL para o primeiro teste: v+! = 0,15220° p.u., v™° =
0,06/5° p.u., vT7 = 0,0527° p.u., v~ = 0,035211° p.u. e vH13 = 0,03213° p.u.

A Figura [5.38] apresenta a tensdo de entrada e as saidas para o segundo teste (Secdo
5.2), o qual considera as tensdes de fase iguais a 0, 420° p.u., 1Z — 120° p.u. e 1.£120° p.u.,
respectivamente. Os mesmos 5°, 7°, 11° e 13° harmonicos do primeiro teste sdo considerados

durante a falta.
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120 160 200 240
t (ms)

Figura 5.38: Resultado experimental do A-GDSC-PLL para o segundo teste: v,1. = 0,4/0° p.u., 1/ — 120°

abe

p.u., 12120° p.u., v=° = 0,0625° p.u., v+7 = 0,0527° p.u., v~ = 0,035211° p.u. e v+13 = 0,03213°
p.u.

Os resultados experimentais para o terceiro teste (Se¢do [5.3) aparecem na Figura [5.39]
As tensoes de fase durante a falta sdo 0,532 — 79° p.u., 1£ — 120° p.u. e 1£120° p.u., res-

pectivamente. Os mesmos 5°, 7°, 11° e 13° harmonicos do primeiro teste sdo considerados.
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Figura 5.39: Resultado experimental do A-GDSC-PLL para: v ;! = 0,532 —79° p.u., 1/ —120° p.u., 1.£120°

abc

p.u., v =0,0625° p.u., vt = 0,0527° p.u., v~ = 0,035211° p.u. e vH13 = 0,03£13° p.u.

Na Figura [5.40] estd apresentado o desempenho do A-GDSC-PLL quando submetido a
um sinal trifdsico fortemente distorcido idéntico ao do quarto teste. Observa-se que em

todos os experimentos os resultados estdo condizentes com as simulagdes.

120 160 200 240
t (ms)

Figura 5.40: Resultado experimental do A-GDSC-PLL frente a forte distor¢do harmdnica.
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5.7.2 Experimentos da SVFT

Nas figuras que seguem (Figuras [5.41] a[5.44)), o primeiro grafico (a) mostra as tensoes

/
abc

de entrada (v,;.), 0 segundo (b) as tensdes da rede estimadas na saida (v/,.) e tracejada a
componente de tensdo estimada v/, e por ultimo (c), como é de dificil realizacdo determinar
na préatica o valor exato da posi¢do angular real (f), mostra-se apenas o valor estimado da

posicédo angular (6).

A Figura[5.4T|mostra os resultados experimentais considerando o mesmo caso do primeiro
teste (Secdo [5.1)), descrito aqui por conveniéncia: durante a falta as tensdes de fase remanes-
centes sdo 0, 15/20° p.u., 0, 15£/—100° p.u. € 0, 152140° p.u. Ademais, 6% de 5° harmdnico
de sequéncia negativa, 5% de 7° harmonico de sequéncia positiva, 3,5% de 11° harmonico
de sequéncia negativa e 3,0% de 13° harménico de sequéncia positiva sdo adicionados as

componentes de frequéncia fundamental.

0, —
Vabc( /o) 3

] 0, —
v abc(A)) XS

—
o
~

0' (deg)

Figura 5.41: Resultado experimental da A-SVFT para o primeiro teste: v = 0,15220° p.u., v=° = 0,06£5°
p.u., vtT =0,0527° p.u., v =0,035211° p.u. e v = 0,03£13° p.u.

A Figura apresenta a tensdo de entrada e as saidas para o segundo teste (Secao

5.2), o qual considera as tensdes de fase iguais a 0, 420° p.u., 1Z — 120° p.u. e 1.£120° p.u.,
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respectivamente. Os mesmos 5°, 7°, 11° e 13° harmonicos do primeiro teste sdo considerados

durante a falta.

Figura 5.42: Resultado experimental da A-SVFT para o segundo teste: v;blc = 0,4£0° p.u., 1£ — 120° p.u.,
1£120° p.u., v~ = 0,06£5° p.u., vt7 = 0,0547° pu., v~ = 0,035£11° p.u. e v+13 = 0,03£13° p.u.

Os resultados experimentais para o terceiro teste (Sec¢do [5.3)) aparecem na Figura [5.43]
As tensoes de fase durante a falta sdo 0,534 — 79° p.u., 1£ — 120° p.u. e 1£120° p.u., res-

pectivamente. Os mesmos 5°, 7°, 11° e 13° harmo6nicos do primeiro teste sdo considerados.
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Figura 5.43: Resultado experimental da A-SVFT para: v

+1
abce

=0,534£—-"79° p.u., 1£—120° p.u., 1£120° p.u.,

v™° =0,06£5° p.u., vT7 = 0,05£7° p.u., v = 0,035211° p.u. e v 13 = 0,03£13° p.u.

Na Figura [5.44] estd apresentado o desempenho da A-SVFT quando submetido a um

sinal trifasico fortemente distorcido idéntico ao do quarto teste. Observa-se que em todos 0s

experimentos os resultados estdo concordantes com as simulagdes.

150
) 100
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Figura 5.44: Resultado experimental da A-SVFT frente a forte distor¢do harmonica.
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CONCLUSOES

Esta tese apresenta alguns dos principais métodos de deteccao do vetor tensao de sequén-
cia positiva na frequéncia fundamental. Ademais, propdem-se novas técnicas que além de
detectar o vetor tensdo de sequéncia positiva na frequéncia fundamental, também detectam

qualquer vetor de componente harmdnica de sequéncia positiva ou negativa.

Realiza-se uma discussdo da robustez de cada método, principalmente no que tange a
capacidade de tolerar afundamentos e desbalangos, imunidade a distor¢cdes harmonicas e

insensibilidade a varia¢des na frequéncia, que eventualmente estio presentes na rede elétrica.

No Capitulo (1| € efetuada uma revisao bibliogréfica, com o objetivo de mostrar sucinta-

mente a escolha dos métodos a serem examinados durante o trabalho de doutorado.

Alguns dos principais métodos de sincroniza¢do encontrados na literatura sdo estudados
no Capitulo 2l O SRF-PLL ndo € bom quando ha desbalancos ou harmonicos de baixa or-
dem. O DSRF-PLL resolve o problema de desequilibrios mas € susceptivel a erros devidos a
harmonicos de baixa ordem. O DSOGI-PLL, na maioria dos casos, tem um melhor desem-
penho do que o SRF-PLL e o DSRF-PLL. Contudo, em algumas situacdes, principalmente
quando ocorre salto de fase, esses métodos t€m uma dindmica muito lenta. Nenhum desses

€ capaz de rejeitar sinais sub-harmonicos e offset.

O NRF-PLL fornece resultados precisos, porém, em algumas situagdes, principalmente

quando ha salto de fase, 0 mesmo demora muito para convergir aos valores corretos. No



144

DSOGI-PLL e no NRF-PLL existe uma realimentacio da frequéncia estimada para torna-los
adaptativos a frequéncia da rede elétrica. Entdo, em ambos os métodos ndo ha garantia de
estabilidade, pois um estudo detalhado da malha de controle com essa realimentagdo € in-
vidvel. O esforco computacional e a quantidade de memoria requeridos pelos NRF-PLL e
EDSC-PLL sdo maiores do que os demais, mas esses respondem a contento quando submeti-
dos a sinais fortemente desequilibrados e distorcidos. Porém, o desempenho do EDSC-PLL

¢ insatisfatdrio quando a frequéncia da rede elétrica varia.

No Capitulo 3| € desenvolvida uma nova técnica robusta a afundamentos, desbalancos,
harmonicos e variacdo na frequéncia. Essa técnica baseia-se na teoria da generalizacdo de
cancelamento por sinal atrasado e por isso denominada de GDSC-PLL. A vantagem desta
em relacdo ao NRF-PLL e ao EDSC-PLL € o desacoplamento dos filtros de média movel
ou das transformagdes matemadticas da malha de controle, o qual possibilita a obten¢do mais
precisa dos ganhos desta malha. Também, uma solucdo adaptativa em frequéncia foi proposta
naquele capitulo. Portanto, 0 GDSC-PLL € uma versao melhorada do NRF-PLL e do EDSC-
PLL.

Outrossim, uma alternativa ao uso do GDSC-PLL € desenvolvida no Capituloi; a SVFT.
Observa-se que, na maioria das aplica¢des requerendo a detec¢do de vetores harmonicos de
sequéncia positiva ou negativa a SVFT € equivalente ao GDSC-PLL. Contudo, para computar
os novos indices propostos para caracterizar sinais trifasicos distorcidos e desbalanceados é
mais conveniente usar a SVFT porque a mesma elimina qualquer influéncia de todos os

harmonicos até a metade da frequéncia de amostragem.

Comparagdes sdo feitas no Capitulo[5] Nota-se que em algumas aplica¢des cuja tensdo
da rede estd livre de harmonicos, os métodos com menores esfor¢cos computacionais citados
no Capitulo 2{ podem ser empregados. Todavia, o tempo de resposta desses métodos frente
a desbalancos e degrau de fase € maior que os dos propostos. Em geral, o GDSC-PLL ou
a SVFT mostram-se os mais adequados em diversas situacOes a que a rede elétrica pode
estar submetida, tanto pelos seus menores tempos de resposta quanto pelas suas imunidades
a harmonicos e tolerdncias a desbalangos. Resultados experimentais em bancada com DSP

sdo obtidos e concordantes com os resultados de simulacao.
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No tocante a memoria e esforco computacional demandados pelos métodos propostos,
ha de se convir que com o avango da tecnologia dos dispositivos eletronicos, em especial as
memorias e processadores, esses fatos ndo se tornam um gargalo nas implementacdes das

técnicas de controle em geral.

6.1 Trabalhos Futuros

A seguir sdo mencionadas algumas sugestdes para trabalhos futuros:

e Implementar as técnicas propostas (GDSC-PLL e SVFT) em FPGA (Field Programmable
Gate Array): de fato, em [65] € implementado o GDSC-PLL em FPGA e demonstra-se
a capacidade do FPGA de explorar o paralelismo de execugdo das operacdes presentes
no GDSC-PLL, por meio do mapeamento diretamente em hardware dessa técnica, per-

mitindo um tempo de execucao muito menor que o DSP;

e Analisar comparativamente implementagdes em FPGA versus DSP das técnicas pro-

postas: trabalhos neste assunto ja estdo sendo elaborados [63]];

e Avaliar os desempenhos dos diversos métodos em aplicagdes reais, tais como, sistemas
de geracdo de energia distribuida, sistemas de energia ininterrupta, filtros ativos e sis-

temas de protecao da rede elétrica;

e Realizar comparagdes frente a ruidos e investigar minuciosamente o esforco computa-

cional requerido de cada método.

6.2 Publicacoes Resultantes do Doutorado

A seguir estdo enumeradas as publicacdes relacionadas a tese de doutorado:

e H. Souza, F. Neves, M. Cavalcanti, E. Bueno, and M. Rizo, “Frequency Adaptive
Phase-Sequence Separation Method Based on a Generalized Delayed Signal Cance-
lation Method”, Proceedings of IEEE Energy Conversion Congress and Exposition -

ECCE 2009, pp. 568-572, September 2009;
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e F. Neves, H. Souza, E. Bueno, M. Rizo, F. Bradaschia, and M. Cavalcanti, “A Space-
Vector Discrete Fourier Transform for Detecting Harmonic Sequence Components of
Three-Phase Signals”, Proceedings of IEEE Annual Conference of Industrial Electron-
ics Society - IECON’09, pp. 3631-3636, November 2009;

e F. A. S. Neves, H. E. P. de Souza, M. C. Cavalcanti and E. Bueno, “Low Effort Digital
Filters for Fast Sequence Components Separation of Unbalanced and Distorted Three-

Phase Signals”, Proceedings IEEE Internacional Symposium on Industrial Electronics,

pp- 2927-2932, July 2010;

e F. A.S. Neves, M. C. Cavalcanti, H. E. P. de Souza, F. Bradaschia, E. J. Bueno, and M.
Rizo, “A Generalized Delayed Signal Cancellation Method for Detecting Fundamental-

Frequency Positive-Sequence Three-Phase Signals”, IEEE Transactions on Power De-

livery, vol. 25, no. 3, pp. 1816-1825, July 2010;

e F. A. S. Neves, H. E. P. de Souza, F. Bradaschia, M. C. Cavalcanti, M. Rizo, and F. J.
Rodriguez, “A Space-Vector Discrete Fourier Transform for Unbalanced and Distorted

Three-Phase Signals”, IEEE Transactions on Industrial Electronics, vol. 57, no. 8, pp.

2858-2867, August 2010;

e F. A. S. Neves, H. E. P. de Souza, M. C. Cavalcanti, F. Bradaschia, and E. J. Bueno,
“Digital Filters for Fast Harmonic Sequence Components Separation of Unbalanced

and Distorted Three-Phase Signals”, IEEE Transactions on Industrial Electronics, vol.

59, no. 10, pp. 3847-3859, October 2012.
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