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Resumo

O Virtual Oscillator Control (VOC) é uma técnica promissora que permite que
vários inversores conectados a uma microrrede sincronizem naturalmente, sem comu-
nicação. Neste trabalho, é feita a proposição de uma nova metodologia para determi-
nação dos parâmetros para o VOC do tipo zona morta baseada no método da função
descritiva. A metodologia consiste em um conjunto de equações analíticas, que utilizam
como dados de entrada alguns parâmetros básicos do sistema elétrico e do conversor,
a faixa permissível de variação de tensão e frequência e a potência nominal do dis-
positivo. A validade da abordagem proposta é demonstrada através de simulações e
experimentos que abrangem situações como pré-sincronização, conexão e desconexão
de um segundo inversor de uma microrrede. Além disso, conforme apresentado nos
resultados, o método proposto apresenta vantagens potenciais em relação a uma outra
técnica disponível na literatura. Seguindo o guia de projeto apresentado aqui, o VOC
do tipo zona morta, gera menos distorção do terceiro harmônico e precisa de menos
tempo para sincronizar quando conectado a uma rede. O estudo sobre o VOC inspirou
a criação de uma nova estrutura de controle, o current Virtual Oscillator Control (cVOC).
O cVOC foi inicialmente pensado como uma versão do VOC para controle em modo de
corrente. A tensão da rede é utilizada para gerar a referência para a malha de corrente
do conversor, sendo que essa estratégia permite que se controle a potência aparente
e o ângulo de fator de potência entregue (potência ativa e reativa), de acordo com as
referências desejadas. Também é descrito neste trabalho, uma técnica de projeto asso-
ciado a essa nova metodologia. Assim como no caso do VOC, o procedimento consiste
em um conjunto de equações analíticas que utilizam como dados de entrada apenas
parâmetros elétricos básicos do conversor e da microrrede, a potência e a frequência
nominal e a faixa de operação da tensão. Com intuito de validar essa nova abordagem
de controle, são apresentados resultados de simulação e de testes em bancada. A partir
dos resultados apresentados, conclui-se que a técnica tem potencial para o controle de
conversores conectados à rede de distribuição.

Palavras-chave: Virtual Oscillator Control. Current Virtual Oscillator Control. Escolha de
Parâmetros. Controle de inversores em modo de tensão. Controle de inversores em
modo de corrente.
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Abstract

The Virtual Oscillator Control (VOC) is a promising technique that allows several
inverters connected to a microgrid to naturally synchronize, without communication.
In this work, a novel methodology is proposed for determining the parameters of the
dead-zone type VOC based on the describing function method. The methodology
consists of a set of analytical equations that use as input data few basic electrical
system parameters from the converter and from the microgrid, namely, the operating
voltage and frequency ranges, besides rated power. The validity of the proposed
approach is demonstrated in experiments that encompass different situations such
as pre-synchronization, connection, and disconnection of a second inverter from a
microgrid. Furthermore, as shown in the results, the proposed method has potential
advantages over other technique available in the literature. Following the design guide
presented here, the dead-zone type VOC generates less third harmonic distortion and
needs less time to synchronize when connected to a network. The study of VOC has
inspired the creation of a new control framework, the current Virtual Oscillator Control
(cVOC). The cVOC was initially thought as a version of VOC for current mode control.
The network voltage is used to generate the converter current loop reference, this
strategy allows the control of delivered apparent power and the power factor angle
(active and reactive power), according to the desired references. The design technique
associated with this new methodology is described in this work too. Like the VOC
version, the procedure consists of a set of analytical equations that use as input data
only the basic electrical parameters of the converter and the microgrid, the nominal
power and frequency and the voltage operating range. In order to validate this new
control approach, simulation and bench test results are presented. From the results
presented, it is concluded that the technique has potential for the control of converters
connected to the distribution network.

Keywords: Virtual Oscillator Control. Current Virtual Oscillator Control. Parameters
tuning. Voltage mode controlled inverters. Current mode controlled inverters.
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Capítulo 1

Introdução

1.1 O Problema Fontes de Energia Elétrica Distribuídas

A eletricidade se tornou essencial na sociedade moderna, além disso o seu con-

sumo tende a crescer rapidamente nos próximos anos, principalmente nos países em

desenvolvimento [22]. Uma das maneiras de aliviar o sistema elétrico, considerando

essa crescente demanda, é o uso de mini e micro gerações distribuídas. A descentrali-

zação da geração de energia elétrica se mostra a cada dia uma alternativa promissora

com relação ao modelo centralizado utilizado nas últimas décadas. Dentre os fatores

que corroboram com essa abordagem estão a redução do custo da infraestrutura de

transmissão, a redução de perdas nas linhas, o auxílio na compensação de reativos e a

regulação de tensão [19, 36]. Concomitantemente nos últimos anos, o interesse na uti-

lização de energias renováveis na matriz energética aumentou de modo considerável.

Isso porque o uso de painéis fotovoltaicos, turbinas eólicas e outros tipos de energia

limpa, além de reduzir os impactos ambientais, já se tornou opção economicamente

viável, principalmente em lugares isolados [51]. Contudo, o uso desse tipo de fonte

está comumente associado a estágios de processamento da energia envolvendo dispo-

sitivos de eletrônica de potência. Um desses dispositivos é o inversor de tensão que é

utilizado em sistemas c.a. Esses conversores permitem a adequação da amplitude e da

frequência das ondas de tensão e corrente para que a energia seja entregue de maneira

controlada.

Um sistema elétrico interessante é o de Fernando de Noronha. A ilha princi-

pal, onde se concentram os 3016 habitantes [37], fica a aproximadamente 360 km do

continente. A maior parte da energia é fornecida por um conjunto de moto geradores

diesel com potência aproximada de 4,2 MW, consumindo 380 kL de combustível por

mês. São dados perturbadores visto que o arquipélago é uma grande reserva ecológica,

que inclusive foi declarado como patrimônio Natural da Humanidade em 2001 pela
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UNESCO. Investimentos recentes feitos para reduzir a queima de combustíveis fósseis

na ilha resultaram na instalação de duas usinas de energia fotovoltaica (2014 - 2015)

responsáveis por atender a aproximadamente 10% da demanda [71]. O potencial dos

ventos também pode ser explorado, fato curioso é que o primeiro aerogerador insta-

lado no Brasil foi justamente nesta ilha, em 1992 com potência de 75 kW. O mesmo

foi substituído em 2001 por uma unidade de 225 kW. No entanto, o que chama mais

atenção é o anúncio da Companhia de Energia do Estado de Pernambuco de que esta-

ria investindo R$ 17,6 milhões para que a ilha seja o primeiro local em Pernambuco a

contar com instalação de painéis fotovoltaicos, por conta da companhia, nas casas e es-

tabelecimentos dos consumidores, formando assim um sistema de geração distribuído

complexo [56].

Observando essa tendência do mercado de energia, torna-se necessário o de-

senvolvimento de algoritmos de controle para inversores, utilizados na interface das

fontes de energia renovável com o restante do sistema elétrico, de maneira que eles

possam ser conectados em paralelo, ligados ao sistema de distribuição principal ou não.

Esse tipo de estrutura é a base para sistemas de fornecimento de energia ininterrupta

(Parallel Connected Uninterruptible Power Supplies - PCUPS) e de microrredes (Micro-Grid

Based Electrical Power Systems - MGEPS) [2] [15]. Alguns desafios importantes nessa

arquitetura estão relacionados à redução ou eliminação da comunicação direta entre

os inversores, garantindo a estabilidade e a sincronização entre as unidades gerado-

ras independentemente das cargas, regulando a frequência e a tensão e fornecendo

distribuição de carga de acordo com a potência de cada dispositivo gerador [42].

A conexão de fontes geradoras em paralelo, em si, não é nenhuma novidade e é

a base para os sistemas de geração e distribuição de energia disponíveis na atualidade.

Os métodos clássicos de Análise de Sistemas Elétricos de Potência garantem que, para

um conjunto adequado de parâmetros (fase, frequência, amplitude e sequências de fase

das tensões), uma nova unidade geradora adicionada se sincronizará com o restante

do sistema [76]. Caso inversores sejam utilizados para estabelecer as características

terminais do dispositivo de geração, técnicas de controle são necessárias para garantir

a sincronização.

Os métodos de sincronização ou paralelismo de inversores podem ser divididos

em centralizado, mestre-escravo, descentralizado ou totalmente distribuído [70]. Neste



1.2 Controle de Inversores sem Comunicação 3

trabalho são abordadas técnicas para o controle de inversores sem comunicação. Uma

das principais vantagens dessa classe de técnicas é evitar um modo de falha comum a

todas as unidades, melhorando a confiabilidade do sistema [61]. Outro ponto que pode

ser destacado como vantajoso é a redução do custo de implantação do sistema, uma vez

que não há necessidade de instalar uma infraestrutura de comunicação. Normalmente,

o preço a pagar é a dificuldade em distribuir a demanda de energia, uma vez que a

carga que cada dispositivo deve assumir é desconhecida após desconexões imprevistas

de inversores defeituosos ou modificação da carga. No entanto, é possível associar

níveis superiores de controle, com comunicação, que objetivam a otimização global

do sistema do ponto de vista energético ou a despachabilidade quando a microrrede

opera conectada à rede principal [8]. Nessa situação, caso exista uma falha no canal de

comunicação, o sistema pode continuar sua operação, mesmo que em uma condição

sub-ótima.

1.2 Controle de Inversores sem Comunicação

Dentre os métodos de controle de inversores sem comunicação, um dos mais

utilizados é o Controle por Inclinação, Voltage and Frequency Droop Control (VFDC), ou

apenas Droop Control [78]. Um dos primeiros trabalhos sobre o VFDC é apresentado em

Chandorkar et al. [18], onde as linhas de transmissão são consideradas indutivas. O

VFDC então emula o comportamento do controlador de um gerador síncrono, impondo

uma relação inversa entre frequência e potência ativa fornecida. Por outro lado, a

potência reativa é modificada pela variação na amplitude da tensão. Ideias semelhantes

são apresentadas em publicações anteriores [74, 45].

Quando a linha não pode ser considerada puramente indutiva, a relação entre

essas variáveis precisa ser modificada [24]. Além disso, quando as impedâncias de

conexão até a carga de cada inversor são diferentes, o método, como proposto inicial-

mente, falha em distribuir adequadamente a demanda entre unidades geradoras [24].

O erro de distribuição de carga ocorre apenas na potência ajustada pela amplitude da

tensão. Já a potência controlada pela variação da frequência é distribuída de maneira

equitativa. Uma abordagem utilizada para amenizar os impactos das duas questões

citadas anteriormente é utilização de impedâncias virtuais. A impedância é projetada
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para contribuir na distribuição de carga. Além disso, pode ser encolhida de maneira

que a impedância equivalente seja indutiva. A impedância virtual pode inclusive variar

no tempo de forma a contemplar alterações do sistema elétrico [29].

Um dos pontos de maior atenção para o bom funcionamento de inversores

operando com VFDC é a forma com que a potência ativa e reativa são calculadas.

A mudança na maneira como esse cálculo é realizado pode melhorar o desempenho

de certa implementação ou levá-la à instabilidade. Isso porque estas são grandezas

médias e cada método de estimação gera um atraso diferente na malha de controle.

Em Andrade et al. [5] é apresentada uma maneira simples, com bons resultados, para

obter essas variáveis.

Além do VFDC, também podemos citar algumas outras metodologias para pa-

ralelismo de inversores baseadas na emulação das características de geradores síncro-

nos. O controle baseado em máquina síncrona virtual (Virtual Synchronous Machine

- VSM/VISMA) incorpora uma resposta inercial virtual, com o controle por inclina-

ção, para emular o comportamento da máquina síncrona em um inversor. Portanto, o

controlador VSM exibe uma resposta transitória diferente, mas o mesmo estado estacio-

nário do VFDC [7]. O método VSM, no entanto, é controlado em modo de corrente. Por

outro lado, outros métodos, também baseados na máquina síncrona, são controlados

em tensão como o Virtual Synchronous Generator (VSG) e o Static Synchronous Generator

(Synchronverter).

Os métodos de sincronização listados anteriormente, que dependem da potência

ativa e reativa estimada, podem exibir convergência lenta para a condição de equilíbrio

de potência desejado. Aparatos específicos para a pré-sincronização comumente são

necessários, tais como PLLs (Phase-Locked Loops) . Outros métodos, por exemplo aqueles

baseados em referências síncronas, dependem diretamente de PLLs para implementar

suas estratégias. Em Wu et al. [81], são estudados os efeitos dos PLLs na estabilidade

dos conversores, particularmente como a interação dos PLLs com a rede pode levar

à instabilidade. Além disso, antes da instalação dos dispositivos na rede, pode ser

necessário conhecer alguns parâmetros cuja obtenção nem sempre é trivial, como por

exemplo a impedância de conexão.

Tais inconvenientes motivaram o desenvolvimento de uma nova abordagem,

o Virtual Oscillator Control (VOC), inicialmente proposta em Tôrres et al. [76, 77],



1.2 Controle de Inversores sem Comunicação 5

com provas matemáticas para garantir a estabilidade assintótica global da condição

de sincronização para redes elétricas simétricas. Para validar os desenvolvimentos

teóricos, foram apresentados resultados experimentais para o funcionamento paralelo

de dois inversores, juntamente com uma estratégia de pré-sincronização para reduzir

a amplitude dos transientes no momento da conexão de um novo dispositivo na rede

elétrica [23]. Em Johnson et al. [42, 41], análises teóricas semelhantes e novos resultados

experimentais foram relatados, e o termo VOC foi provavelmente usado pela primeira

vez.

Inversores controlados com a técnica VOC normalmente possuem tempo de

acomodação, após mudança nas condições de carga, menores que outras técnicas que

dependem da estimação de potência ativa e reativa [43]. O VOC foi concebido consi-

derando variáveis no domínio do tempo [77], enquanto técnicas convencionais, como

o VFDC, estão frequentemente baseadas na ideia de fasores, tidos como grandezas em

regime permanente senoidal ou correspondentes a valores médios aproximados [72].

O comportamento em regime permanente de um inversor usando VOC é seme-

lhante ao de um inversor usando VFDC [72, 43]. Assim, talvez seja possível utilizar

na mesma rede inversores controlados por ambas as técnicas. No entanto, não foram

encontrados trabalhos que tenham explorado essa possibilidade. Em Johnson et al.

[43], é feita a comparação do tempo de convergência entre VOC e VFDC, sendo que,

nos casos apresentados, o tempo de sincronização de inversores controlados com o

VOC foi consideravelmente menor do que os dos inversores controlados com o VFDC.

Os primeiros estudos sobre VOC consideravam apenas microrredes isoladas. Em

publicações mais recentes [69, 28, 20], uma estratégia de VOC despachável (dVOC) foi

proposta. Nesta nova abordagem, é possível definir os valores de referência desejados

para injeção de potência que satisfaçam as equações de fluxo de potência (condição

de regime permanente). No entanto, os casos estudados consideram somente redes

isoladas. Ainda que Minghui Lu et al. [54] destaquem que a técnica apresentada

tem capacidade para operar conectada à rede, não foram apresentados estudos de

estabilidade ou sincronização neste contexto. Além disso, o unified Virtual Oscillator

Control (uVOC) é proposto em Awal et al. [7], que se baseia nos resultados teóricos do

dVOC. Os autores afirmam que o uVOC pode operar como grid-forming e grid-following

além de possuir um sistema anti-falhas embutido, o que permite uma transição suave
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entre a operação conectada / isolada e a proteção do hardware contra curtos-circuitos.

No entanto, o VOC convencional pode ser usado em conjunto com o controle de injeção

de ativos e reativos para obter características despacháveis, com vantagem sobre os

métodos dVOC e uVOC porque é independente da relação X/R da linha [3].

Surpreendentemente, o método VOC também tem sido aplicado em sistemas de

corrente contínua (c.c.) [52, 26]. Em Lin at al. [52], uma estrutura de oscilador em modo

de corrente é usada para controlar filtros ativos distribuídos para atenuar a ondulação

na linha c.c. Por outro lado, em Duarte et al. [26] a saída de tensão do VOC, após uma

transformação de coordenadas, é usada para controlar conversores c.c./c.c. conectados

a uma microrrede do mesmo tipo.

1.3 Contribuições do Trabalho

Na maioria dos trabalhos sobre VOC, os desenvolvimentos matemáticos e mé-

todos aplicados para escolher os parâmetros apropriados podem dificultar o uso desta

técnica. Neste trabalho propõe-se uma nova estratégia para determinar os parâmetros

de projeto do VOC para inversores controlados em modo de tensão que operam em

paralelo (Seção 3.3). Diferentemente de outras abordagens, como o de Johnson et al.

[43], são utilizados aqui osciladores do tipo zona morta (ou saturação), para os quais

o método de cálculo de parâmetros apresentado em [43] não é aplicável. Além disso,

o uso de uma função de saturação em vez da função cúbica, considerada naquele

trabalho, gera menos distorção de terceiro harmônico (Seção 3.6.1), se os parâmetros

forem escolhidos seguindo esta nova metodologia. Finalmente, o uso de uma função

linear por partes (a função de saturação ou zona morta, dependendo do ponto de vista)

permite a implementação numérica em tempo discreto da estratégia VOC pelo uso dos

métodos de discretização exata para sistemas lineares e invariantes no tempo, em con-

traste com o uso de aproximações numéricas apresentado por outras estratégias [43].

A metodologia desenvolvida neste trabalho pode ser usada diretamente em aplicações

como em Ali et al. [3], Duarte et al. [26] e, com algumas modificações, em Lin at al. [52],

em substituição a técnica até então disponível na literatura, com os benefícios descritos

acima.

A estratégia proposta consiste em um conjunto de equações analíticas que uti-
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lizam como dados de entrada apenas parâmetros elétricos básicos do conversor e da

microrrede, a saber, a potência nominal e as faixas de operação de tensão e frequência.

Esta metodologia possui vantagem sobre alguns procedimentos existentes pois elimina

a necessidade de algoritmos de otimização, soluções numéricas ou análises gráficas e,

portanto, simplifica significativamente o processo de ajuste do VOC. Além disso, uma

estratégia simples de pré-sincronização é proposta (Seção 3.4) para garantir transien-

tes de conexão suaves. Resultados de simulação e experimentais são apresentados,

respectivamente nas Seções 3.6 e 3.7, para validar a abordagem proposta em sistemas

monofásicos em uma microrrede isolada. Outros trabalhos exploraram o uso desse

tipo de controlador em conversores trifásicos. As ideias apresentadas em Johnson et al.

[40] e Rosse et al. [67], em relação às implementações trifásicas, são compatíveis com o

método aqui apresentado.

Outra contribuição deste trabalho é a proposição de uma nova estratégia de con-

trole para conversores que operam em modo de corrente. Batizada de current Virtual

Oscillator Control (cVOC), pois foi desenvolvida utilizando conceitos semelhantes ao

VOC, essa nova estrutura, aliada a um conjunto de parâmetros adequadamente proje-

tados, possibilita que a potência aparente entregue pelo conversor à rede, assim como

o fator de potência, sejam controlados. Para tal, também é descrito neste trabalho o

procedimento para a escolha de tais parâmetros. Assim como no caso do VOC, o proce-

dimento de projeto consiste em um conjunto de equações analíticas que utilizam como

dados de entrada apenas parâmetros elétricos básicos do conversor e da microrrede, a

potência aparente e a frequência nominal e a faixa de operação da tensão. Converso-

res controlados em corrente comumente dispensam mecanismos de pré-sincronização,

visto que a corrente é facilmente limitada. Com intuito de validar essa nova abordagem

de controle são apresentados na Seção 4.4 resultados de simulação. Além disso, testes

em bancada foram realizados e os dados de medição são mostrados na Seção 4.5.

Mais uma contribuição, que talvez seja difícil de ser mensurada, foi o esforço em

apresentar o VOC e o cVOC de maneira didática, buscando facilitar o entendimento

dessa estratégia de controle entre profissionais que desejam aplicar a técnica, mas que

não possuam conhecimento aprofundado sobre a teoria de controle envolvida. Essa

questão se torna ainda mais evidente na metodologia de escolha dos parâmetros, que

foi especialmente pensada para simplificar o projeto do VOC e do cVOC, com o objetivo
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auxiliar na disseminação dessas estruturas de controle.

De forma resumida, abaixo são elencadas as principais contribuições deste tra-

balho:

• O método de projeto para o VOC.

• A proposição do cVOC.

• O método de projeto para o cVOC.

• A aproximação da teoria de osciladores virtuais ao contexto de eletrônica de

potência, com o intuito de difundir o uso de dinâmicas de osciladores virtuais

para as pessoas que realmente irão aplicar essas técnicas.

Outras contribuições de menor relevância são listadas a seguir:

• Simplificação do método de pre-sincronização para o VOC.

• Validação experimental do método de projeto proposto para o VOC.

• Validação experimental do cVOC e do método de projeto associado.

Além disso, até o momento foi feita a publicação de um artigo relacionado ao

procedimento de projeto aplicado ao VOC [21].

1.4 Objetivo Geral

Analisar o comportamento de inversores monofásicos quando se impõe a eles

a dinâmica de osciladores não lineares. Duas metodologias, com aplicações distintas,

são descritas. Trata-se de um trabalho multidisciplinar, envolvendo as áreas de Teoria

de Controle, Eletrônica de Potência e Qualidade da Energia Elétrica.

1.5 Objetivos Específicos

A partir do objetivo geral é possível enumerar alguns objetivos específicos desta

tese de doutorado:

• Apresentar uma nova abordagem para a escolha dos parâmetros da técnica

VOC aplicada a inversores controlados em modo de tensão.
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• Apresentar uma metodologia simplificada para pré-sincronização do VOC.

• Comparar via simulação a técnica de escolha de parâmetros para VOC deste

trabalho com o proposto em Johnson et al. [43].

• Apresentar uma nova técnica de controle aplicada a inversores controlados

em modo de corrente (cVOC).

• Apresentar um método para escolha dos parâmetros relacionados ao cVOC.

• Apresentar os resultados da aplicação das técnicas propostas neste trabalho

em inversores comerciais.

1.6 Organização do Texto

O presente capítulo apresenta o problema discutido nesta tese, assim como um

breve histórico de trabalhos relacionados.

Na sequência, o Capítulo 2 apresenta aspectos básicos sobre microrredes, como

modos de operação e os tipos de conversores comumente utilizados nesses sistemas.

Alguns desafios de controle inerentes a esse tipo de aplicação são enunciados. Além

disso, o VFDC e o método da Impedância Virtual são rapidamente discutidos.

No Capítulo 3, o VOC é formalmente apresentado, são abordados os requisitos

necessários para sua aplicação, e é apresentada uma nova metodologia de projeto para

esse tipo de controlador. Além disso, resultados de simulação e de testes em bancada

são ilustrados com o intuito de validar a metodologia proposta.

O Capítulo 4, por sua vez, introduz o cVOC, uma nova técnica de controle

para conversores em modo de corrente, fruto da pesquisa desenvolvida neste trabalho.

Ademais, uma metodologia de projeto é proposta para essa nova estrutura de controle.

Por fim, resultados de simulação e de testes em bancada são apresentados com o intuito

de validar o desenvolvimento teórico da técnica.

As considerações finais são feitas no Capítulo 5, assim como sugestões para

trabalhos futuros.



Capítulo 2

Revisão Bibliográfica

Neste Capítulo alguns conceitos sobre microrrede são descritos. Além disso,

apresenta-se uma classificação dos tipos de conversores encontrados em microrredes

c.a., assim como técnicas de controle comumente empregadas nesses dispositivos.

2.1 Definição de Microrredes

Microrredes são sistemas de distribuição em escala reduzida utilizados para

suprir cargas locais, geograficamente próximas. Podem ser aplicadas em diversos con-

textos, como povoados em zonas remotas, hospitais, universidades, prédios, aviões

e barcos. Embora convencionalmente operem em corrente alternada (c.a.), redes em

corrente contínua (c.c.) estão ganhando espaço devido às suas vantagens, como a

maior eficiência ao reduzir o número de estágios de conversão. Isso ocorre porque

alguns recursos energéticos, ou sistemas armazenadores de energia, são intrinseca-

mente c.c., como por exemplo painéis fotovoltaicos e baterias; diversas cargas também

podem operar em corrente contínua com pequena ou nenhuma modificação. Além

disso, evitam-se alguns problemas encontrados nas redes c.a., como a necessidade da

sincronização de frequência e controle da potência reativa. As microrredes facilitam

a integração de recursos energéticos renováveis, como eólico e solar, nos sistemas elé-

tricos existentes. Para isso, cada microrrede conectada deve ter seu controle de fluxo

de potência bem definido com a rede. Assim, um grupo de DERs (Distributed Energy

Resources) pode ser encarado como um grande gerador ou carga. Isso possibilita uma

maior penetração de DERs sem necessidade de profundas modificações do sistema

elétrico [13].

Em Lasseter [49], os conceitos de microrrede foram apresentados como uma

solução confiável para integração de DERs, incluindo sistemas de armazenamento

de energia. Essa nova estrutura seria percebida pela rede principal como um único
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elemento que responderia adequadamente a comandos. Ainda que seja um assunto

com elevado interesse na comunidade científica é possível encontrar algumas definições

diferentes sobre o que é uma microrrede [60].

De acordo com o U. S. Department of Energy Microgrid Exchange Group [75],

microrrede é um grupo de cargas e recursos energéticos distribuídos interconectados,

com limites elétricos bem delimitados (rede), que age como uma entidade controlável

única. Pode operar em modo conectado ou ilhado com relação ao sistema principal de

distribuição de energia.

Por sua vez, para o CIGRÉ C6.22 Working Group [57], as microrredes são sistemas

de distribuição contendo cargas e recursos energéticos distribuídos (como geradores,

dispositivos de armazenamento ou cargas controladas) que possam operar de maneira

coordenada e controlada, tanto conectada na rede principal quanto ilhada. Nessa

definição, geradores são todo tipo de fonte de energia, no contexto de microrrede, como

fóssil ou biomassa em pequena escala, fotovoltaico, micro turbinas eólicas e pequenas

hidroelétricas. Os dispositivos de armazenamento incluem todos os tipos elétricos,

pneumático, gravitacional, volante de inércia, e sistemas de armazenamento de calor.

As cargas controladas podem ser, por exemplo, iluminação com ajuste de brilho ou

bombas de água. Além disso, as cargas controladas são de grande importância para

a microrrede, uma vez que seu funcionamento pode ser otimizado ou escalonado, de

acordo com a demanda, por um sistema centralizado de controle.

A Figura 2.1 apresenta o diagrama de uma microrrede com seus geradores

distribuídos e cargas, além do PCC (Point of Common Coupling). Esta estrutura possui

vantagens em termos de flexibilidade, sustentabilidade e confiabilidade. Além disso,

como já apontado, as microrredes oferecem a possibilidade de instalação de diversos

DERs sem a necessidade de grandes modificações nos sistemas de distribuição atuais

[17]. Neste trabalho é dado foco nas microrredes c.a. monofásicas, mas os conceitos

apresentados podem ser expandidos para redes trifásicas [40, 67].

2.2 Modos de operação de uma Microrrede

De maneira geral, uma microrrede pode operar em dois modos, ilhado ou co-

nectado. Além disso, deve possuir mecanismos que permitam a transição suave entre
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Interconexão

DER 1

DER 2

DER N

. . .

Rede Principal de Distribuição

PCC

Carga 1

Carga 2

Carga N

. . .

Microrrede

Figura 2.1: Microrrede com múltiplos DERs

esses estados [44]. Em áreas remotas, por motivos técnicos ou econômicos, a rede prin-

cipal pode não estar disponível. Nesse caso, a microrrede recebe o nome de isolada

[1, 4, 39].

No modo ilhado, as potências ativa e reativa geradas, assim como as possíveis

reservas (por exemplo em baterias), devem estar em equilíbrio com a carga local de-

mandada. No modo conectado, por outro lado, a potência faltante para suprir as cargas

pode ser absorvida da rede principal, assim como o excedente local de energia pode

ser transmitido. Além do mais, em modo conectado a microrrede pode oferecer outros

serviços, como por exemplo a compensação de fator de potência.

A transição do modo conectado para ilhado pode ocorrer intencionalmente ou

não. O ilhamento intencional geralmente é realizado por motivos de manutenção

(programado) ou quando a rede principal apresenta problemas de qualidade de energia.

O ilhamento não intencional ocorre devido a faltas ou a outro evento não programado

desconhecido pela microrrede. A detecção desse tipo de evento é importante para que

a conexão com a rede principal seja interrompida, evitando acidentes com a equipe de

manutenção. Já a transição reversa, exige uma pré sincronização da microrrede com o

barramento onde será conectada. Isso se faz necessário para reduzir a amplitude dos

transitórios, que poderiam ser destrutivos para os dispositivos da microrrede.

A análise da transição entre estados operacionais de uma microrrede está fora

do escopo deste trabalho. Ademais, os resultados apresentados serão relacionados a
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uma microrrede isolada ou à conexão de um inversor diretamente à rede principal.

2.3 Controle em Microrredes c.a.

O controle das microrredes e de seus DERs é de grande importância para sua

operação estável e sobretudo econômica. Para tal é necessário atender a alguns requi-

sitos que são elencados a seguir [12][53].

• Regulação de tensão e frequência.

• Distribuição adequada de carga entre DERs.

• Ressincronização com a rede principal.

• Controle do fluxo de potência entre a rede e a microrrede.

• Otimização do custo de operação.

• Manipulação adequada de transientes e restauração das condições desejadas

após mudança do modo de operação.

Uma maneira de buscar atender a todos esses requisitos é a implementação de

um controle em cascata com hierarquia bem definida. O funcionamento adequado

dessa técnica em uma microrrede depende, normalmente, de links de comunicação

[33]. No entanto, como detalhado a seguir, os níveis inferiores da hierarquia, desde que

se escolha um método de controle compatível, podem operar apenas com informações

locais. Dessa forma, mesmo que ocorra uma falha no controle central ou nos links

de comunicação, alguns serviços podem continuar sendo oferecidos pelos DERs. Em

Li et al. [51], é apresentado uma estrutura de controle hierárquico completamente

descentralizado.

Os requisitos de alto nível definidos para o controle da microrrede podem ser

propagados para o nível primário de controle. Estes são listados a seguir.

• Garantir estabilidade de tensão e frequência.

• Oferecer a funcionalidade plug-and-play e possibilitar a distribuição de carga

entre os DERs, preferencialmente sem comunicação.
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• Reduzir ao máximo as correntes de circulação que podem causar sobre cor-

rente nos inversores e danificá-los.

O controle primário é responsável por fornecer as referências de tensão e/ou

corrente para nível inferior, comumente referido como nível zero. Uma vez que se

utilize o nível zero em modo de tensão, o nível primário se torna responsável por gerar

a referência a ser seguida.

Por sua vez, o controle secundário se encarrega, normalmente, de corrigir des-

vios de amplitude e frequência. Tais correções são necessárias porque o controle pri-

mário pode gerar desvios nessas variáveis em estado estacionário. As referências para

esse nível podem ser os valores nominais da rede ou provenientes do controle terciário.

Por fim o controle terciário está comumente relacionado à despachabilidade. As

variáveis controladas nesse nível são potência ativa e reativa. Dessa maneira, no modo

conectado, o fluxo de potência entre a microrrede e rede principal é gerido neste nível

de controle.

Quanto menor o nível dentro da hierarquia, maiores são as taxas de amostragem

e mais rápidas devem ser as respostas das malhas de controle [53]. Isso permite o

desacoplamento entre os níveis, facilitando o projeto individual de cada controlador.

2.4 Modelos de Microrrede

As microrredes podem apresentar topologias diferentes para atender às neces-

sidades específicas de distribuição e geração local. Em Barnes et al. [10], é possível

encontrar diagramas e dados técnicos de algumas microrredes reais. Nesse trabalho, é

apresentada uma estrutura generalizada de microrrede e os elementos que poderiam

compor esse sistema. Além do mais, a topologia de uma microrrede pode ser variável

desde que se permita que novos dispositivos sejam agregados. Existem métodos de

identificação que visam obter o grafo das interconexões em tempo real [9, 34]. Conhe-

cer o arranjo das cargas e geradores no sistema de distribuição possibilita a otimização

de perdas e a melhoria na qualidade da energia [14]. Em Han et al. [33], é feita uma

revisão detalhada sobre o controle de múltiplos agentes aplicado a microrredes. Nesse

trabalho são apresentadas algumas metodologias para a modelagem dos Multiagent

Systems (MAS). Verifica-se a importância dos modelos para operação confiável dos
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algoritmos de controle. Além disso, são discutidos problemas relacionados aos links

de comunicação nessas arquiteturas. Dessa maneira, não é viável criar um modelo

que seja genérico o suficiente para se adequar a qualquer microrrede, já que cada uma

possui suas especificidades.

As linhas de distribuição em uma microrrede são de comprimento reduzido

(comparadas com o sistema de distribuição principal), de acordo com a própria defi-

nição de microrrede. Dessa forma, é natural que se modele a rede de interconexão por

elementos concentrados, mais especificamente indutores e resistores. Além disso, é

necessário que cada dispositivo conectado à rede seja descrito pelo seu comportamento

dinâmico. É possível encontrar trabalhos na literatura que procuram caracterizar ma-

tematicamente vários desses agentes [6, 48]. O modelo completo de uma microrrede

pode se tornar extremamente complexo, sendo assim pode ser necessário recorrer a

alguma técnica de redução ou simplificação quando se deseja realizar simulações com-

putacionais [63].

Neste trabalho o modelo da microrrede é dado por sua topologia e pela repre-

sentação das linhas de transmissão (resistores e indutores), juntamente com os DERs e

cargas. Para tal, é necessário modelar esses componentes. A análise da fonte primária

de energia e a conversão para o barramento c.c. do inversor estão fora do escopo deste

trabalho.

2.5 Tipos de Conversores em uma Microrrede c.a.

Os conversores de potência, em uma microrrede c.a., podem ser classificados

como formador de rede (grid-forming), alimentador de rede (grid-feeding), ou de suporte

à rede (grid-supporting) dependendo da sua operação [16]. Como pode ser observado

na Figura 2.2 (a) o conversor grid-forming pode ser representado por uma fonte de

tensão ideal com uma impedância série de valor reduzido (eq. Thévenin), nesse caso,

as referências a serem seguidas são a amplitude e a frequência da tensão. Deseja-se

que a impedância de saída seja pequena para reduzir distorções na tensão devido aos

harmônicos na corrente. Sendo assim, a conexão em paralelo desses dispositivos exige

um método de sincronização preciso. Em uma microrrede operando em modo ilhado,

os conversores grid-forming são responsáveis por gerar a referência de tensão para os
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Figura 2.2: Tipos de conversor (a) grid-forming (b) grid-feeding (c) grid-supporting utilizando fonte de
corrente (d) grid-supporting utilizando fonte de tensão, baseado em [66]

conversores grid-feeding [66].

Por outro lado, os conversores grid-feeding tem como objetivo injetar potência em

uma rede já estabelecida. O modelo esquemático desse tipo de conversor é apresentado

na Figura 2.2 (b), sendo composto por uma fonte de corrente ideal em paralelo com

uma impedância de valor elevado (eq. Norton). Através da injeção de potência ativa e

reativa, eles também podem auxiliar no controle de amplitude e frequência da tensão

na microrrede, via regulação da potência ativa e reativa trocada com a rede [83, 84].

No entanto grid-feeding DERs não podem operar em modo ilhado sem a presença de

um grid-forming, grid-supporting ou gerador síncrono local. A operação de tal disposi-

tivo normalmente ocorre com a supervisão de algum outro controlador, como MPPT

(Maximum Power Point Tracking), que gera as referências de potência [66].

Finalmente os conversores grid-supporting, semelhante aos tipos já apresentados,

podem operar como fonte de corrente ou fonte de tensão. Na Figura 2.2 (c) é apresen-

tado o esquemático deste conversor baseado em fonte de corrente, enquanto na Figura

2.2 (d) é mostrado o caso com fonte de tensão. Em ambos os casos o objetivo é favorecer

a regulação de amplitude e frequência da tensão pelo controle da injeção de potência

ativa e reativa [79]. De maneira simplificada pode-se dizer que, enquanto os inversores

grid-feeding e grid-forming trabalham com duas variáveis controladas, os grid-suporting

operam com quatro variáveis controladas. Um conversor grid-suporting em modo de

tensão pode operar como grid-forming durante a operação ilhada da microrrede.

Por outro lado, algumas referências preferem classificar os conversores ape-
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nas como formadores de rede (grid-forming) e seguidores de rede (grid-following) [68].

Nessa terminologia, os conversores operando como grid-forming seriam controlados

em modo de tensão e os grid-following em modo de corrente. Dessa maneira, todos os

outros conversores seriam especializações oriundas desses modelos base e deveriam

ser classificadas da mesma forma.

2.6 Método VFDC

O método Voltage and Frequency Droop Control (VFDC), ou controle por inclina-

ção, é um dos mais consolidados na literatura para o controle de inversores em modo

de tensão. Ele é apresentado neste trabalho pois acredita-se que os conceitos envol-

vidos no seu funcionamento podem facilitar o entendimento das outras metodologias

apresentadas.

Considere que um conversor, controlado em modo de tensão, possa ser represen-

tado por uma fonte de tensão senoidal e que ele seja conectado à rede como mostrado

na Figura 2.3, onde a tensão do conversor, V1, é tomada como referência para a fase.

Além disso, considere que as correntes e tensões são senoidais e que o sistema opera

em regime permanente.

AC BUS

Z θ

  − δV2

S

 V1 0
∘

Figura 2.3: Conexão da fonte de tensão com a rede

Sendo assim, a potência complexa entregue pela fonte V1 pode ser descrita por

S = VI∗ = V1 0
(V1 0 − V2 −δ

Z θ

)∗
=

V2
1 θ − V1V2 δ + θ

Z
. (2.1)

Por sua vez, é possível obter os respectivos valores de potência ativa e reativa separando

a potência complexa em sua parte real e imaginária,
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P = [V2
1cos(θ) − V1V2cos(θ + δ)]Z−1 ,

Q = [V2
1sen(θ) − V1V2sen(θ + δ)]Z−1 .

(2.2)

Na proposição original do VFDC, [18], a impedância de conexão é considerada

puramente indutiva, θ = 90◦. Com isso o módulo da impedância será Z = X e (2.2)

pode ser simplificado para

P = V1V2sen(δ) X−1 ,

Q = [V2
1 − V1V2cos(δ)] X−1 .

(2.3)

Além disso, caso o ângulo δ seja pequeno, cos(δ) ≈ 1 e sen(δ) ≈ δ, (2.3) pode ser reescrita

como

P ≈
V1V2δ

X
,

Q ≈
V1(V1 − V2)

X
.

(2.4)

Nota-se que a potência ativa entregue pelo conversor é dependente do ângulo δ

e da tensão V1 enquanto a potência reativa depende apenas de V1 (variáveis que podem

ser alteradas pelo conversor). Dessa forma existe um acoplamento entre P e Q através

de V1. Para avaliar essa iteração é possível realizar uma análise de sensibilidade de P

com relação a δ e V1, respectivamente

∂P
∂δ

=
V1V2

X
,

∂P
∂V1

=
V2δ
X

.

Considerando a hipótese que o ângulo δ seja pequeno, e sabendo que V1 e V2

estão próximas das tensões nominais da rede, conclui-se que ∂P/∂δ >> ∂P/∂V1. Nessas

condições, P pode ser ajustada através de δ, que deve sobrepujar as variações de V1.

Visto o que foi discutido até o momento, as equações do VFDC são apresentadas como

V(t) = V0 + DQ [Q0
−Qmed(t)] ,

ω (t) = ω0 + DP [P0
− Pmed(t)],

(2.5)

onde V0, Q0 e ω0, P0 são constantes, associadas à amplitude nominal da tensão, ao
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valor de referência de potência reativa, à frequência angular nominal e à potência

ativa de referência, respectivamente, DQ e DP são constantes positivas e representam

os coeficientes de inclinação, Pmed e Qmed são os valores medidos da potência fornecida

pelo conversor.

O ângulo δ, contudo, não foi utilizado para o ajuste da potência ativa. Ao invés

disso, varia-se a frequência da tensão, ω, que está relacionada a δ por

∆δ =

∫
∆ωdt.

Além disso, é razoável fazer ω0 igual a frequência nominal [30]. Os valores de P0 e Q0

são comumente tomados como zero, [23, 65], e (2.5) pode ser reescrita por

V(t) = V0
−DQ Qmed(t) ,

ω (t) = ω0
−DP Pmed(t) .

(2.6)

Dessa forma, V0 e ω0 se tornam a amplitude e a frequência do inversor sem carga.

Considerando que os valores de V e ω possam variar ∆Vadm e ∆ωadm (valores admis-

síveis), quando em potência nominal isto é, quando Pmed = Pn e Qmed = Qn, é possível

determinar os valores máximos de DQ e DP a partir da Equação (2.6), resultando em

DQmax = ∆Vadm/Qn ,

DPmax = ∆ωadm/Pn .
(2.7)

Como pode ser observado em (2.7) os valores de DQ e DP são limitados de acordo com

aspectos de qualidade da energia, associados às variações máximas permitidas para a

amplitude e a frequência da tensão. A escolha destes parâmetros, no entanto, também

afeta a resposta dinâmica do sistema que emprega o VFDC, criando um compromisso

entre tempo de convergência e a regulação da amplitude e da frequência. Valores

elevados para estes coeficientes tendem levar o sistema à instabilidade. Existem várias

métricas para escolha desses parâmetros [31, 27]. Um roteiro de projeto via algoritmo

de otimização pode ser visto em Godoy et al. [27].

Em uma microrrede isolada baseada em inversores, caso o projetista tenha con-

trole sobre todos os DERs que serão conectados, os parâmetros de inclinação podem

ser escolhidos de forma que cada dispositivo assuma uma carga proporcional à sua
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potência nominal [35]. Para tal se utilizam as relações

DP1 Pn1 = DP2 Pn2 = DP3 Pn3 = . . . = DPn Pn j ,

DQ1 Qn1 = DQ2 Qn2 = DQ3 Qn3 = . . . = DQn Qn j ,
(2.8)

sendo que as impedâncias equivalentes entre cada DER e a carga devem ser idênticas.

Na prática, tanto a impedância de saída do inversor quanto da linha de transmissão são

distintas para cada módulo [35] e o uso de (2.8) pode não gerar os resultados almejados.

Até o momento foi considerado que a linha de transmissão apresentava carac-

terística indutiva. No entanto, essa condição nem sempre é realista, sendo que para

linhas de baixa tensão a situação é justamente oposta e a resistência se sobressai à

indutância [66]. Tomando a Equação (2.2), agora fazendo θ = 0◦ e realizando a mesma

sequência de simplificações, é possível obter

P ≈
V1(V1 − V2)

R
,

Q ≈
−V1V2δ

R
.

(2.9)

Comparando (2.9) com (2.4) é possível escrever as equações do VFDC para o caso

resistivo dado por

V(t) = V0
−DP Pmed(t) ,

ω (t) = ω0 + DQ Qmed(t) .
(2.10)

Semelhante ao que foi feito em (2.7), uma maneira de direcionar a escolha dos parâme-

tros de inclinação é utilizar os dados de potência nominal do inversor, juntamente com

as variações permissíveis de amplitude e frequência, sendo assim

DPmax = ∆Vadm/Pn ,

DQmax = ∆ωadm/Qn .
(2.11)

Há casos ainda em que a resistência e a indutância da linha possuem valores da

mesma ordem de grandeza. Nessas situações tanto (2.6) quanto (2.10) não produzirão

resultados satisfatórios. Em Bevrani et al. [11], é apresentado o controle por inclinação

generalizado (GVFDC), que pode operar tanto com linhas indutivas quanto resistivas,

ou um misto dessas condições. Como relatado pelos autores, o ponto fraco dessa es-

tratégia é que a relação entre R e X da linha deve ser conhecida. Análises bastante
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interessantes sobre a influência dos parâmetros da linha podem também ser encon-

tradas em Santos Filho [25]. Nesse trabalho detalha-se como os parâmetros da rede

afetam sobremaneira o correto cálculo dos parâmetros de inclinação para se garantir

estabilidade em malha fechada.

Outra questão envolvida na estabilidade do VFDC é a maneira com que as

potências ativa e reativa são calculadas. Existem muitas formas de se estimar a potência

fornecida pelo inversor a partir de medições de tensão e de corrente. Uma possível

abordagem está mostrada na Figura 2.4. Como pode ser observado, a potência ativa

é estimada através da filtragem do sinal resultante da multiplicação entre tensão e

corrente. Operação semelhante é realizada para obtenção de Qmed, no entanto antes

da multiplicação o sinal de tensão é atrasado de 90º, o que se traduz em um atraso de

tempo de um quarto do período da fundamental.

X
(t)vo

(t)io
LPF (t)Pmed

LPFX (t)Qmed

1

4fn

Delay

Figura 2.4: Exemplo de cálculo para Pmed e Qmed

Existem métodos alternativos para o cálculo de potências ativa e reativa que

reduzem a ondulação (ripple) e melhoram a resposta dinâmica [5, 24]. Em Santos Filho

[25], é feita uma revisão detalhada de algumas técnicas usadas para se obter essas

variáveis.

A popularidade do método VFDC sem dúvida está relacionada à sua simpli-

cidade, como pode ser observado nas equações (2.6) e (2.10). Contudo, sua aplica-

ção direta, da maneira como foi apresentado nesta seção, sofre de alguns problemas

[35, 65, 79], entre eles é possível citar :

• Dependência do tipo de linha de transmissão: é necessário conhecer a priori

se a linha é resistiva, indutiva ou mista. Para melhor controle do comparti-

lhamento de potência entre os inversores, o valor da impedância de conexão

de cada dispositivo deve ser conhecido.

• Distribuição ineficaz de harmônicos entre unidades e distorção harmônica na
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tensão de saída.

• Os parâmetros DP e DQ influenciam tanto na regulação de tensão/frequência

quanto na resposta dinâmica a variações de carga, sendo que a melhoria de

uma característica implica a deterioração da outra.

• O cálculo de Pmed e Qmed normalmente é realizado usando filtro passa-baixas,

o que eleva o tempo de resposta para variações de carga.

• Ao contrário da frequência, a amplitude da tensão não é uma grandeza global

do sistema elétrico. Dessa forma a potência ajustada pela tensão será mais

sensível aos parâmetros do sistema no compartilhamento de carga.

Para tentar sanar os pontos levantados anteriormente são propostas algumas so-

luções na literatura. Neste trabalho é apresentado um conjunto de métodos associados

à chamada impedância de saída virtual [29], que possui uma aplicação abrangente, não

se restringindo ao VFDC.

2.7 Impedância de Saída Virtual

Adicionar elementos passivos na saída dos conversores de potência pode me-

lhorar algumas características de interesse desses dispositivos. No entanto, incluir um

novo componente em um equipamento implica maior custo de produção e em algumas

situações aumento considerável no peso e volume. Além disso, no caso em questão,

implicará em menor eficiência energética do conversor.

Por outro lado, é possível emular o comportamento de uma impedância na

saída do inversor através da lei de controle empregada. A essa técnica é dado nome

de impedância de saída virtual. Vários trabalhos procuram utilizar esse conceito para

melhorar ou resolver alguns inconvenientes do VFDC. Contudo, o objetivo de seu

emprego e a maneira de se definir essa impedância são variados [29, 32, 35, 46, 65].

Em Rosse et al. [67], a impedância virtual é aplicada ao VOC, sendo empregada para

equalizar as impedâncias entre os DERs.

Para facilitar o entendimento da técnica, considere que um inversor de frequência

controlado em modo de tensão, possa ser representado pelo esquemático da Figura 2.5,

onde a dinâmica da malha fechada foi desprezada.
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Figura 2.5: Modelo simplificado do inversor conectado ao barramento c.a.

A implementação deste método é realizada pela modificação do sinal de referência de

tensão, que passa a ser dada por

v∗ore f (t) = vore f (t) − h(io, t) , (2.12)

onde h é a função de queda de tensão que é dependente da corrente de saída, io(t), e do

tempo. Em He et al.[35], h também é função da tensão do barramento c.a.. Para uma

impedância virtual com característica resistiva e indutiva, h pode ser descrita por

h(io, t) = Rviio(t) + Lvi
dio(t)

dt
. (2.13)

A Equação (2.13) é apenas um exemplo de como h pode ser definida. Como sua

implementação não está relacionada a componentes reais, inúmeras outras escolhas

podem ser feitas de acordo com o objetivo pretendido.

A impedância virtual pode funcionar como um mecanismo de proteção do inver-

sor. No projeto desses conversores deseja-se que a impedância de saída seja reduzida

para evitar perdas por efeito Joule. Dessa forma, se dois desses dispositivos são co-

nectados em paralelo e as tensões de saída são ligeiramente diferentes, uma corrente

elevada pode circular entre os dispositivos, o que pode danificá-los [82]. O método

VFDC tende a reduzir a tensão numa situação deste tipo, mas sua resposta dinâmica

é lenta. A malha de controle de tensão, por outro lado, possui uma resposta rápida.

Dessa forma, utilizando-se a Equação (2.12), a energia despendida nesse tipo de tran-

sitório é minimizada, evitando uma possível falha por sobreaquecimento. Seguindo

essa linha, é possível utilizar a queda de tensão virtual para realizar o soft-start de um

inversor ao ser conectado a rede [32]. Para tal, pode-se usar a expressão
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h(io, t) = h f (io, t) − [h f (io, t) − hi(io, t)] e−t/τh , (2.14)

onde hi(io,0) >> h f (io,0), hi e h f são funções a serem definidas, como por exemplo (2.13) e

τh é a constante de tempo associada à transição de hi para h f . Para um comportamento

resistivo, a equação (2.14) pode ser simplificada para

h(io, t) = [R f − (R f − Ri) e−t/τh] io . (2.15)

Outro motivo para utilização dessa técnica é a melhoria da distribuição de po-

tência. Como já foi dito, caso as impedâncias efetivas de conexão dos inversores, Zeq,

sejam diferentes entre os DERs, a potência não será adequadamente distribuída. Além

disso, a impedância da linha, ZL, pode ser indutiva, resistiva ou mista. Como foi mos-

trado na Seção 2.6, a estrutura do VFDC é dependente do tipo de linha, o que não ocorre

com o VOC. Uma maneira de sanar esses dois problemas é definir a função h(io,t) de

forma que a impedância efetiva total tenha o comportamento desejado. Isso pode ser

alcançado utilizando valores de Rvi ou Lvi elevados de forma que h(io, t) prevaleça sobre

a queda de tensão produzida por Zeq. Ou ainda, caso seja possível determinar o valor

de Zeq de todos os inversores conectados, é possível equalizar as impedâncias através

de h.

Como já foi dito, o VFDC não propicia um compartilhamento adequado de

correntes harmônicas entre unidades geradoras quando diferenças nas impedâncias

de conexão são consideradas. Uma impedância de saída resistiva possibilita melhor

distribuição dessas componentes ao custo de reduzir a tensão de saída [82]. Outra

opção seria utilizar uma impedância puramente indutiva. No entanto, essa abordagem

gera distorções na forma de onda da tensão, elevando o THD, uma vez que a reatância

indutiva é dependente da frequência. Dessa forma, é comum se utilizar uma impedân-

cia variável com a frequência, que apresente comportamento mais indutivo próximo

da fundamental e resistivo para os harmônicos. Esse comportamento pode ser obtido

filtrando a derivada da corrente na Equação (2.13) [29], resultando em

ζ̇(t) = ( dio
dt − ζ) ωvi ,

h(io,t) = Rviio(t) + Lviζ(t) ,
(2.16)
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ondeωvi é a frequência de corte do filtro passa baixas cuja saída é ζ(t). Para microrredes

onde a potência relacionada a cargas não lineares é elevada, alternativas mais especi-

alizadas que a Equação (2.16) podem ser preferidas. Por exemplo, pode-se calcular a

queda de tensão virtual separadamente, para cada componente harmônica da corrente

[35, 31]. Para tal, h é definida por

h(io,t) =
∑

n=1,3,5,7...

Rvinion(t) + Lvin
dion

dt
, (2.17)

sendo que Rvin , Lvin e ion são a resistência, indutância e a corrente de saída associadas

ao harmônico n. Apesar de se mostrar efetiva, a implementação de tal técnica é a

mais complexa das apresentadas até aqui, uma vez que se deve separar cada uma das

correntes harmônicas, ion . Tal separação pode ser atingida através da utilização de um

filtro passa-banda para cada um dos harmônicos.

Nas equações (2.13) (2.16) e (2.17) foram empregadas as derivadas da corrente de

saída do conversor. A utilização dessa derivada cria problemas de ordem prática, uma

vez que o ruído presente na corrente medida será amplificado pela derivada. Dessa

maneira é imperativo que se estime a derivada da corrente de outra forma. Para o caso

do inversor apresentado na Seção 3.6 é possível realizar essa estimativa utilizando a

tensão medida sobre o filtro de modo comum (choke).

Por fim, é importante ressaltar que caso o VFDC seja utilizado para determinar

vore f , a impedância virtual deve ser escolhida de maneira que as simplificações usadas

para obter (2.6) ou (2.10) se mantenham válidas, uma vez que essa compõe a impedân-

cia efetiva. Por outro lado, como mostrado no Capítulo 3, o VOC opera normalmente

sem modificações independente do tipo de rede. No entanto, o comportamento em

regime permanente de um inversor operando com VOC é semelhante ao de um inver-

sor usando VFDC [72, 43], sendo que impedâncias de conexão muito distintas entre os

dispositivos podem gerar erros de compartilhamento de potência. Nesse caso, o mé-

todo da impedância virtual pode ser utilizado para melhorar a distribuição de carga.

Como pode ser visto na Seção 3.5, neste trabalho o método da impedância virtual foi

utilizado para compensar a queda de tensão relacionada a componente resistiva do

filtro do inversor.
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2.8 Conclusões

Neste Capítulo foram apresentados conceitos básicos sobre microrredes com

foco em sistemas de corrente alternada. Como foi dito, a microrrede é um grupo de

cargas e recursos energéticos distribuídos interconectados, com limites elétricos bem

delimitados, que age como uma entidade controlável única. Pode operar em modo

conectado ou ilhado com relação ao sistema principal de distribuição de energia.

Além disso, a classificação dos tipos de conversores encontrados em microrredes

c.a. foi descrita, assim como os requisitos e as estruturas de controle comumente

empregadas nesses dispositivos. Resumidamente, os conversores podem ser divididos

em grid-forming, grid-feeding ou grid-supporting. Alguns autores, no entanto, preferem

uma classificação mais abrangente, considerando apenas duas classes de conversores,

o grid-forming e o grid-following.

Uma das técnicas mais consolidadas na literatura para o controle de inversores

em modo de tensão, o VFDC, foi descrito de maneira breve. Ele é apresentado neste

trabalho pois acredita-se que os conceitos envolvidos no seu funcionamento podem

facilitar o entendimento das outras metodologias apresentadas. De acordo com o

que foi apresentado na Seção 2.6, o VFDC pode ser utilizado no controle primário de

inversores operando como grid-forming ou grid-supporting em modo de tensão. No

entanto, existem maneiras de se utilizar os conceitos do VFDC para operação em

modo de corrente, nesse caso o método é apelidado de Reverse Droop [59, 80]. No

Capítulo 3 o método VOC é apresentado, essa metodologia pode ser empregada no

controle primário de conversores grid-forming. No entanto, para a aplicação do VOC

em conversores grid-supporting algumas modificações são necessárias. Por outro lado,

o método cVOC, apresentado no Capítulo 4, pode ser aplicado a conversores grid-

feeding ou grid-supporting em modo de corrente, que também podem ser denominados

grid-following.

Por fim, o método da impedância de saída virtual foi detalhado. Essa estratégia

é comumente empregada para mitigar alguns problemas encontrados no VFDC. No

entanto, o VOC também pode ser beneficiado pelo uso desta técnica, permitindo um

ajuste mais adequado no compartilhamento de potência quando as impedâncias de

conexão são muito diferentes. Neste trabalho será explorada apenas a compensação da

queda de tensão do filtro do inversor, como será detalhado no próximo capítulo.



Capítulo 3

Virtual Oscillator Control (VOC)

3.1 Visão Geral do VOC

O Virtual Oscillator Control (VOC) representa uma opção para o controle primário

de inversores controlados em modo de tensão, sendo uma alternativa ao VFDC. Como

visto na Seção 2.6, o VFDC pode ser representado pela geração de um sinal de tensão

de amplitude e frequência variáveis associadas às potências ativa e reativa medidas,

isto é:

vore f (t) = fVFDC(Pmed(t),Qmed(t)). (3.1)

Por outro lado o método VOC, como será mostrado, utiliza a corrente fornecida pelo

conversor para determinar a tensão de saída. Pela análise da expressão (3.1) e da Figura

2.4, percebe-se que para a implementação do VFDC é necessário realizar a medição de

corrente e tensão. No entanto, o VOC emprega diretamente a corrente para determinar

a tensão de referência do inversor, vore f . A tensão nos terminais do inversor, no entanto,

é necessária no processo de pré-sincronização (Seção 3.4). Além disso, o VOC elimina a

necessidade do cálculo de Pmed e Qmed no nível primário, o que pode ser uma vantagem

do ponto de vista de custo computacional. O fato de não se utilizar grandezas médias

permite que a resposta dinâmica à mudança de carga seja mais rápida no VOC, se

comparado ao VFDC[43]. Por outro lado, os parâmetros V0 e ω0 do VFDC podem ser

usados como variáveis manipuladas pelo controle secundário. No VOC esse ajuste não

é tão direto, no entanto existem trabalhos que discutem esse problema [3, 7].

O conceito do método VOC é emular a dinâmica de um oscilador por meio de

um inversor de potência. No caso de cooperação para alimentar a mesma carga, este

oscilador deve ter a propriedade de sincronizar naturalmente com um número desco-

nhecido, mas finito, de vários outros osciladores, ou seja, por construção as tensões de

saída de todos os osciladores convergem para o mesmo padrão quase senoidal oscila-
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tório, com baixa distorção harmônica, como resultado natural de estarem conectados

na mesma microrrede [77], como mostrado na Figura 3.1.
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Figura 3.1: Microrrede isolada com N inversores controlados pela técnica VOC.

Um possível sistema oscilatório capaz de apresentar esta propriedade está mos-

trado na Figura 3.2, composto por um filtro RLC e uma fonte de corrente controlada

por uma função não linear, φ, da tensão. As equações dinâmicas deste circuito são in-

tegradas por um método numérico apropriado, implementado em DSP (Digital Signal

Processor), que gera a referência de tensão, vore f = vosc. Sendo assim, os componentes da

Figura 3.2 são virtuais, razão pela qual este método foi denominado Virtual Oscillator

Control.

+

-

Figura 3.2: Circuito representativo do oscilador.

Analisando o circuito da Figura 3.2, e aplicando as leis de Kirchhoff é possível

escrever
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Losc
diLosc

dt
= vosc ,

Cosc
dvosc

dt
= −

vosc

Rosc
− iLosc + iosc − φ(vosc).

Dessa forma o modelo do oscilador pode ser escrito como

~̇x =


0 1/Losc

−1/Cosc −1/(RoscCosc)

 ~x +


0

1/Cosc

 u

y = [0 1] ~x,

(3.2)

onde ~x = [iLosc vosc]T, u = iosc − φ(vosc), sendo que iosc é definida como a corrente que flui

para o inversor. A fonte de corrente controlada na Figura 3.2 se comporta como um

resistor não linear, com valores de resistência não positivos, linear por partes, injetando

corrente no sistema em função da tensão em seus terminais. Para que a amplitude das

oscilações seja limitada, a função φ também deve ser. Sendo assim, utiliza-se a seguinte

definição

φ(vosc) =


−αvosc, para |vosc| < λ ,

−αλ, para vosc ≥ λ ,

αλ, para vosc ≤ −λ ,

(3.3)

onde α > 0 corresponde à inclinação da curva estática em torno de zero eλ > 0 é o limite

de saturação. A função definida em (3.3) é linear por partes e pode ser representada

graficamente como mostrado na Figura 3.3,

Considere agora que N inversores controlados utilizando essa técnica, com pa-

râmetros idênticos, sejam conectados em paralelo como mostrado na Figura 3.1. Caso

certas condições sejam atendidas (Seção 3.2), foi provado que esses inversores entrarão

em sincronismo naturalmente, de forma que cada dispositivo assumirá uma parcela

1/N da carga conectada a esses conversores [77].

Apesar das impedâncias de conexão g1,g2, . . . ,gN terem sido consideradas idên-

ticas no desenvolvimento da prova de sincronização [77], a característica resistiva ou

indutiva, não precisa ser conhecida “a priori”, ao contrário do que ocorre no VFDC. Em

Johnson et al. [42], a restrição com relação à igualdade das impedâncias de conexão
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Figura 3.3: Função não linear de realimentação do oscilador virtual.

é contornada. Além disso, nesse trabalho, é proposto que a impedância do filtro do

inversor seja utilizada para distribuição de carga de acordo com a potência nominal de

cada DER. Esta abordagem implica estabelecer uma impedância base para o filtro que é

escalonada de acordo com a potência de cada inversor. Tal estratégia, no entanto, pode

gerar dificuldades práticas, visto que inversores produzidos por fabricantes distintos

deveriam utilizar a mesma impedância base.

Na Seção 3.3 é apresentada uma nova metodologia para escolha adequada de

todos os parâmetros necessários à aplicação do VOC. Essa técnica dispensa o conhe-

cimento da impedância de conexão para a definição destes parâmetros. Além disso,

como apresentado na Seção 3.6.2, acredita-se que inversores que utilizem a técnica

VOC, seguindo as orientações deste trabalho, consigam operar em conjunto, mesmo

com potências nominais distintas, sem nenhuma modificação, ou necessidade especí-

fica no projeto do hardware, como por exemplo a imposição feita em Johnson et al. [42]

sobre a impedância do filtro.

3.2 Condição de Sincronização do VOC

A prova da sincronização apresentada em Tôrres et al. [77] é baseada na teoria

de passividade discutida no Capítulo 6 de Khalil [47]. Abordam-se inicialmente os

aspectos de passividade de sistemas sem memória. Para tal, considere o sistema

descrito por

~y = h(t,~u) , (3.4)
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onde h : R+ × Rp
→ Rp, ou seja, o modelo possui p entradas e p saídas. A Equação (3.4)

é genérica o suficiente para comportar sistemas não lineares e variantes no tempo. Um

exemplo de sistema sem memória que pode ser descrito por (3.4) é o resistor mostrado

na Figura 3.4 (a). Neste caso, y é a corrente gerada quando se aplica nos terminais

do resistor a tensão u, pela lei de Ohm y = u/R. Por outro lado, a potência absorvida

pelo resistor é dada por uy = u2/R. Sendo assim P = uy ≥ 0 ∀ u, uma vez que R > 0,

o que caracterizaria a passividade deste componente. No caso em que p = 1 (uma

entrada e uma saída) é possível mostrar graficamente que h deve estar definida apenas

no primeiro e terceiro quadrante da Figura 3.4 (b) para que o sistema seja passivo.

+

-

u

y

R

u

y

(a) (b)

Figura 3.4: (a) Resistor, exemplo de sistema passivo sem memória; (b) h deve pertencer ao primeiro e
terceiro quadrante de u y para que o sistema seja passivo.

Seguindo essa ideia, é apresentada a definição 3.1. Para maiores detalhes con-

sultar [47] de onde esta foi retirada.

Definição 3.1 O sistema representado por (3.4) é:

• passivo se ~u T~y ≥ 0 1.

• sem perdas se ~u T~y = 0.

• feedfoward passivo pela entrada se ~u T~y ≥ ~u Tϕ(~u ) para alguma função ϕ.

• estritamente passivo pela entrada se ~u T~y ≥ ~u Tϕ(~u ) e ~u Tϕ(~u ) > 0, ∀ u , 0.

• feedback passivo pela saída se ~u T~y ≥ ~y Tρ(~y ) para alguma função ρ.

• estritamente passivo pela saída se ~u T~y ≥ ~y Tρ(~y ) e ~y Tρ(~y ) > 0, ∀ y , 0.

Em todos os casos a relação deve ser válida para todo (t,~u).

Além disso, caso (3.4) seja escalar e γu2
≤ uh(t,u) ≤ λu2, onde λ ≥ γ, a função

h(t,u) pertence à região delimitada pelas retas y = γu e y = λu. De maneira resu-
1O sobrescrito T representa o operador de transposição matricial.
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mida se diz que h pertence ao setor [γ,λ]. Por outro lado, se for possível atender

a γu2 < uh(t,u) < λu2, se diz que h pertence ao setor (γ,λ). Como exemplo, o setor

representado na Figura 3.4 (b) pode ser descrito por [0,∞).

Considere agora o sistema dinâmico dado por

~̇x = f (~x, ~u)

~y = h(~x, ~u),
(3.5)

onde f : Rn
×Rp

→ Rn é uma função localmente Lipschitz 2, h : Rn
×Rp

→ Rp é contínua,

f (0,0) = 0 e h(0,0) = 0. Dessa forma o sistema possui p entradas e p saídas. Pode-se

tomar como exemplo o modelo descrito em (3.2), que representa a rede RLC da Figura

3.2. Como é sabido, o indutor e o capacitor são elementos armazenadores de energia.

Um sistema do tipo (3.5) é dito passivo se a energia absorvida em um período qualquer

[0,t] é maior ou igual ao incremento na energia armazenada no mesmo intervalo. Seja

Λ(x) a função escalar de armazenamento, a condição de passividade pode ser expressa

por

∫ t

0
u(τ)y(τ)dτ ≥ Λ(x(t)) −Λ(x(0)) . (3.6)

No caso do circuito RLC, a diferença entre o primeiro e segundo termo de (3.6) é

justamente a energia dissipada pelo resistor. Como (3.6) deve ser válida para todo t ≥ 0

a inequação de potência instantânea

u(t)y(t) ≥ Λ̇(x(t), u(t)), (3.7)

deve ser válida para todo t. Considerando o que foi dito até aqui apresenta-se a

definição 3.2 retirada de [47].

Definição 3.2 O sistema (3.5) é dito passivo caso exista uma função semi-definida positiva

continuamente diferenciável, Λ(x) (chamada de função de armazenamento) tal que

~u T~y ≥ Λ̇ =
∂Λ

∂~x
f (~x, ~u) .

Além disso, o sistema é
2
∣∣∣ f (x) − f (u)

∣∣∣ ≤ c |x − u| ∀ x, u.
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• sem perdas se ~u T~y = Λ̇.

• feedforward passivo pela entrada se ~u T~y ≥ Λ̇ + ~u Tϕ(~u ) para alguma função ϕ.

• estritamente passivo pela entrada se ~u T~y ≥ Λ̇ + ~u Tϕ(~u ) e ~u Tϕ(~u ) > 0, ∀ u , 0.

• feedback passivo pela saída se ~u T~y ≥ Λ̇ + ~y Tρ(~y ) para alguma função ρ.

• estritamente passivo pela saída se ~u T~y ≥ Λ̇ + ~y Tρ(~y ) e ~y Tρ(~y ) > 0, ∀y , 0.

• estritamente passivo se ~u T~y ≥ Λ̇ + ψ(~x) para alguma função definida positiva ψ.

Em todos os casos a relação deve ser válida para todo (~x,~u) ∈ Rn
× Rp.

Considerando novamente o modelo (3.2) é possível definir a função de armaze-

namento de energia como

Λ =
Losci2

Losc

2
+

Coscv2
osc

2
=

Loscx2
1

2
+

Coscx2
2

2
.

A derivada desta última equação pode ser escrita como

Λ̇ =
∂Λ
∂x1

ẋ1 +
∂Λ
∂x2

ẋ2 = Loscx1ẋ1 + Coscx2ẋ2 .

Substituindo ~̇x na equação anterior chega-se a Λ̇ = ux2 − x2
2/Rosc, reconhecendo que

x2 = y e rearranjando os termos é possível escrever

yu = Λ̇ + yρ(y), (3.8)

onde ρ(y) = y/Rosc, logo yρ(y) > 0 ∀ y , 0. Recorrendo à definição 3.2 pode-se concluir

que o modelo representado pela Equação (3.2) é estritamente passivo pela saída (Output

Strictly Passive - OSP).

A Figura 3.5 apresenta o diagrama de blocos do oscilador com sua parte linear

( Linear Time Invariant- LTI), OSP como mostrado anteriormente, e o bloco de realimen-

tação com a função não linear φ(vosc).

Apesar de o filtro RLC ser passivo, o oscilador não linear não deve sê-lo, pois

caso seja suas oscilações podem se cessar. A análise dessa condição pode ser realizada
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-
+

Figura 3.5: Representação gráfica do modelo (3.2).

substituindo na Equação (3.8) u = iosc − φ(y), sendo que a entrada do sistema agora é

ũ = iosc

y ũ = Λ̇ +
y2

Rosc
+ yφ(y), (3.9)

no entanto φ(y) ∈ [−α,0], considerando a discussão prévia sobre setores, (3.9) pode ser

reescrita como

y ũ ≥ Λ̇ + y2
( 1
Rosc
− α

)
. (3.10)

Dessa forma o sistema será estritamente passivo pela saída, de acordo com a definição

3.2, caso seja atendida a desigualdade

α <
1

Rosc
B αp . (3.11)

Além disso, fazendo ũ(t) = 0 e y(t) = 0 em (3.2) obtêm-se x2(t) = 0 ⇒ ẋ1(t) = 0

e x2(t) = 0 ⇒ ẋ2(t) = 0, por fim x2(t) = 0 ∧ ẋ2(t) = 0 ⇒ x1(t) = 0. Dessa forma,

segundo a Definição 6.5 de [47] o sistema é observável de estado nulo, além disso pelo

Lema 6.7, também de [47], se (3.11) for respeitada, o sistema da Figura 3.5 com iosc = 0 é

globalmente assintoticamente estável. Lembrando que esta é uma condição indesejável

para o sistema, uma vez que se gostaria que vosc(t) fosse uma senoide.

Segue da análise anterior que o oscilador não pode ser passivo, no entanto ele

pode ser incrementalmente passivo.

Definição 3.3 O sistema definido por (3.5) submetido a condições iniciais e entradas distintas,

~x 1
0 , ~x 2

0 e ~u 1(t), ~u 2(t), com saídas associadas ~y 1(t), ~y 2(t), é dito incrementalmente passivo caso

exista uma função semi-definida positiva continuamente diferenciável, Λ∆(∆x) (chamada de

função de armazenamento incremental) tal que
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∆~u T∆~y ≥ Λ̇∆ =
∂Λ∆

∂∆~x
f (∆~x, ∆~u),

onde ∆~x = ~x 1(t) − ~x 2(t), ∆~u = ~u 1(t) − ~u 2(t) e ∆~y = ~y 1(t) − ~y 2(t). Além disso o sistema é

• incrementalmente estritamente passivo pela entrada se

∆~u T∆~y ≥ Λ̇∆ + µ |∆~u | 2 ∀ µ > 0

• incrementalmente estritamente passivo pela saída se

∆~u T∆~y ≥ Λ̇∆ + γ |∆~y | 2 ∀ γ > 0

Em todos os casos a relação deve ser válida para todo (~x 1
0 ,~u

1(t)) ∧ ~x 2
0 ,~u

2(t)) ∈ Rn
× Rp

Para sistemas lineares do tipo

~̇x = A~x + B~u

~y = C~x + D~u,

a definição de passividade incremental é equivalente a de passividade, uma vez que

as equações da definição 3.3 podem ser obtidas pela substituição de variáveis ~x ∼ ∆~x,

~u ∼ ∆~u e ~y ∼ ∆~y. Isso mostra que qualquer desigualdade de dissipação que é válida

para algum sistema LTI terá sua versão incremental após a mudança de variáveis

apresentada, inclusive a função de armazenamento incremental pode ser obtida pela

substituição ~x ∼ ∆~x [76].

Considere agora que a rede mostrada na Figura 3.1 possa ser modelada por

resistores, indutores e capacitores, dessa forma um sistema passivo que pode ser repre-

sentado por

~̇xn = An~xn + Bn~un

~yn = Cn~xn + Dn~un,
(3.12)

onde o subscrito n se refere a network, ~un ∈ RN é o vetor das N tensões nas portas da rede

e ~yn ∈ RN é o vetor das N correntes fluindo para a rede como resultado da aplicação



3.2 Condição de Sincronização do VOC 36

da tensão ~un. De maneira mais restritiva é assumido que esse sistema é Input Strictly

Passive (ISP), da definição 3.2

~u T
n ~yn ≥ Λ̇n + η ~un

T ~un , (3.13)

onde η é a característica de passividade da rede. Segue da discussão prévia e da

hipótese que a rede pode ser representada por um sistema LTI, reorganizando os termos

da equação anterior, têm-se que

Λ̇n ≤ ∆~u T
n ∆ ~yn − η ∆ ~un

T
∆ ~un . (3.14)

Por outro lado, retomando a Equação (3.9) considerando agora N osciladores e que a

função φ possa ser decomposta como φ(~y ) = ~uψ − α~y, obtêm-se

Λ̇osc = (α − αp)|~yosc|
2 + ~y T

osc(~uosc − ~uψ) , (3.15)

onde ~uosc e ~yosc são respectivamente as N entradas e N saídas dos osciladores e ~uψ B

[ψ(y1),ψ(y2), . . . ,ψ(yN)]T, sendo que ψ(y) B φ(y) + αy. O comportamento de ψ(y) é

apresentado na Figura 3.6.

Figura 3.6: Função ψ, conhecida como função zona morta.

Semelhante ao que foi feito para obter (3.14) é possível escrever

Λ̇osc = (α − αp)|∆~yosc|
2 + ∆~y T

osc∆~uosc − ∆~y T
osc∆~uψ . (3.16)

O termo ∆~yosc∆~uψ da equação anterior é semi-definido positivo uma vez que a função

ψ(y) é não decrescente, dessa forma [y1
k − y2

k][ψ(y1
k)−ψ(y2

k)] ≥ 0. A Equação (3.16) pode

então ser reescrita como
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Λ̇osc ≤ (α − αp)|∆~yosc|
2 + ∆~y T

osc∆~uosc . (3.17)

Para se obter uma inequação da dissipação do sistema completo, rede e oscila-

dores, soma-se a Equação (3.14) com (3.17), cujo resultado é

Λ̇c B Λ̇n + Λ̇osc ≤ ∆~u T
n ∆ ~yn − η ∆ ~un

T
∆ ~un + (α − αp)|∆~yosc|

2 + ∆~y T
osc∆~uosc . (3.18)

No entanto as saídas de tensão dos osciladores são as entradas da rede, ou seja ~un = ~yosc,

além disso tomando ~yn = −~uosc, ou seja a corrente de entrada do oscilador é a mesma

que flui para a rede com sinal contrário. Fazendo as substituições em (3.18) e as devidas

simplificações, é obtida a inequação do sistema completo

Λ̇c ≤ (−η + α − αp)|∆~yosc|
2 . (3.19)

Sendo assim se (−η + α − αp) < 0 a derivada da função definida positiva Λc = Λn + Λosc

será negativa semi-definida. Além disso quando |∆~yosc| > 0 → Λ̇c < 0, que por sua

vez corrobora para que se conclua que |∆~yosc| tende a zero [76]. Tal resultado pode ser

apresentado como:

Teorema 3.4 Considere a rede com realização mínima (3.12) que satisfaça a condição (3.14)

e um número arbitrário N de inversores baseados em VOC, conectados a esta rede, com α

satisfazendo

α < η + αp . (3.20)

Então as unidades irão se sincronizar assintoticamente de forma a repartir igualmente a potência

entre as unidades.

A prova formal do Teorema 3.4 é apresentada em Tôrres et al. [77]. É importante

frisar que a condição (3.20) é suficiente, mas aparentemente não é necessária. Em

outras palavras, mesmo que o sistema viole essa condição, ele ainda pode atingir a

sincronização em alguns casos. Além disso, o valor de α é limitado inferiormente

devido à condição de estabilidade expressa por (3.11) com iosc = 0. Na prática, como
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será mostrado na Seção 3.3, para o caso em que a potência ativa fornecida pelo inversor

é maior do que zero a relação

α ≥ α∗p > αp (3.21)

deve ser respeitada, onde α∗p representa uma margem de segurança para oscilações

sustentadas quando iosc , 0.

3.3 Método para Escolha dos Parâmetros do VOC

Em Johnson et al. [43], é utilizado o modelo médio dos osciladores para obter

parâmetros para um oscilador do tipo Van der Pol com função cúbica, considerando

uma condição de operação quase estacionária. O uso da não linearidade cúbica tem

algumas desvantagens, como a geração de terceiro harmônico, como mostrado na Se-

ção 3.6.1. Conforme relatado naquele trabalho, foi necessária uma adaptação para

eliminar um loop algébrico resultante do uso de integração aproximada por meio da

regra trapezoidal, aplicada para discretizar as equações diferenciais não lineares. Além

disso, o procedimento descrito não é intuitivo. Para superar essas desvantagens, uma

nova abordagem para o projeto de controle de inversores em modo de tensão, usando

VOC, é apresentada nesta seção. Conforme descrito na Seção 3.1, um oscilador com

não linearidade de saturação será usado. Os parâmetros são selecionados para redu-

zir a geração de harmônicos. Como a saturação é uma função linear por partes, é

possível aplicar a discretização exata dos sistemas lineares invariantes no tempo na

implementação numérica.

Como pode ser visto nas seções 3.1 e 3.2 é necessário definir alguns parâmetros

para aplicação do método VOC, são eles: Rosc, Losc, Cosc, α e λ. Será mostrado que os

parâmetros Losc e Cosc estão associados à frequência de vosc, enquanto a amplitude é

determinada pelo conjunto Rosc, α e λ. Além disso, sabe-se da Seção 3.2 que α deve

ser escolhido de maneira a garantir tanto as oscilações quanto a sincronização dos

inversores. A partir de (3.2) é possível inferir que a corrente iosc também influencia

na amplitude das oscilações. No entanto, no caso em que |iosc| � |φ(y)|, a corrente de

saída terá pouco impacto na regulação de tensão. No entanto, quanto mais insensível

à corrente de carga, mais lento se tornará o processo de sincronização.
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Inicialmente aplica-se o método da função descritiva sobre o oscilador da Figura

3.2. Para um sistema linear realimentado por uma função não linear, Figura 3.5 com

iosc = 0, existe provavelmente uma solução periódica com frequência e amplitude

próxima de ω e a, caso seja possível resolver a equação

G( ω)Φ(a) + 1 = 0 , (3.22)

onde G( ω) é a resposta em frequência do sistema (3.2) e Φ(a) é a função descritiva

obtida da função não linear φ ([47] Seção 7.2). A expressão (3.22) é também conhecida

como equação de balanço harmônico. Para funções não lineares sem memória, não

variantes no tempo e ímpares, a função Φ(a) é real e pode ser calculada por

Φ(a) =
2
πa

∫ π

0
φ (a sinθ) sinθ dθ . (3.23)

Para o problema em questão, a realimentaçãoφ corresponde à função saturação, Figura

3.3 onde α > 0, cuja solução da integral acima é dada por

Φ(a) =

 −α, para 0 ≤ a ≤ λ ,

−
2α
π

[
arcsin(κ) + κ

√
1 − κ2

]
, para a > λ ,

(3.24)

onde κ = λ/a. Dessa forma é possível concluir que

− α ≤ Φ(a) < 0 . (3.25)

A Figura 3.7 ilustra o comportamento da função Φ pela variação da amplitude a. Como

Φ(a) é real, resolver a Equação (3.22) é equivalente a solucionar o sistema de equações

1 + Φ(a)<{G( ω)} = 0 , (3.26)

={G( ω)} = 0 . (3.27)

Para tal, considere a função de transferência do sistema (3.2)

G(s) =
Y(s)
U(s)

=
s

s2 + s
1

RoscCosc
+

1
LoscCosc

. (3.28)
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λ
a

−α

0

Φ

Figura 3.7: Função descritiva para a saturação φ.

Por sua vez a resposta em frequência pode ser obtida fazendo s = ω. Após algumas

manipulações, é possível escrever

G( ω) =
ω2L2

osc/Rosc + Loscω(1 − LoscCoscω2)
ω2L2

osc/R2
osc + (1 − LoscCoscω2)2

. (3.29)

Resolvendo (3.27) para ω é obtido que a oscilação do sistema, caso exista, deve possuir

frequência aproximada de

ω =

√
1

LoscCosc
. (3.30)

Esse resultado já era esperado, uma vez que essa é a frequência central do filtro passa

banda RLC dado pela Figura 3.2. Resolvendo agora a Equação (3.26) para o valor de ω

encontrado se obtêm

Φ(a) = −1/Rosc . (3.31)

Além disso de (3.25) sabe-se que Φ(a) é limitada, como Rosc > 0, utilizando o valor de

Φ(a) anterior é possível escrever

α ≥
1

Rosc
. (3.32)

Portanto, se a Equação (3.32) for atendida, de acordo com o método da função descritiva,

o sistema representado pela Equação (3.2), com feedback φ e com iosc = 0 (desconectado
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da rede elétrica), tem um ciclo-limite com amplitude a e frequência ω.

Apesar de o método da função descritiva ser baseado em aproximações, e não

gerar resultados completamente irrefutáveis [47], a condição expressa em (3.32) é con-

dizente com o obtido em (3.11). Além disso, o método é útil para determinar uma

relação aproximada entre os parâmetros Rosc, α, λ e a amplitude de estado estacioná-

rio a. Por outro lado, também fornece uma relação aproximada entre a frequência de

estado estacionário ω e os parâmetros Losc e Cosc.

Na análise anterior, contudo, foi considerado que iosc = 0. Essa condição não é

realista, visto que o principal objetivo do DER é fornecer ou trocar energia com o sistema

a ele conectado. Para contornar parcialmente essa questão, é possível imaginar que

uma carga conectada ao oscilador na verdade faça parte dele, modificando os valores

das impedâncias internas. No caso especial em que a carga é uma resistência, RL, é fácil

concluir que a resistência equivalente, R∗osc, do novo oscilador será dada pelo paralelo

entre Rosc e RL. Como é sabido da análise de circuitos elétricos, independentemente

do valor de RL, o novo valor da resistência do oscilador será menor do que o valor

original. Logo, a carga vista pelo DER quando conectado à rede tem impacto direto

na condição de oscilação (3.32). Para um dado valor de α é possível que o sistema se

torne assintoticamente estável quando conectado a uma carga com valor de resistência

suficientemente pequeno, como apontado pela Equação (3.11). Essa condição será

associada à saída de potência ativa máxima permitida, ou potência nominal. Além

disso, como já discutido, Rosc tem um impacto na amplitude de estado estacionário,

a, e R∗osc será usado para definir a amplitude mínima de oscilação. Da mesma forma,

olhando para a Equação (3.30), as cargas indutivas e capacitivas impactarão diretamente

a frequência de oscilação do sistema.

Para formalizar a discussão anterior, considere que os N inversores controlados

pela técnica VOC mostrada na Figura 3.1 estejam sincronizados. Usando o fato de

que esses osciladores são incrementalmente passivos, pode-se inferir que, em regime

permanente, todos os estados entre os osciladores são iguais. Nesta condição, a mi-

crorrede pode ser representada como mostrado na Figura 3.8, onde Zeq é a impedância

equivalente entre o oscilador e a carga. Por sua vez, a Figura 3.9 apresenta o circuito

para um único inversor que é matematicamente equivalente ao da Figura 3.8. Despre-

zando os harmônicos que possam ser gerados pela carga ou porφ e considerando que o
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+

-

Figura 3.8: Representação esquemática da Microrrede após sincronização.

+

-

Figura 3.9: Condição de operação do DER após sincronização.

sistema opera em regime permanente, ou seja que a análise fasorial possa ser aplicada,

é possível decompor ZT = Zeq +ZLoad/N em um circuito RL ou RC paralelo de forma que

Iosc se mantenha inalterado. Nesse caso, ZT = RT//XT
3, portanto RT = −Vosc/<{Iosc} e

XT = −Vosc/={Iosc}. Além disso, a potência absorvida pela rede é dada por S = −VoscI∗osc

e S = −Vosc<{Iosc} + Vosc={Iosc} = P + Q. Portanto, é possível determinar os valores de

RT e XT como

RT = V2
osc/P ,

XT = −V2
osc/Q .

(3.33)

Dessa forma, é possível associar RT, LT e CT aos componentes virtuais Rosc, Cosc e Losc, o

que resulta em um novo oscilador sem entradas, esse circuito é ilustrado na Figura 3.10.

+

-

Figura 3.10: Novo oscilador sem entradas considerando a condição de operação do inversor.

3O simbolo // representa o operador paralelo.
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Considerando o que foi apresentado até agora, é possível descrever um algoritmo

para a escolha dos parâmetros do VOC. Os dados de entrada são os valores de tensão

mínimo e máximo (Vmin e Vmax), frequência nominal e desvio máximo de frequência

permitido ( fn e ∆ f [Hz]) e potência nominal do inversor (Pn [W] e Qn [var]).

Primeiro, α será definido, o limite inferior para esse parâmetro é dado pela

Equação (3.32), mas para o novo oscilador equivalente deve-se usar R∗osc = Rosc//RT e

α∗p = 1/R∗osc. Quando o inversor fornece potência nominal, a tensão do oscilador será

mínima. Da Equação (3.33), RT = V2
min/Pn. Considerando a condição de sincronização

expressa na Equação (3.20), tem-se que

1
Rosc

+
Pn

V2
min

≤ α < η +
1

Rosc
. (3.34)

Por simplicidade, α é escolhido como

α =
1

Rosc
+

Pn

V2
min

= α∗p. (3.35)

Esta é uma boa escolha porque não há necessidade de lidar com a estrutura ou impe-

dância da rede para o cálculo de η. É verdade que isso não garante a sincronização, pelo

menos não sem conhecer a característica de passividade η da rede. Dessa forma, essa

decisão representa um meio-termo entre um procedimento de projeto simplificado, que

é um dos objetivos deste trabalho, e o cálculo de uma propriedade que depende do

conhecimento exato dos parâmetros da microrrede, mas que garantiria a satisfação da

condição suficiente, e portanto forte, (3.20) para sincronização de inversores. Mais in-

formações sobre os critérios de sincronização e cálculo de η são encontradas em Tôrres

et al. [77].

Usando novamente a condição de tensão mínima junto com a Equação (3.24) e

a Equação (3.31), para o valor de Φ(Vmin

√
2) ser igual a −1/R∗osc, λ deve ser maior ou

igual a Vmin

√
2 na Equação (3.24). A condição de tensão máxima acontecerá quando a

corrente de saída é zero e Φ(Vmax

√
2) deve ser igual a 1/Rosc. Olhando para a segunda

linha da Equação (3.24), nota-se que κ deve ser menor que um, caso contrário, esta

equação não teria solução. Portanto, λ deve ser menor ou igual a Vmax

√
2. Sendo

assim os limites permitidos são Vmin

√
2 ≤ λ ≤ Vmax

√
2. Mais uma vez, para simplificar,
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opta-se por

λ = Vmin

√

2. (3.36)

Usar o valor mínimo permitido paraλmaximizará Rosc, o que ajuda a filtrar harmônicos

de alta frequência criados por φ. Além disso, para a operação com carga nominal, os

valores de pico de |vosc| serão próximos a λ, portanto φ(vosc) ≈ −αvosc, e praticamente

nenhum harmônico é gerado pelo oscilador.

Depois de definir λ, e usando a condição de tensão máxima, é possível escrever

a segunda linha da Equação (3.24) como

α
γ

=
1

Rosc
, (3.37)

onde
γ = (π/2)[arcsin(κ) + κ

√

1 − κ2]−1,

κ = Vmin/Vmax.
(3.38)

Usando agora a Equação (3.35) e a Equação (3.37), é possível escrever

α =
Pn

V2
min

(
γ

γ − 1

)
Rosc =

V2
min

Pn

(
γ − 1

)
.

(3.39)

A potência reativa entregue pelo conversor pode estar associada a uma corrente

indutiva ou capacitiva. Caso XT seja indutiva a nova indutância L∗osc será menor do

que Losc e a frequência do sistema será maior que a nominal, para este caso se define

fmax B fn + ∆ f . Por outro lado com XT capacitiva C∗osc será maior que Cosc e a frequência

será menor que a nominal, logo nesta situação têm-se fmin B f n − ∆ f . Além disso da

análise de circuitos elétricos é possível obter

L∗osc =
LoscLT

Losc + LT
, (3.40)

C∗osc = Cosc + CT . (3.41)

Da equação (3.30) chega-se às relações
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f 2
max

f 2
n

=
Losc

L∗osc
,

f 2
min

f 2
n

=
Cosc

C∗osc
.

Aplicando essas relações nas equações (3.40), (3.41) e (3.33), lembrando que XL = ωL e

XC = −1/(ωC) é possível escrever

L′osc =
1

2π fmax

f 2
max − f 2

n

f 2
n

V2
min

|Qn|
, (3.42)

Ca
osc =

1
2π

fmin

f 2
n − f 2

min

|Qn|

V2
min

. (3.43)

Como a equação (3.30) também deve ser atendida comω = 2π fn, não é possível atender

a (3.42) e (3.43) simultaneamente. No entanto o valor de Cosc deve ser maximizado, pois

dessa forma se minimiza a banda passante do filtro RLC que é dada por

β =
1

RoscCosc
. (3.44)

Quanto menor for o valor de β, menor será a distorção harmônica na tensão devido a

função não linear φ. Para tal calcula-se novamente o valor para Cosc partindo agora da

equação (3.30) utilizando (3.42). O resultado é dado por

Cb
osc =

1
2π

fmax

f 2
max − f 2

n

|Qn|

V2
min

. (3.45)

O valor de Cosc deve ser escolhido como max
{
Ca

osc, Cb
osc

}
. Analisando as expressões (3.43)

e (3.45) é possível mostrar que Cb
osc > Ca

osc ∀ fn > 0. Dessa forma (3.45) deve ser utilizada

para a escolha de Cosc. Caso Qn = 0, o valor de Cosc pode ser determinado diretamente

de (3.44) e nessa situação a banda passante pode ser escolhida como desejado. Uma

vez determinado Cosc, o valor de Losc pode ser calculado utilizando (3.30), logo

Losc =
1

4π2 f 2
n Cosc

. (3.46)



3.4 Pré-sincronização do VOC 46

3.3.1 Resumo do Método para Escolha dos Parâmetros do VOC

Para facilitar o entendimento e a aplicação do procedimento de projeto do VOC

foi criado o resumo a seguir.

1. Defina os parâmetros de entrada Vmin, Vmax, fn, ∆ f , Pn e Qn. Obtenha os pa-

râmetros do inversor e da microrrede (potência nominal do inversor e tensão e

frequência da rede). Defina os aspectos de qualidade de energia para sua aplica-

ção. Quais são os limites de variação para a amplitude e a frequência da tensão?

Um bom ponto de partida é usar Vmin = 0,95Vn e Vmax = 1,05Vn e ∆ f = 0,5 Hz.

Além disso, algum regulamento ou norma pode ser usado para conduzir esta

escolha [38].

2. Usar Vmin para calcular λ com a Equação (3.36).

3. Usar κ = Vmin/Vmax para calcular γ com a Equação (3.38).

4. Usar γ do passo anterior, Pn e Vmin para calcular α e Rosc com a Equação (3.39).

5. Usar fmax = fn + ∆ f , Qn e Vmin para calcular Cosc com a Equação (3.45).

6. Usar Cosc do passo anterior e fn para calcular Losc com a Equação (3.46).

Na Seção 3.7, um exemplo de projeto é apresentado com dados extraídos de um

sistema real.

3.4 Pré-sincronização do VOC

Apesar de ser mostrado que os dispositivos operando com VOC atingirão a sin-

cronização assintoticamente independente da condição inicial, no momento da inserção

de um novo inversor na rede transitórios indesejados podem ocorrer [77]. Por isso, é

importante que antes da conexão de um novo agente seja feita a pré-sincronização deste

dispositivo. Como será visto nas Seções 3.6.2 e 3.7, a pré-sincronização permite que a

tensão de saída do oscilador tenha fase e amplitude próxima da tensão na linha, antes

do fechamento da chave de conexão. A tensão no fim da linha, no entanto, encontra-se

defasada da tensão dos inversores já em operação (devido ao tempo de propagação

da onda na linha, no caso de uma linha de transmissão, ou devido as indutâncias nas
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linhas de uma microrrede). Apenas após o fechamento da chave de conexão ocorrerá

a sincronização final.

O método de pré-sincronização que será utilizado neste trabalho foi inspirado

em Johnson et al. [42]. Quando um inversor VOC, com parâmetros escolhidos como

descrito na Seção 3.3, é inserido na rede, mesmo que com amplitude e fase muito

distintas, este se adequa rapidamente e entra em sincronismo com o restante do sistema.

O processo de pré-sincronização utiliza essa característica a seu favor. Sendo assim é

suficiente simular a entrada do conversor em operação antes que a chave de conexão

seja efetivamente fechada. Para tal é emulado no DSP, que controla o conversor, o

circuito apresentado na Figura 3.11.

+

-

+

-

Figura 3.11: Esquemático do VOC com circuito de pré-sincronização.

Como pode ser observado é utilizada uma fonte virtual com resistor em série. A

fonte virtual é um espelho da tensão medida nos terminais do inversor, onde o mesmo

será conectado. Sendo assim, o procedimento consiste em fazer a corrente de saída

durante o período de pré-sincronização igual a

iosc =
vo − vosc

Rsync
, para tsync < t < ton . (3.47)

O resistor virtual, Rsync, deve ter resistência com valor da ordem da resistên-

cia equivalente de conexão. Caso ela não seja conhecida, pode-se utilizar Rsync =

(V2
min/Pn)/100. O valor desse parâmetro tem pouca influência no resultado final da

pré-sincronização, desde que o procedimento descrito na Seção 3.3 seja seguido. De

toda forma, a sincronização real ocorrerá após a conexão.
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3.5 Implementação do VOC

Uma das vantagens do VOC baseado na saturação é que esta função é linear

por partes. Isso permite que se utilize mais de um sistema linear para representar o

sistema não linear dado pelo oscilador da Figura 3.2, e portanto, o uso da discretização

exata dos sistemas lineares invariantes no tempo na implementação numérica. Uma

opção para implementação do VOC é apresentada na Figura 3.12, o simbolo “til” é

utilizado para identificar as variáveis medidas. Além disso, o Algoritmo 1 detalha

a sequência de cálculos executada pela unidade de processamento do inversor. O

diagrama apresentado na Figura 3.12 é baseado no inversor que será utilizado nos

testes de bancada, o esquemático completo do inversor pode ser visto na Figura 3.21.

+

-

+

-

V

PWM

+

-
V

Figura 3.12: Implementação do VOC em um inversor.

Como pode ser observado, o Algoritmo 1 já inclui o serviço de pré- sincronização.

Para que a pré-sincronização ocorra a variável preSync precisa ser verdadeira. O valor

de iosc então é calculado utilizando a tensão da rede, ṽg, a tensão do capacitor do

oscilador, x(2), e a resistência de sincronização Rsync.

As matrizes Ad1, Bd1, Ad2 e Bd2 são obtidas da discretização dos sistemas lineares

1 e 2 obtidos da Equação 3.2 modificando a matriz A para

A1 =

 0 1/Losc

−1/Cosc α/Cosc − 1/(RoscCosc)

 (3.48)

A2 =

 0 1/Losc

−1/Cosc −1/(RoscCosc)

 (3.49)
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Algoritmo 1: Implementação do VOC.
x = [0,0];
foreach sample time interrupt do

if preSync==TRUE then
iosc = (ṽg − x(2))/Rsync;

else
iosc = −ĩL;

end
if |x(2)| < λ then

x = Ad1x + Bd1iosc;
else

if x(2) > 0 then
x = Ad2x + Bd2(iosc + αλ);

else
x = Ad2x + Bd2(iosc − αλ);

end
end
De f = x(2)/Ẽ;

end

A matriz A2 é idêntica à matriz A original do sistema (3.2). As matrizes B, C e D são

idênticas para os sistemas 1 e 2 e definidas em (3.2). Por fim, é aplicada a discretização

para obter as matrizes utilizadas no algoritmo. Utilizando o MATLAB ® é possível

realizar essa transformação com a função c2d com a configuração padrão (Zero-Order

Hold).

No Algoritmo 1, a corrente utilizada na realimentação foi ĩL (corrente medida no

indutor físico do filtro do inversor), isso porque o inversor que será utilizado nos testes

práticos não possui medição da corrente de saída. Além disso, a tensão do capacitor,

estado x(2), e a tensão do barramento c.c., E, são utilizadas diretamente para determinar

o valor da razão cíclica do PWM, De f , essa é uma abordagem recorrente para o VOC

[7, 41, 69]. No caso em questão, como iL é usada na realimentação, esta escolha se faz

adequada, pois dessa forma a tensão imposta e a corrente medida são relativas aos

mesmos terminais, a entrada do filtro do inversor. Caso a resistência de saída do filtro

seja conhecida, é possível compensar a queda de tensão modificando o cálculo da razão

cíclica para

De f =
x(2) + R f ĩL

Ẽ
. (3.50)

Essa estratégia é descrita na Seção 2.7 e é conhecida como impedância de saída virtual.
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3.6 Resultados de Simulação

A plataforma de simulação MATLAB ® [58] foi usada em conjunto com o Si-

mulink ® para obter os resultados apresentados neste trabalho. O passo de integra-

ção utilizado foi Tsolv = (1/(48 kHz)) e a taxa de amostragem dos blocos discretos

Tsam = (1/(24 kHz)).

3.6.1 Comparação entre Técnicas de Projeto do VOC

O objetivo principal desta seção é comparar o VOC tipo zona morta, e o pro-

cedimento de projeto introduzido neste trabalho, com a metodologia apresentada em

Johnson et al. [43]. Será mostrado que menor distorção harmônica, especialmente ter-

ceiro harmônico, pode ser obtida seguindo a metodologia de ajuste apresentada aqui,

que se baseia no uso de uma função não linear que é linear por partes, em comparação

com a abordagem baseada em uma função não linear cúbica. Além disso, a redução

do conteúdo harmônico é alcançada sem prejudicar o comportamento dinâmico. De

fato, é possível notar uma redução no tempo de sincronização entre os dispositivos que

utilizam essa nova abordagem.

Primeiro, é importante entender a origem dos harmônicos relacionados a ambos

os métodos. A função cúbica empregada em Johnson et al. [43], considerando uma

aplicação estática, sempre gerará o mesmo conteúdo de terceiro harmônico relacionado

a fundamental porque

sin(θ)3 =
1
4

[3 sin(θ) + sin(3θ)] . (3.51)

e a razão entre a amplitude do terceiro harmônico e a amplitude da fundamental é

sempre a mesma. Seja δ3:1 a relação entre o terceiro harmônico e a amplitude funda-

mental referente apenas ao comportamento estático da função não linear, para a função

cúbica δ3:1 = 1/3 ≈ 33%. Para a função saturação utilizada neste trabalho, a geração

de harmônicos depende de quanto a onda senoidal de entrada é distorcida, e isso é

regulado pelo parâmetro λ. Lembrando, a função de saturação é definida como

φ(vosc) =


−αvosc, para |vosc| < λ ,

−αλ, para vosc ≥ λ ,

αλ, para vosc ≤ −λ .

(3.52)
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O valor atribuído a λ de acordo com a Seção 3.3 é Vmin

√
2. O termo

√
2 é usado

porque λ é comparado com vosc, que é uma tensão instantânea. A tensão mínima é

alcançada com carga nominal, portanto, nesta condiçãoφ(vosc) ≈ −α vosc, e praticamente

nenhuma distorção harmônica é gerada pelo oscilador. O pior caso é a condição “sem

carga”. Neste cenário, a tensão de saída será Vmax e a função não linear cortará a onda

senoidal acima de Vmin

√
2. Essas tensões, Vmin e Vmax, são normalmente escolhidas

próximas da tensão nominal, portanto, apenas uma pequena parte da onda senoidal é

removida. Para a função de saturação, δ3:1 = Φ3/Φ, onde Φ(a) é definido pela Equação

(3.24), e Φ3(a) é definido como

Φ3(a) =

 0, para 0 ≤ a ≤ λ ,
4α
πa

[
aκ3 cos ζ + λ

3 cos 3ζ
]
, para a > λ ,

(3.53)

com ζ = arcsin (λ/a). Usando os parâmetros das Tabelas 3.1 e 3.2, a taxa de distorção,

no pior caso para a função de saturação, será δ3:1 = 3,07%, ou seja, mais de dez vezes

menor que a função cúbica. No entanto, todos os harmônicos gerados pela função não

linear são atenuados pelo filtro RLC no oscilador. Finalmente, a distorção harmônica

total é obtida da combinação entre a fonte harmônica e a atenuação do filtro em um

sistema de malha fechada, o oscilador. A relação efetiva entre o terceiro harmônico e a

amplitude fundamental será nomeada δe f
3:1, da mesma forma defini-se δe f

5:1 e δe f
7:1, para o

quinto e sétimo harmônico respectivamente.

Para uma discussão mais detalhada, são apresentados alguns resultados de

simulação. A simulação é configurada de forma que haja apenas um oscilador conec-

tado, ou não, a uma carga. O objetivo é comparar a distorção harmônica e o desvio de

frequência obtidos usando osciladores projetados usando o Método Proposto (Proposed

Method - PM) com osciladores projetados usando o Método de Referência (Reference

Method - RM) publicado em Johnson et al. [43]. Os parâmetros de entrada são obtidos

do referido artigo e são replicados na Tabela 3.1.
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Tabela 3.1: Parâmetros de entrada obtidos de [43].

Parâmetro Valor Descrição

Vmax 126 V Tensão eficaz máxima
Vmin 114 V Tensão eficaz mínima
Pn 750 W Potência nominal
Qn 750 var Potência Reativa permitida
fn 60 Hz Frequência nominal

∆ f 0,5 Hz Variação da freq. permitida
tmax
rise 0,2 s Tempo de subida
δmax

3:1 2 % Percentual máximo de terceiro harmônico

A partir dos dados de entrada apresentados na Tabela 3.1 são calculados os

parâmetros de saída para ambos métodos. Os resultados são apresentados nas Tabelas

3.2 e 3.3. Os dois últimos parâmetros da Tabela 3.1 são usados apenas no RM.

Tabela 3.2: Parâmetros de saída para o PM.

Parâmetro Valor Descrição

λ 161,220 V Limite de saturação
α 1,659 S Ganho da saturação

Rosc 624,26 mΩ Resistência do oscilador
Cosc 9,223 mF Capacitância do oscilador
Losc 762,9 µH Inductância do oscilador

Tabela 3.3: Parâmetros de saída para o RM.

Parâmetro Valor Descrição

κv 126 V/V Fator de escala da tensão
κi 0,152 A/A Fator de escala da corrente
σ 6,093 S Condutância dos oscilador
α 4,062 A/V3 Coeficiente da função cúbica

Cosc 175,908 mF Capacitância do oscilador
Losc 39,999 µH Inductância do oscilador

Observe que os valores obtidos para Cosc são muito diferentes, aproximadamente

19 vezes maior no RM com relação ao PM. O capacitor maior no RM é usado para

garantir a regulação adequada da frequência ([43] Equação (47)). Com o valor Cosc, a

relação do terceiro para o primeiro harmônico efetiva pode ser calculada, δe f
3:1 = 1,14%

para o RM ([43] Equação (41)). Após a definição dos parâmetros, os dois tipos de

osciladores foram implementados em simulação, nos domínios contínuo e discreto. O
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tempo de simulação é de 100 s após a estabilização da tensão. O algoritmo FFT (Fast

Fourier Transform) foi aplicado sobre a porção dos dados de estado estacionário.

A seguir, três cenários de simulação são apresentados, primeiro sem carga, se-

gundo com carga nominal RL e terceiro com carga nominal RC. Os resultados são

mostrados respectivamente nas Tabelas 3.4 - 3.6, onde as siglas “c.” e “d.” significam

contínuo e discreto, respectivamente; “f” é a frequência fundamental; THD é a distor-

ção harmônica total (Total Harmonic Distortion) calculada até o sétimo harmônico, isso

porque não se observou amplitudes significativas após essa frequência.

Tabela 3.4: Simulação sem carga.

Descrição f [Hz] δef

3:1
[%] δef

5:1
[%] δef

7:1
[%] THD [%]

RM c. 59,97 1,13 0,02 0,00 1,13
RM d. 59,99 1,14 0,02 0,00 1,14
PM c. 59,99 0,53 0,21 0,08 0,58
PM d. 59,99 0,53 0,21 0,08 0,58

Tabela 3.5: Simulação com carga nominal RL.

Descrição f [Hz] δef

3:1
[%] δef

5:1
[%] δef

7:1
[%] THD [%]

RM c. 60,48 0,83 0,01 0,00 0,83
RM d. 60,5 0,81 0,01 0,00 0,81
PM c. 60,5 0,00 0,00 0,00 0,00
PM d. 60,5 0,01 0,00 0,00 0,01

Tabela 3.6: Simulação com carga nominal RC.

Descrição f [Hz] δef

3:1
[%] δef

5:1
[%] δef

7:1
[%] THD [%]

RM c. 59,48 0,90 0,01 0,00 0,90
RM d. 59,5 0,91 0,01 0,00 0,91
PM c. 59,5 0,01 0,00 0,00 0,01
PM d. 59,5 0,00 0,00 0,00 0,00

Observe que em todos os casos o PM foi melhor do que o RM em termos de

distorção harmônica. Para o caso sem carga, o PM possui maior δe f
5:1 e maior δe f

7:1,

mas a redução de δe f
3:1 faz com que a THD seja menor para o PM, mesmo nesse caso.

Além disso, entre as condições operacionais investigadas, o RM teve uma pequena

variação δe f
3:1, ao contrário do PM. Isso era esperado, pois a função cúbica sempre gera

o mesmo δ3:1 = 1/3, não importando a amplitude da tensão. O δe f
3:1 calculado usando
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a Equação (41) de [43] está de acordo com os resultados. Além disso, o RM tem

um pequeno, mas perceptível, erro na regulação da frequência, que é diferente para

implementação contínua e discreta. Para verificar a influência da carga na distorção

harmônica outra simulação foi realizada, agora com 50% de carga nominal RL, e o

resultado é apresentado na Tabela 3.7. Fica claro que a distorção harmônica relacionada

ao VOC é menor quando o PM é utilizado, independente da carga.

Tabela 3.7: Carga RL 50% do nominal, (*) usando Cosc e Losc do RM.

Descrição f [Hz] δef

3:1
[%] δef

5:1
[%] δef

7:1
[%] THD [%]

RM c. 60,23 1,03 0,02 0,00 1,03
RM d. 60,25 0,93 0,02 0,00 0,93
PM c. 60,25 0,28 0,13 0,06 0,31
PM d. 60,25 0,27 0,11 0,06 0,30
PM c.* 60,01 0,01 0,00 0,00 0,01
PM d.* 60,01 0,01 0,00 0,00 0,01

As duas últimas linhas da Tabela 3.7 estão relacionadas ao PM quando os pa-

râmetros Cosc e Losc do RM são usados. Esses valores fornecem uma visão do impacto

da estrutura do oscilador na regulação da frequência e na geração de harmônicos. No

entanto, quanto maior o valor da capacitância e menor a indutância, mais energia é

armazenada no oscilador. Isso potencialmente impactará o procedimento de sincroni-

zação. Se houver uma diferença entre os estados de cada oscilador, mais energia precisa

ser dissipada na rede e mais tempo pode ser necessário para a sincronização. Mesmo

assim, no PM tem-se uma margem considerável para aumentar o valor da capacitância

quando comparado ao RM se alguma outra meta de desempenho precisar ser atingida.

Isso dá espaço para melhorias futuras para o PM.

A seguir, será apresentada uma comparação entre o PM e o RM com relação

ao processo de sincronização. Para simulações que seguem, dois osciladores idênticos,

com parâmetros descritos nas Tabelas 3.2 e 3.3, são conectados a uma carga RL, com 50 %

da potência nominal, por meio de duas linhas idênticas com Rline = 1 Ω e Lline = 2 mH,

como mostrado na Figura 3.1. Os osciladores são construídos no domínio do tempo

discreto e a rede de conexão no domínio do tempo contínuo. Inicialmente, apenas um

oscilador é conectado à carga e, após algum tempo, o segundo oscilador é adicionado

ao sistema. Para os resultados apresentados nas Figuras 3.13 e 3.14, o procedimento de

pré-sincronização não é utilizado. Em vez disso, as condições iniciais de cada oscilador
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são calculadas para gerar um atraso de 1° entre eles. O segundo oscilador é conectado

à carga em t = 10 ms através da linha RL. Como pode ser observado, os osciladores se

comportam de forma semelhante para o PM e o RM.

0 10 20 30 40 50 60 70

-200

-100

0

100

200

T
en
sã
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Figura 3.13: Sincronização de dois osciladores projetados com RM, sem pré-sincronização.
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sã
o
[V

]

vo1

vo2

0 10 20 30 40 50 60 70

Tempo [ms]

-5

0

5

C
or
re
n
te

[A
]

io1

io2

Figura 3.14: Sincronização de dois osciladores projetados com PM, sem pré-sincronização.

Para uma análise mais detalhada, foi construído o gráfico da Figura 3.15, onde é

comparada a diferença entre as tensões as correntes de saída para cada método, sendo
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∆vo = vo1 − vo2 e ∆io = io1 − io2.
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Figura 3.15: Diferença entre as tensões e as correntes de saída dos osciladores, sem pré-sincronização.

Como pode ser visto na Figura 3.15, os osciladores projetados com o PM atingem

a sincronização mais rápido que os baseados no RM. Definindo o tempo de acomodação,

tset, como o período necessário para que um sinal tenha sua amplitude reduzida a 2%

de seu valor de pico, para PM tset ≈ 27,9 ms e para RM tset ≈ 41,4 ms, considerando o

sinal ∆io.

Para verificar o tempo total de entrada em serviço de um oscilador na rede,

a próxima simulação também leva em consideração o processo de pré-sincronização

seguindo a técnica apresentada na Seção 3.4 com Rsync = (V2
min/Pn)/100 = 173,3 mΩ. Os

resultados são mostrados nas Figuras 3.16 - 3.18. As condições iniciais de cada oscilador

são calculadas para gerar um atraso de 90° entre eles. Quando o tempo atinge 5 ms,

o processo de pré-sincronização é iniciado no segundo oscilador, e na marca de 30 ms

ele é conectado à carga através da linha RL. A pré-sincronização muda rapidamente a

tensão de saída do segundo oscilador para ambos os métodos, como pode ser visto nas

Figuras 3.16 e 3.17. Além disso, a corrente de saída do oscilador aumenta suavemente

após a conexão.
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Figura 3.16: Sincronização de dois osciladores projetados com RM, com pré-sincronização.
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Figura 3.17: Sincronização de dois osciladores projetados com PM, com pré-sincronização.
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sã
o
[V

]

PM ∆vo

RM ∆vo

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

Tempo [ms]

-5

0

5

C
or
re
n
te

[A
]

PM ∆io

RM ∆io

X: 32.06

Y: -4.344

X: 56.4

Y: 0.08538

X: 72.5

Y: 0.08893

Figura 3.18: Diferença entre as tensões e as correntes de saída dos osciladores, com pré-sincronização.

Pela Figura 3.18 é possível medir o tempo de acomodação quando a pré-

sincronização é aplicada. Nesse caso, o valor medido fornece um indicador geral

da eficácia do processo de pré-sincronização juntamente com a sincronização, relaci-

onada com o método aplicado. Como no caso anterior, o processo de sincronização

para o PM é mais rápido do que no RM. Os valores são tset ≈ 26,4 ms para o PM e

tset ≈ 42,5 ms para o RM. Para uma comparação rápida, a Tabela 3.8 foi construída com

os resultados mais importantes apresentados nesta seção.

Tabela 3.8: Resumo dos Resultados.

Descrição PM RM Unidade

Pior THD 0,58 1,14 %
Melhor THD 0 0,81 %

tset sem pre-sinc. 27,9 41,4 ms
tset com pre-sinc. 26,4 42,5 ms

3.6.2 Conexão de Inversores em Paralelo Utilizando VOC

Nesta seção serão apresentados resultados de simulação da operação de três

inversores em uma microrrede isolada. Esses inversores trabalham em paralelo para

alimentar uma carga. A Figura 3.19 apresenta nível mais elevado do modelo de simu-

lação construído. Como pode ser observado, os inversores são conectados através de
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linhas modeladas por uma indutância e uma resistência.

Muxdemux

PU

ANG

VOC

+

-

Inverter 1

Discrete,
Ts = 2.083e-05 s.

powergui

V

I

Vh1

+

Mains

Scope1

i+ -

PU1

ANG1
io1

Scope

i +-

io2

PU2

ANG2

[V_grp]

i_grp

-
+

Load

Scope2

P_grp

Q_grp

v_grp

VOC1 VOC2

+

Line 2

+

Line 1

i +-

io3

PU3

ANG3

VOC3

+

Line 4

PU

ANG

VOC

+

-

Inverter 2

PU

ANG

VOC

+

-

Inverter 3

Figura 3.19: Diagrama de simulação para conexão de três inversores em uma microrrede isolada.

A Figura 3.20, por sua vez, apresenta o detalhamento do subsistema Inverter.

Nesse nível de abstração é possível observar a separação entre o modelo do controlador

e do hardware do inversor, que é representado pelo subsistema PHB Inverter. O bloco

VOC Code implementa o algoritmo apresentado na Seção 3.5. Além disso, os cálculos do

Algoritmo 1 são realizados em ponto fixo, como no código embarcado nos inversores

reais. Para que não ocorra a saturação das variáveis, que são representadas em ponto

fixo, é aplicado a conversão Por Unidade (p.u.).
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Finalmente, o modelo do bloco PHB Inverter é apresentado na Figura 3.21, que é

baseado no inversor disponível para os testes práticos.
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Figura 3.21: Modelo do inversor construído no Simulink ® a partir do esquemático do inversor real.

Trata-se de um inversor comercial monofásico utilizado em instalações com pai-

néis fotovoltaicos [62]. Os comandos são feitos com PWM unipolar usando portadora

triangular. No entanto, nas simulações é utilizado o modelo médio. Para tal, o conjunto

fonte c.c. mais ponte da Figura 3.21 é substituído por uma fonte de tensão controlada.

Como pode ser observado, as variáveis medidas são a corrente dos indutores do filtro,

as tensões antes e depois da chave de conexão. Os parâmetros do inversor são apre-

sentados na Tabela 3.9; os valores das capacitâncias têm 20% de tolerância, enquanto

as indutâncias, 10%.

Tabela 3.9: Parametros do inversor utilizado.

Parametro Valor Descrição

Pn 1.5 kW Potência nominal
Vn 127 V Tensão eficaz nominal
fn 60 Hz Frequência nominal

L1 = L2 1 mH Indutância do filtro
RL1 = RL2 0,5 Ω Resistência do indutor do filtro
C1 = C2 3,3 µF Capacitância do filtro

RC1 = RC2 10 mΩ ESR do capacitor do filtro (60 Hz)
Lc11 = Lc22 6,9 mH Matriz de indutância do choke
Lc12 = Lc21 6,831 mH Matriz de indutância do choke
C3 = C4 470 nF Capacitância

C5 = C6 = C7 4,7 nF Capacitância
fs 24 kHz Frequência de amostragem

fPWM 24 kHz Frequência de chaveamento
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O modelo de simulação apresentado foi utilizado para obter os resultados que

serão mostrados adiante.

Inversores VOC de mesma Potência

Inicialmente é considerado que os três inversores da Figura 3.19 possuem po-

tências nominais idênticas. O procedimento de projeto da Seção 3.3 é aplicado e os

parâmetros de entrada são mostrados na Tabela 3.10. As linhas que conectam os in-

versores às cargas são iguais. Os parâmetros da linha e das cargas são mostrados na

Tabela 3.11. Os parâmetros do VOC para os inversores são apresentados na Tabela

3.12, enquanto o resultado da simulação é mostrado na Figura 3.22 e na Figura 3.23.

Os inversores são conectados em momentos distintos, o inversor 1 em t = 60 ms, o

inversor 2 em t = 175 ms e o inversor 3 em t = 288 ms. Além disso, em t = 400 ms é

adicionada uma nova carga à microrrede. A pré-sincronização dos inversores 2 e 3 se

inicia em t = 70 ms.

Tabela 3.10: Parâmetros de entrada para o VOC.

Parâmetro Valor Descrição

Vn 127 V Tensão eficaz nominal
fn 60 Hz Frequência nominal

Vb 200 V Base de tensão (p.u.)
Pb 4 kW Base de potência (p.u.)

Vmax 1,05 Vn Tensão eficaz máxima permitida
Vmin 0,95 Vn Tensão eficaz mínima permitida
∆ f 0,3 Hz Var. de freq. permitida
Pn 1,5 kW P. Ativa nominal inversor
Qn 300 var P. Reativa nominal inversor

Tabela 3.11: Parâmetros da linha e das cargas utilizados na simulação.

Parâmetro Valor Descrição

RLine 471,53 mΩ Resistência da linha
LLine 625,40 µH Indutância da linha
RL1 9,23 Ω Resistência da carga 1
LL1 128,10 mH Indutância da carga 1
RL2 4.61 Ω Resistência da carga 2
LL2 64,05 mH Indutância da carga 2

Na Figura 3.22, vC1, vC2 e vC3 representam as tensões dos capacitores dos oscila-

dores virtuais, enquanto vo1 , vo2 e vo3 e io1 , io2 e io3 são as tensões e as correntes de saída



3.6 Resultados de Simulação 62

Tabela 3.12: Parâmetros do VOC utilizados na simulação.

Parâmetro Valor Descrição

λ 0,853 V Limite da função saturação do VOC
α 29,634 S Ganho da função saturação do VOC

Rosc 34,961 mΩ Resistência do VOC
Cosc 109,473 mF Capacitância do VOC
Losc 64,273 µH Indutância do VOC
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Figura 3.22: Tensões e correntes de três inversores controlados com a técnica VOC com mesma potência,
linhas predominantemente resistivas e idênticas.

dos inversores, respectivamente. As tensões nos capacitores dos osciladores são apre-

sentadas com o intuito de observar o procedimento de pré-sincronização, que como

já foi dito é iniciado em t = 70 ms nos inversores 2 e 3. As condições iniciais são tais

que em t = 0 ms a diferença de fase entre os osciladores é de 90°. Apenas os estados

iniciais dos osciladores virtuais são definidos. Dessa maneira, ao se conectar o inversor

1 à rede é observado um transitório de baixa frequência na corrente, fazendo que seu

valor médio seja diferente de zero. Como pode ser observado, após o inicio da pré-

sincronização, as tensões dos capacitores rapidamente se adéquam para acompanhar

a tensão do barramento. O processo de sincronização “perfeita” ocorre apenas após a

entrada do inversor em operação, o que é melhor observado no gráfico das correntes.

Observa-se também que no momento da conexão dos inversores 2 e 3 as correntes de to-

dos os inversores se mantiveram dentro dos valores nominais, sendo que a distribuição
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Figura 3.23: Tensões e correntes de três inversores controlados com a técnica VOC com mesma potência,
linhas predominantemente resistivas e idênticas, detalhe no aumento de carga.

de potência acontece de maneira gradual e suave. Desta maneira pode-se concluir que

o processo de pré-sincronização foi bem sucedido. Além disso, em estado estacionário

a demanda das cargas foi igualmente distribuída entre os inversores, como pode ser

observado na Figura 3.23.

Como já foi dito, o método VOC, diferentemente do VFDC, não requer modi-

ficações em sua estrutura quanto ao tipo de linha (indutiva/resistiva). Na próxima

simulação, os parâmetros de linha são modificados de uma relação X/R = 0,5 para

X/R = 10, além disso os valores utilizados nas linhas 2 e 3 são diferentes em 20% da

linha 1, conforme os valores apresentados na Tabela 3.13. O resultado da simulação é

apresentado na Figura 3.24 e na Figura 3.25.

Tabela 3.13: Parâmetros utilizados para avaliação da sensibilidade do VOC ao tipo de linha.

Parâmetro Valor Descrição

RLine1 52,45 mΩ Resistência da linha 1
LLine1 1,40 mH Indutância da linha 1
RLine2 41,96 mΩ Resistência da linha 2
LLine2 1,11 mH Indutância da linha 2
RLine3 62,94 mΩ Resistência da linha 3
LLine3 1,67 mH Indutância da linha 3
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Figura 3.24: Tensões e correntes de três inversores controlados com a técnica VOC com mesma potência,
linhas predominantemente indutivas com valores distintos.
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Figura 3.25: Tensões e correntes de três inversores controlados com a técnica VOC com mesma potência,
linhas predominantemente indutivas com valores distintos, detalhe no aumento de carga.

Observa-se que, utilizando os mesmos parâmetros e estrutura de controle, o

VOC foi capaz de garantir a boa operação em conjunto dos inversores, independente

do tipo de linha. Nota-se que no caso de linhas predominantemente indutivas o tempo

de sincronização foi maior que no caso de linhas predominantemente resistivas, esse
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fato pode ser justificado pela redução da dissipação na linha, que impacta o tempo de

sincronização do VOC [67].

Inversores VOC com Potências Distintas

Nesta seção deseja-se avaliar a operação de três inversores com potências nomi-

nais distintas, controlados pela técnica VOC, quando são conectados em paralelo para

fornecer energia a uma determinada carga. O procedimento de projeto da Seção 3.3 é

aplicado para cada inversor, cujos parâmetros de entrada são mostrados na Tabela 3.14.

O primeiro inversor possui Pn = 1,5 kW e Qn = 300 var, o segundo possui 75%

e o terceiro 50% desses valores como nominais. Inicialmente foi considerado que os

filtros dos inversores são iguais, com parâmetros provenientes da Tabela 3.9. Essa não

é uma condição realista, visto que normalmente esses filtros são projetados de acordo

com a potência do inversor. No entanto, essa escolha caracteriza uma situação extrema,

que prejudicaria a distribuição de carga baseada nas respectivas potências nominais.

As linhas que conectam os inversores às cargas são iguais. Os parâmetros da linha e

das cargas são mostrados na Tabela 3.15. Os parâmetros do VOC para cada inversor

são apresentados na Tabela 3.16, enquanto os resultados da simulação são mostrados

nos gráficos da Figura 3.26 e Figura 3.27. Os inversores são conectados em momentos

distintos, o inversor 1 em t = 60 ms (início da Etapa 1), o inversor 2 em t = 250 ms (início

da Etapa 2) e o inversor 3 em t = 600 ms (início da Etapa 3). Além disso, em t = 950 ms

(início da Etapa 4) é adicionada uma nova carga à microrrede. A pré-sincronização

dos inversores 2 e 3 se inicia em t = 100 ms. O espaçamento temporal dos eventos foi

escolhido para propiciar uma avaliação mais clara da distribuição de potência entre os

dispositivos, visto que o calculador de potência possui uma dinâmica muito lenta em

relação à dinâmica de sincronização do VOC. O cálculo de potência é feito após o fim

da simulação, já que o dado de potência não é utilizado na malha de controle. A função

de cálculo utilizada apresentada no Apêndice A, a frequência de corte do filtro é de

20 Hz.
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Tabela 3.14: Parâmetros de entrada para o VOC.

Parâmetro Valor Descrição

Vn 127 V Tensão eficaz nominal
fn 60 Hz Frequência nominal

Vb 200 V Base de tensão (p.u.)
Pb 4 kW Base de potência (p.u.)

Vmax 1,05 Vn Tensão máxima permitida
Vmin 0,95 Vn Tensão mínima permitida
∆ f 0,3 Hz Var. de freq. permitida
Pn1 1,5 kW P. Ativa nominal inversor 1
Qn1 300 var P. Reativa nominal inversor 1
Pn2 1,125 kW P. Ativa nominal inversor 2
Qn2 225 var P. Reativa nominal inversor 2
Pn3 750 W P. Ativa nominal inversor 3
Qn3 150 var P. Reativa nominal inversor 3

Tabela 3.15: Parâmetros da linha e das cargas utilizados na simulação.

Parâmetro Valor Descrição

RLine 471,5 mΩ Resistência da linha
LLine 625,4 µH Indutância da linha
RL1 8,78 Ω Resistência da carga 1
LL1 126,7 mH Indutância da carga 1
RL2 7.03 Ω Resistência da carga 2
LL2 101,4 mH Indutância da carga 2
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Figura 3.26: Distribuição de carga entre três inversores controlados com a técnica VOC com potências
nominais diferentes e filtros de saída iguais.
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Tabela 3.16: Parâmetros do VOC utilizados na simulação.

Parâmetro Valor Descrição

λ1 0,853 V Limite da função saturação do VOC 1
α1 29,634 S Ganho da função saturação do VOC 1

Rosc1 34,961 mΩ Resistência do VOC 1
Cosc1 109,473 mF Capacitância do VOC 1
Losc1 64,273 µH Indutância do VOC 1
λ2 0,853 V Limite da função saturação do VOC 2
α2 22,225 S Ganho da função saturação do VOC 2

Rosc2 46,614 mΩ Resistência do VOC 2
Cosc2 82,105 mF Capacitância do VOC 2
Losc2 85,698 µH Indutância do VOC 2
λ3 0,853 V Limite da função saturação do VOC 3
α3 14,817 S Ganho da função saturação do VOC 3

Rosc3 69,921 mΩ Resistência do VOC 3
Cosc3 54,737 mF Capacitância do VOC 3
Losc3 128,55 µH Indutância do VOC 3
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Figura 3.27: Tensões e correntes de três inversores controlados com a técnica VOC com potências nomi-
nais diferentes e filtros de saída iguais.

A Tabela 3.17 apresenta o resumo da distribuição de carga entre os inversores.

A distribuição ideal, de acordo com a potência dos inversores, é de 57,14% para o

inversor 1 e 42,86% para o inversor 2, para conexão desses inversores (Etapa 2) e

44,44% para o inversor 1, 33,33% para o inversor 2 e 22,22% para o inversor 3, para

conexão dos três inversores (Etapa 3 e 4). Como pode ser observado na Figura 3.26 e
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na Tabela 3.17, a carga é distribuída entre os inversores. Além disso, a capacidade de

cada dispositivo é respeitada, apesar da distribuição não ser exatamente proporcional

às respectivas especificações. Observa-se que, quanto mais a potência total das cargas

se aproxima do somatório das potências dos inversores, mais proporcional se torna

essa distribuição. Na Figura 3.27 são mostradas as tensões e as correntes dos inversores

com foco no momento do aumento de carga, onde também é possível notar a boa

distribuição realizada pelos dispositivos. Nota-se que rapidamente as correntes se

ajustam de maneira a respeitar os limites dos dispositivos.

Tabela 3.17: Resumo do resultado de distribuição de carga, filtros de saída iguais.

Etapa 2 [%] Etapa 3 [%] Etapa 4 [%]

P1 54,23 40,07 43,80
P2 45,77 34,11 34,18
P3 0,00 25,82 22,02
Q1 56,02 41,32 41,23
Q2 43,98 33,06 33,20
Q3 0,00 25,62 25,57

Uma segunda simulação é realizada, agora ajustando o filtro de saída dos inver-

sores às respectivas potências, aumentando os valores dos indutores e reduzindo dos

capacitores de acordo com os percentis 75% e 50%. Os parâmetros do filtro de modo

comum (choke) não foram alterados. Os resultados dessa simulação são apresentados

na Figura 3.28, na Figura 3.29 e na Tabela 3.18. Como pode ser observado na Figura 3.28

e na Tabela 3.18, as potências foram melhor partilhadas nesse caso, com relação aos

respectivos valores nominais. A melhoria é pequena, contudo, ocorreu uma redução do

pico de corrente nos inversores de menor potência quando a nova carga foi adicionada,

como pode ser visto na Figura 3.29.

Tabela 3.18: Resumo do resultado de distribuição de carga, filtros de saída distintos.

Etapa 2 [%] Etapa 3 [%] Etapa 4 [%]

P1 54,58 40,47 43,52
P2 45,42 34,00 34,13
P3 0,00 25,53 22,35
Q1 59,20 46,99 46,58
Q2 40,80 32,96 32,54
Q3 0,00 20,05 20,88
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Figura 3.28: Distribuição de carga entre três inversores controlados com a técnica VOC com potências
nominais diferentes e filtros de saída distintos.
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Figura 3.29: Tensões e correntes de três inversores controlados com a técnica VOC com potências nomi-
nais diferentes e filtros de saída distintos.

Dessa maneira, acredita-se que seria possível utilizar a técnica VOC, com parâ-

metros escolhidos pela metodologia apresentada neste trabalho, para controlar inver-

sores que possuem potências distintas em uma mesma microrrede. Contudo, análises

teóricas precisam ser realizadas para que sejam dadas garantias sobre a estabilidade da

microrrede operando nessas condições.
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Carga Não-linear

A carga RL utilizada anteriormente é substituída pelo retificador da Figura 3.30

com os parâmetros definidos na Tabela 3.19. O restante dos parâmetros de simulação

são os apresentados nas Tabelas 3.9, 3.10, 3.11, e 3.12.

Rnl

Rsnl

Cnl

Figura 3.30: Carga não-linear, Rsnl e Rnl calculados de acordo com o descrito em [25].

Tabela 3.19: Parâmetros da carga não linear.

Parâmetro Valor Descrição

Rsnl 1,72 Ω Resistência Série Carga N. L.
Rnl 97 Ω Resistência Carga N. L.
Cnl 1,28 mF Capacitância Carga N. L.

É importante ressaltar que a prova de sincronismo para o VOC não é válida para

cargas não-lineares. Como visto na Seção 3.2, a microrrede é considerada um sistema

linear, cujo modelo pode ser descrito pelo conjunto de equações (3.12). Os resultados

que seguem, no entanto, são evidências da compatibilidade dessa técnica com esse tipo

de carga.

Para cargas não-lineares as definições de potência são diferentes do caso onde

tensões e correntes são senoidais [73]. O calculador de potência utilizado até aqui

não contempla a presença de harmônicos na corrente ou na tensão. Isso porque, para

produzir as defasagens, necessárias para o cálculo de potência, é utilizado um atraso

no tempo de 1/(4 fn). Esse atraso, por outro lado, remete a defasagens diferentes da

desejada para sinais que não possuem frequência igual a fn. Dessa forma, as análises e

comparações desta seção serão realizadas sobre as tensões e correntes instantâneas.

Semelhante ao que foi feito anteriormente, a sequência dos eventos para a simu-

lação pode ser descrita da seguinte maneira. Inicialmente o inversor 1 é conectado à
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microrrede em t = 60 ms, posteriormente é iniciada a pré-sincronização dos inversores

2 e 3 em t = 70 ms. Em t = 175 ms o inversor 2 é conectado a rede e em seguida, em

t = 288 ms, o inversor 3 é conectado. O resultado é apresentado na Figura 3.31 e na

Figura 3.32.
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Figura 3.31: Tensões e correntes de três inversores controlados com a técnica VOC conectados à uma
carga não linear.

Observando as tensões dos capacitores dos osciladores, vC1, vC2 e vC3, o compor-

tamento de pré-sincronização e sincronização para carga não linear é semelhante ao

obtido para carga linear. As tensões na saída do inversor, no entanto, apresentam dis-

torção, principalmente quando apenas um dos inversores fornece energia à carga. Essa

distorção já era esperada, uma vez que a tensão de saída do conversor não é controlada.

Além disso, o filtro de saída do inversor foi projetado para operação como grid-feeding.

Para operação como grid-forming o ideal seria reduzir o indutor e aumentar o capacitor

do filtro. Por outro lado, observa-se que a corrente entre os dispositivos é repartida

de maneira equitativa. Para facilitar a visualização a Figura 3.32 apresenta as tensões

e correntes com foco no momento da conexão do terceiro inversor. Como pode ser

observado, após um rápido transitório, a corrente dos três inversores se tornam iguais.
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Figura 3.32: Tensões e correntes de três inversores controlados com a técnica VOC conectados à uma
carga não linear, detalhe da conexão do terceiro inversor.

3.7 Resultados Experimentais

O algoritmo do VOC foi embarcado em um inversor comercial monofásico [62]

por alteração de firmware. Todos os cálculos realizados pelo DSP são feitos em ponto

fixo. Para simplificar a implementação, o sistema por unidade (p.u.) foi usado. Assim,

antes de usar as equações da Seção 3.3, os dados de entrada devem ser convertidos

usando as bases de tensão e potência.

O esquema simplificado do experimento é mostrado na Figura 3.33 e a montagem

pode ser vista na Figura 3.34. O esquemático do inversor é apresentado de maneira

detalhada na Figura 3.21 e os parâmetros referentes ao esquema na Tabela 3.9. Os

dois inversores possuem o mesmo número de série. A saída do inversor é conectada

a um transformador de acoplamento, com relação 1:1, que fornece isolação galvânica

entre a entrada e a saída. A chave s3 é usada apenas para validação da estratégia de

pré-sincronização. Quando s3 é fechada, o inversor 2 detecta automaticamente a tensão

nos seus terminais e inicia o procedimento de pré-sincronização. As correntes foram

medidas com sondas de corrente de efeito Hall, enquanto as tensões foram medidas

com sondas diferenciais. Os dados foram armazenados em um osciloscópio digital de

quatro canais, sem qualquer filtragem. Os parâmetros relacionados ao experimento
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estão listados na Tabela 3.20.
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Figura 3.33: Esquema da montagem dos inversores para o teste do algoritmo VOC.

Figura 3.34: Imagem da montagem dos inversores para o teste do algoritmo VOC: (1) Inversor nº. 1, (2)
Conjunto de cargas resistivas e (3) Inversor nº. 2.

Os valores Vmax e Vmin são escolhidos simetricamente com relação à Vn como

recomendado na Seção 3.3. A potência nominal deste inversor é Pn = 1,5 kW. Como os

experimentos foram realizados com carga resistiva, o valor de Qn foi escolhido apenas

para superar a reatância dos transformadores. Um bom ponto de partida para ∆ f

é 0,5 Hz, mas esse limite pode variar de acordo com alguma norma ou necessidade

dos dispositivos da microrrede. Aqui, este parâmetro foi escolhido de maneira mais

restritiva, ∆ f = 0,3 Hz, devido ao valor reduzido de potência reativa fornecida. Para

o mesmo valor de Qn, um ∆ f mais restritivo aumentará Cosc, o que normalmente leva

a um tempo de sincronização maior, em relação ao mesmo sistema. No entanto, uma

capacitância maior ajudará a rejeitar mais harmônicos, porque reduz β.

O teste foi conduzido da seguinte maneira. O inversor 1 foi iniciado e após a

estabilização, foi conectado à microrrede pelo fechamento da chave s1. Então, a chave s3

foi fechada. O procedimento de pré-sincronização é realizado automaticamente assim

que o valor de vo2 excede 80 V. Posteriormente, a chave s2 foi fechada para que o

inversor 2 entrasse em operação. Após operar por um período, a chave s2 foi aberta
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Tabela 3.20: Parâmetros utilizados no experimento.

Parâmetro Valor Descrição

Vn 127 V Tensão eficaz nominal
fn 60 Hz Frequência nominal

Rw1 919 mΩ Res. de enrolamento trafo 1
Xw1 737 mΩ Reat. de dispersão trafo 1
Rm1 2,83 kΩ Res. de magnetização trafo 1
Xm1 625 Ω Reat. de magnetização trafo 1
Rw2 906 mΩ Res. de enrolamento trafo 2
Xw2 655 mΩ Reat. de dispersão trafo 2
Rm2 3,21 kΩ Res. de magnetização trafo 2
Xm2 863 Ω Reat. de magnetização trafo 2
RL 25 Ω Resistência de carga
Vb 200 V Base de tensão (p.u.)
Pb 4 kW Base de potência (p.u.)

Vmax 1,05 Vn Tensão eficaz máxima
Vmin 0,95 Vn Tensão eficaz mínima
∆ f 0,3 Hz Var. de freq. permitida
Pn 1,5 kW Potência nominal
Qn 300 var Potência reativa permitida
λ 0,853 V Limite da função saturação do VOC
α 29,634 S Ganho da função saturação do VOC

Rosc 34,961 mΩ Resistência do VOC
Cosc 109,473 mF Capacitância do VOC
Losc 64,273 µH Indutância do VOC

novamente para que o inversor 1 assumisse toda a carga novamente. Os resultados

relacionados a cada uma dessas etapas são apresentados a seguir. Deve-se observar

que ambos os inversores possuem o mesmo firmware.

O primeiro resultado é mostrado na Figura 3.35, trata-se do processo de pré-

sincronização do inversor 2. Como pode ser visto, após um pequeno transiente a

tensão no filtro do inversor, v f 2, que é uma imagem da tensão de saída do VOC, replica

vo2, exceto por um pequeno atraso (ver Figura 3.33 para referência dos pontos de

medição). Como será visto a seguir, este procedimento garante que os transientes no

momento de conexão dos inversores sejam bem controlados.

A figura 3.36 mostra o momento em que o segundo inversor é conectado à

microrrede. As tensões medidas são vo1 e vo2, bem como as correntes io1 e io2.
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Figura 3.35: Processo de pré-sincronização para o inversor 2.
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Figura 3.36: Conexão do segundo inversor na microrrede.

Como visto na Figura 3.36, a corrente io2 sincroniza rapidamente com io1. Além

disso, um transiente suave é obtido devido ao procedimento de pré-sincronização. A

diferença entre io1 e io2 é devida à diferença na impedância dos transformadores. O ruído

mais perceptível apresentado em io2 está relacionado à maior sensibilidade da sonda

de corrente 2. Esse ruído é oriundo principalmente da interferência eletromagnética de
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modo comum gerada pela comutação do inversor.

Após algum tempo em operação, a chave s2 foi aberta. O resultado é mostrado

na Figura 3.37. As tensões medidas são v f 2 e vRL. Uma vez solicitada a desconexão,

o inversor desativa o PWM, de forma que a tensão do filtro após este evento tenderá

a zero. A descarga do capacitor, em comparação com a frequência da rede, é lenta.

Isso acaba gerando o sinal “contínuo” visto no gráfico da Figura 3.37. Observa-se

que a corrente io2, após a desconexão, é diferente de zero. Essa corrente é absorvida

pelo segundo capacitor do filtro do inversor 2, que se mantém conectado a rede após

a abertura da chave s2. Outro ponto a ser destacado é a redução da tensão na carga

após a interrupção do Inversor 2. Esta redução se deve tanto ao aumento das perdas

no Inversor 1 e no transformador quanto à redução da tensão de referência gerada

pelo oscilador virtual. Embora os valores de Vmin e Vmax tenham sido escolhidos

simetricamente em relação a Vn, isso não é obrigatório. A única restrição é que Vmax >

Vmin. Desta forma, o valor de Vmin pode ser escolhido para compensar possíveis perdas

no filtro do inversor, se isso for relevante em uma aplicação específica.
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Figura 3.37: Desconexão do segundo inversor da microrrede.
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3.8 Conclusões

Foi apresentado neste Capítulo o Virtual Oscillator Control (VOC), uma opção

para o controle primário de inversores controlados em modo de tensão. A técnica se

baseia na emulação do comportamento dinâmico de um oscilador em um conversor

de potência. Este oscilador é especialmente projetado para possuir a propriedade de

sincronizar-se com um número desconhecido, mas finito, de vários outros osciladores,

como resultado natural de estarem conectados na mesma rede alimentando a uma

determinada carga. O método dispensa o cálculo de grandezas médias, como tensões

e correntes eficazes ou potência ativa e reativa. Utiliza-se diretamente a corrente de

saída do conversor para determinar a tensão de referência. Isso permite que o tempo

de sincronização não dependa da banda passante, normalmente restrita, de filtros

empregados para estimação dos valores eficazes já citados. Além disso, como foi

apresentado, existem garantias de estabilidade para operação de sistemas que utilizem

essa metodologia, desde que certas restrições sejam atendidas. Por fim, o VOC pode ser

empregado em linhas resistivas indutivas ou mistas, sem que nenhuma modificação

seja necessária em sua estrutura ou parâmetros de operação.

A proposição do VOC, no entanto, não é mérito deste trabalho, sendo um tema

com relativo desenvolvimento na literatura. Dessa maneira, a principal contribuição

da pesquisa, com relação ao VOC, é o método para a escolha adequada dos parâme-

tros necessários para a utilização desta estrutura de controle. No método apresentado,

todos os parâmetros do VOC são calculados diretamente, com expressões analíticas,

que utilizam como dados de entrada informações sobre o inversor e a microrrede, da-

dos esses comumente disponíveis. Conforme apresentado nos resultados, o método

proposto apresenta vantagens potenciais em relação à técnica consagrada na literatura.

Seguindo o guia de projeto apresentado aqui, o VOC do tipo zona morta gerou menos

distorção de terceiro harmônico. Além disso, o tempo de sincronização entre oscila-

dores foi menor quando a técnica proposta foi utilizada. Foi mostrado também nos

resultados, que a metodologia de projeto possibilitou que inversores com potências

distintas pudessem operar em conjunto em uma mesma microrrede. Para o projeto

dos parâmetros do VOC não foi necessário conhecer o numero de inversores ou a po-

tência nominal dos inversores, a não ser a potência do dispositivo em projeto. Essa

característica permite que inversores possam ser adicionados em uma microrrede já em
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operação, com outros dispositivos controlados via VOC, e é comumente referida como

plug and play. Também foi apresentado um caso de estudo onde inversores VOC são

utilizados para alimentar uma carga não linear. Foi observado que, nesse caso, assim

como para cargas lineares, a demanda da carga foi repartida de maneira equitativa en-

tre as unidades em operação. No entanto, deve ser dado maior atenção à impedância

de saída do inversor, uma vez que essa pode gerar harmônicos indesejados na tensão.

A estratégia para a pré-sincronização de dispositivos operando com VOC também é

uma contribuição deste trabalho. Trata-se de uma simplificação de outra metodologia

já conhecida na literatura. O VOC foi implementado em um par de inversores comerci-

ais, configurados para operar em conjunto em uma microrrede isolada. Os resultados

obtidos demonstram a validade do método de projeto. Foram investigados o processo

de pré-sincronização e a operação cooperativa de ambos os inversores em diferentes

condições de operação. A pré-sincronização garante que os transientes resultantes

da inserção de um segundo inversor em uma microrrede em operação sejam suaves.

Isso é essencial para aplicações comerciais, reduzindo o risco de dano ao dispositivo.

Também foi mostrado que a redução do número de inversores em operação não cria

nenhum problema para o funcionamento do restante do sistema, que em última ins-

tância assume toda a potência que é fornecida às cargas, considerando que o número

de inversores em operação possuam capacidade para esse fornecimento.



Capítulo 4

Current Virtual Oscillator Control

(cVOC)

4.1 Visão Geral do cVOC

O current Virtual Oscilator Control (cVOC) é uma opção para o controle de conver-

sores grid-feeding, como por exemplo, os inversores comumente utilizados em conjunto

com painéis fotovoltaicos. A proposição deste método, assim como todo desenvolvi-

mento apresentado neste capítulo, são contribuições originais oriundas deste trabalho.

Uma das vantagens desta metodologia, assim como no caso do VOC, é que não se faz

necessário o cálculo de grandezas médias, como tensões e correntes eficazes ou potên-

cia ativa e reativa. É apresentada aqui uma versão monofásica da técnica, deixando

para futuros desenvolvimentos a aplicação trifásica. A tensão da rede é utilizada para

gerar a referência para a malha de corrente do conversor, sendo que essa estratégia per-

mite que se controle a potência aparente e o ângulo de fator de potência fundamental

entregue (potência ativa e reativa), de acordo com as referências desejadas. Da mesma

forma que no caso do VOC, esse comportamento é obtido pela emulação de um circuito

eletrônico no DSP do inversor.

O cVOC foi inicialmente pensado como uma versão do VOC para controle em

modo de corrente. Dessa maneira, a primeira abordagem foi criar um circuito dual

ao circuito esquemático do VOC (Figura 3.2), esse novo sistema pode ser visto na

Figura 4.1. Foi utilizado nesse caso uma fonte de tensão controlada por tensão. O

uso de um fonte de tensão controlada por corrente também foi cogitado. No entanto,

a faixa de variação da corrente é muito maior do que a da tensão, considerando a

aplicação do método ao controle de inversores. Essa variação cria problemas práticos

para determinação dos parâmetros do oscilador, o que culminou na escolha de uma

fonte de tensão controlada por tensão.
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Figura 4.1: Esquemático inicial para o cVOC baseado no VOC.

Analisando o circuito da Figura 4.1 e aplicando as leis de Kirchhoff é possível

escrever

Losc
diLosc

dt
= −RosciLosc − vCosc + vφ − vo ,

Cosc
dvCosc

dt
= iLosc .

Dessa forma, o modelo do sistema pode ser escrito como

~̇x =


−Rosc/Losc −1/Losc

1/Cosc 0

 ~x +


1/Losc

0

 u

y = [1 0] ~x,

(4.1)

onde ~x = [iLosc vCosc]T, u = vφ − vo. A fonte de tensão da Figura 4.1 vφ é controlada pela

saturação da tensão de saída,

vφ(t) B φ(vo(t)), (4.2)

onde a função φ é definida por

φ(vo) =


αvo, para |vo| < λ ,

αλ, para vo ≥ λ ,

−αλ, para vo ≤ −λ ,

(4.3)

sendo que, λ > 0 e α > 0 são parâmetros a serem escolhidos, assim como Rosc, Losc e Cosc.

O filtro RLC série atenua os harmônicos gerados pela função saturação e provenientes
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da própria rede elétrica. Como visto na Seção 3.6, o inversor também possui um filtro

de saída que é responsável por mitigar os harmônicos do chaveamento. A Figura 4.2

apresenta o diagrama de blocos relacionado ao cVOC como discutido até o momento.

Figura 4.2: Diagrama de blocos inicial do cVOC.

A implementação do cVOC como descrito no diagrama da Figura 4.2 permite

que, caso o nível zero de controle consiga rastrear a referência de corrente iLosc , o

conversor, em regime permanente, entregue potência ativa próxima da nominal mesmo

que a tensão não seja a nominal, desde que a variação da tensão seja limitada. Além

disso, é possível mostrar que existe um conjunto de parâmetros α, λ, Rosc, Losc e Cosc

que permite que o circuito da Figura 4.1 oscile de maneira sustentada, com frequência

definida, para uma determinada carga conectada nos seus terminais. No entanto, a

redução na potência absorvida pela carga leva o sistema a uma condição de estabilidade,

de forma que as oscilações cessem. Dessa maneira, para utilização dessa técnica em

uma rede com pouca inércia seria necessário conhecer previamente a potência a ser

fornecida, para que a tensão não sofra grandes variações de amplitude ou frequência.

Sem dúvida essas são limitações importantes. Para contornar alguns desses problemas

é proposto um novo diagrama de controle apresentado na Figura 4.3.

Figura 4.3: Diagrama de blocos final do cVOC com θre f em graus.

Como pode ser observado, a tensão vo é substituída por sua versão atrasada no

tempo voδ(t) = vo(t − δ), sendo que δ é um atraso ajustável, escolhido em função do
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fator de potência desejado θre f . Por outro lado, a corrente iLosc é escalonada de acordo

com a potência desejada Sre f e a potência nominal Sn, obtendo assim a corrente de

referência ire f . É possível escolher os parâmetros α, λ, Rosc, Losc e Cosc de maneira que o

conversor, em regime permanente, entregue a potência aparente próxima da desejada

Sre f , com fator de potência θre f , mesmo que a tensão não seja a nominal, desde que a

variação da tensão seja limitada, caso o controle de nível zero consiga rastrear ire f . Para

o cálculo de δ, como pode ser visto na Figura 4.3, a frequência de operação do sistema

precisa ser conhecida. Caso essa frequência esteja sujeita a variações, para melhorar a

precisão do controle de fator de potência, pode ser necessário utilizar algum método de

estimação de frequência. Neste trabalho considera-se que o conversor está conectado à

rede principal, que por sua vez absorve toda energia disponível do DER. Dessa maneira

as oscilações são forçadas pela entrada vo. Na próxima seção apresenta-se o método

para escolha dos parâmetros do cVOC.

4.2 Método para Escolha dos Parâmetros do cVOC

Como pode ser observado da equação (4.2) e do diagrama da Figura 4.3, vφ é

gerada a partir de vo, atrasada no tempo de um intervalo δ e saturada. Dessa maneira

define-se

vφ(t) B φ(vo(t − δ)). (4.4)

A impedância virtual composta por Rosc, Losc e Cosc é utilizada para filtrar os

harmônicos, que são gerados pela saturação ou provenientes de vo. Considerando que

o sistema esteja em regime permanente é possível escrever

Ire f ( jω) =
Sre f

Sn

jωCosc

1 + jωCoscRosc − ω2LoscCosc
(Vφ − Voδ) =

Sre f

Sn
G( jω)(Vφ − Voδ). (4.5)

Além disso, considera-se que a frequência de operação do sistema elétrico seja

conhecida e dada por ω = ωn, fazendo 1/(LoscCosc) = ω2
n a corrente de saída pode ser

escrita como

Ire f 1 =
Sre f

Sn

Vφ1 − Voδ1

Rosc
, (4.6)
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onde o índice 1 é utilizado para indicar a relação com a frequência fundamental.

Desconsiderando os harmônicos presentes em vo, é possível escrever a corrente para

cada um dos harmônicos gerados pela tensão vφ

Ire f k =
Sre f

Sn

jkωnCosc

(1 − k2) + jkωnCoscRosc
Vφk, (4.7)

onde k = 3, 5, 7..., uma vez que a função saturação insere apenas harmônicos ímpares

no sistema. As tensões Vφ1 e Vφk são obtidas pela transformada de Fourier de vφ.

Considerando que vo = a sin(wt) e utilizando a definição (4.4) é possível escrever

Vφ1 = Φ1Vo e− jωδ, (4.8)

onde

Φ1(a) =

 α, para 0 ≤ a ≤ λ ,
2α
π

[
arcsin(κ) + κ

√
1 − κ2

]
, para a > λ ,

(4.9)

com κ = λ/a.

Analisando as equações (4.8) e (4.9) é possível notar que a saturação opera como

um ganho variável em função de a. Quanto maior a amplitude de vo, a partir de λ,

menor é o valor de Φ1. Dessa maneira é possível utilizar do comportamento descrito

por Φ1 para absorver variações da tensão vo, em uma dada faixa, de maneira que a

potência entregue pelo inversor se mantenha o mais constante possível. Além disso,

caso a corrente de saída do inversor seja igual a ire f , a potência aparente entregue será

S = VoI∗re f 1. Utilizando as equações (4.6) e (4.8), considerando novamente que ω = ωn,

o que implica em ωδ = θre f ,

S = Vo
Sre f

Sn

(Φ1Vo e− jθre f − Vo e− jθre f )∗

Rosc
=

Sre f

Sn

V2
o

Rosc
(Φ1 − 1) e jθre f . (4.10)

Da equação anterior é possível constatar que o fator de potência será θre f , como

desejado. Por outro lado o módulo da potência é dado por

|S| =
Sre f

Sn

V2
o

Rosc
(Φ1 − 1) (4.11)

Considerando que o objetivo é manter a potência entregue pelo inversor o mais cons-

tante possível, sendo que a tensão da rede está limitada a Vmin < Vo < Vmax, se utiliza
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λ = Vmin

√
2. Dessa forma, Φ1 começará a reduzir sua amplitude a partir de Vmin. Uti-

lizando as equações (4.9) e (4.11) considerando a condição de tensão miníma obtêm-se

|S1| =
Sre f

Sn

V2
min

Rosc
(α − 1). (4.12)

Por outro lado, quando Vo = Vmax

|S2| =
Sre f

Sn

V2
max

Rosc
(
α
γ
− 1) (4.13)

onde

γ = (π/2)[arcsin(κ) + κ
√

1 − κ2]−1,

κ = Vmin/Vmax.
(4.14)

Como |S1| deve ser igual a |S2|, utilizando (4.12) e (4.13) é possível escrever,

α =
V2

max − V2
min

V2
max/γ − V2

min

. (4.15)

Utilizando a equação (4.12) e fazendo |S1| = Sre f = Sn, é obtida a expressão para cálculo

de Rosc,

Rosc =
V2

min

Sn
(α − 1). (4.16)

Substituindo (4.15) e (4.16) em (4.12) e em (4.13) se obtém |S1| = Sre f e |S2| = Sre f como

desejado. Dessa maneira, a escolha deλ = Vmin

√
2, αda equação (4.15) e Rosc da equação

(4.16) garante que a potência entregue pelo inversor seja igual tanto para Vo = Vmin

quanto para Vo = Vmax. No entanto, entre esses valores a potência será levemente maior

que Sre f . Uma aproximação da potência máxima pode ser obtida utilizando a equação

(4.11), e considerando que Vo = (Vmin + Vmax)/2.

De posse do valor de Rosc é possível calcular o valor de Cosc, de modo a controlar

a geração de harmônicos pelo sistema. De acordo com a equação (4.7), o ganho de

condutância do filtro para o terceiro harmônico pode ser dado por

A3 =
3ωnCosc√

9ω2
nC2

oscR2
osc + 64

(4.17)
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Logo Cosc pode ser escolhido como

Cosc =
8A3

3ωn

√
1 − R2

oscA2
3

(4.18)

A equação (4.18) pode ser utilizada diretamente, considerando que A3 seja um parâme-

tro de entrada, ou então é possível utilizar as equações (4.6) e (4.7) para obter a relação

entre a amplitude da corrente fundamental e da corrente de terceiro harmônico

δ3:1 =

∣∣∣∣∣∣ Ire f 3

Ire f 1

∣∣∣∣∣∣ = A3Rosc
Φ3

Φ1 − 1
(4.19)

onde

Φ3(a) =

 0, if 0 ≤ a ≤ λ ,
4α
πa

[
aκ3 cos ζ + λ

3 cos 3ζ
]
, if a > λ ,

(4.20)

com ζ = arcsin (λ/a). Como tanto Φ1 quanto Φ3 são funções da amplitude, o pior caso

deve ser considerado, para tal a = Vmax

√
2. Logo o ganho A3 para garantir δ3:1 pode ser

obtido por,

A3 =
δ3:1(α/γ − 1)

RoscΦ3
. (4.21)

Uma vez determinado Cosc, lembrando que foi assumido que 1/(LoscCosc) = ω2
n, o

valor de Losc pode ser calculado utilizando

Losc =
1

4π2 f 2
n Cosc

. (4.22)

4.2.1 Resumo do Método para Escolha dos Parâmetros do cVOC

Para facilitar o entendimento e a aplicação do procedimento de projeto do cVOC

foi criado o resumo a seguir.

1. Defina os parâmetros de entrada Vmin, Vmax, fn, Sn, δ3:1 ou A3. Obtenha os pa-

râmetros do inversor e da microrrede (potência nominal do inversor e tensão e

frequência da rede).

2. Usar Vmin para calcular λ = Vmin

√
2.
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3. Usar κ = Vmin/Vmax para calcular γ com a Equação (4.14).

4. Usar γ do passo anterior, Vmin, Vmax e Sn para calcular α e Rosc com as Equações

(4.15) e (4.16).

5. Usar Rosc e A3 para calcular Cosc com a Equação (4.18), A3 pode ser um parâmetro

de entrada ou calculado a partir de δ3:1 com a Equação (4.21).

6. Usar Cosc do passo anterior e fn para calcular Losc com a Equação (4.22).

Na Seção 4.5, um exemplo de projeto é apresentado com dados extraídos de um

sistema real.

4.3 Implementação do cVOC

Uma opção para implementação do cVOC é apresentada na Figura 4.4, o simbolo

“til” é utilizado para identificar as variáveis medidas. Além disso, o Algoritmo 2

detalha a sequência de cálculos executada pela unidade de processamento do inversor.

O diagrama apresentado na Figura 4.4 é baseado no inversor que será utilizado nos

testes de bancada, o esquemático completo do inversor pode ser visto na Figura 3.21.

+

-

V

PWM Nível
Zero

+

-

+

-
VV

Figura 4.4: Implementação do cVOC em um inversor.

Como é possível observar na Figura 4.3, a função não linear do cVOC atua no

sistema linear, G( jω), através da entrada voδ, diferentemente do que ocorre no VOC,

onde um estado do oscilador é realimentado. Dessa maneira a discretização se torna
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Algoritmo 2: Implementação do cVOC.
N_SAMPLES = (θmax fs)/(360 fn);
x = [0,0];
vob = zeros(N_SAMPLES);
kSe f = 0;
i = 0;
foreach sample time interrupt do

vob(i) = ṽg;
i = (i + 1)%N_SAMPLES;
id = i − δi;
if id < 0 then

id = N_SAMPLES − id;
end
voδ = vob(id);
if |voδ| < λ then

u = voδ(α − 1);
else

if voδ > 0 then
u = αλ − voδ;

else
u = −αλ − voδ;

end
end
x = Adx + Bdu;
kSe f = kSe f + K f (kS − kSe f );
ire f = kSe f x(1);

end

mais simples no caso do cVOC, visto que é possível aplicar a saturação no sinal de

entrada e depois utilizá-lo como entrada do sistema linear discretizado.

O sinal de tensão atrasado, voδ, é obtido por meio de um acumulador circular

(ring buffer), vob, carregado inicialmente com valores nulos. A constante N_SAMPLES

define o número de elementos do acumulador e deve ser ajustada de acordo com a

defasagem máxima permitida, θmax em graus, com a frequência de amostragem, fs, e a

frequência da rede, fn. As variáveis δi e kS estão relacionadas às referências, definidas

externamente, por exemplo por um algoritmo de MPTT no caso de instalações com

painéis fotovoltaicos. De acordo com a implementação apresentada e as definições

feitas na Seção 4.2 é possível escrever:

δi = N_SAMPLES
θre f

θmax
(4.23)
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kS =
Sre f

Sn
. (4.24)

As matrizes Ad, Bd, são obtidas da discretização do sistema linear apresentado na

equação (4.1). Utilizando o MATLAB ® é possível realizar essa transformação com a

função c2d com a configuração padrão (Zero-Order Hold).

Para evitar transitórios perigosos aos semicondutores do dispositivo no mo-

mento da entrada em operação é possível limitar o valor de ire f , utilizando por exemplo

uma saturação. Outra opção é utilizar um filtro para criar uma inicialização suave,

como apresentado no Algoritmo 2. O ganho do filtro, K f , deve ser ajustado de acordo

com a constante de tempo desejada e com a taxa de amostragem do sistema. Esse filtro

atuará tanto no momento da conexão do inversor na rede quanto nas alterações da

referência de potência. No entanto, é possível criar uma variável de estado auxiliar

no algoritmo de maneira que o filtro atue apenas no momento de conexão do inversor

com a rede.

4.4 Resultados de Simulação

A plataforma de simulação MATLAB ® [58] foi usada em conjunto com o Si-

mulink ® para obter os resultados apresentados neste trabalho. O passo de integra-

ção utilizado foi Tsolv = (1/(48 kHz)) e a taxa de amostragem dos blocos discretos

Tsam = (1/(24 kHz)).

4.4.1 Validação do Desenvolvimento Matemático do cVOC

Deseja-se validar o equacionamento apresentado na Seção 4.2. Para tal é cons-

truída uma simulação de acordo com o diagrama de blocos apesentado na Figura 4.3.

Uma fonte de sinal senoidal é utilizada na entrada, correspondendo a vo. A potência

aparente, ativa e reativa são calculadas utilizando o sinal vo e a saída do cVOC, ire f . Os

dados de entrada utilizados para o projeto do cVOC são apresentados na Tabela 4.1,

enquanto os valores obtidos da aplicação do procedimento descrito na Seção 4.2 são

apresentados na Tabela 4.2.

Os resultados da primeira simulação, referente a uma condição de operação com



4.4 Resultados de Simulação 89

Tabela 4.1: Parâmetros de entrada para o cVOC.

Parâmetro Valor Descrição

Vn 127 V Tensão eficaz nominal
fn 60 Hz Frequência nominal

Vb 200 V Base de tensão (p.u.)
Pb 4 kW Base de potência (p.u.)

Vmax 1,05 Vn Tensão eficaz máxima permitida
Vmin 0,95 Vn Tensão eficaz mínima permitida
Sn 1,5 kVA Potência aparente nominal inversor
A3 0,25 S Ganho para terceiro harmônico

Tabela 4.2: Parâmetros do cVOC utilizados na simulação.

Parâmetro Valor Descrição

λ 0,853 V Limite da f. sat. do cVOC
α 1,237 V/V Ganho da f. sat. do cVOC

Rosc 0,230 mΩ Resistência do cVOC
Cosc 1,771 mF Capacitância do cVOC
Losc 3,972 mH Indutância do cVOC

frequência nominal, são mostrados nas Figuras 4.5 e 4.6. A referência de potência é

modificada em t = 200 ms de 70% (1050 VA) para 100% e posteriormente para 70%

em t = 800 ms. O ângulo de potência é modificado em t = 600 ms de θre f = 10◦ para

θre f = 20◦. Além disso ocorre uma perturbação na tensão em t = 400 ms, instante

em que a tensão Vo é modificada de Vmin para Vmax. As potências são calculadas

usando a técnica apresentada no Apêndice A, usando um filtro de segunda ordem com

fc = 20 Hz, lembrando que o cálculo de potência é feito apenas para realizar a análise

dos resultados. Observa-se que a referência de corrente é gerada de maneira satisfatória

de modo que as referências de potência sejam obedecidas. Além disso nota-se que, após

o incremento da tensão, a corrente de referência tem seu valor reduzido, de maneira

que a potência entregue se mantenha o mais constante possível.
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Figura 4.5: Tensão vo com frequência nominal e corrente de referência gerada pelo cVOC.
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Figura 4.6: Potências calculadas utilizando o sinal vo com frequência nominal e a corrente de referência
gerada pelo cVOC.

A simulação é realizada novamente, apenas a frequência de vo é alterada para o

valor de 59,5 Hz e o resultado é apresentado na Figura 4.7. Como pode ser observado

a potência aparente entregue continua seguindo a referência imposta, no entanto a dis-

tribuição entre potência ativa e reativa é modificada. Esse erro ocorre majoritariamente

por dois motivos. O primeiro se dá pelo fato da impedância virtual, nessa condição,



4.4 Resultados de Simulação 91

deixar de ter comportamento puramente resistivo. O segundo fator está relacionado

ao cálculo de δ a partir da frequência nominal e não da frequência real da tensão.
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Figura 4.7: Resultado de simulação para condição em que a frequência de vo é igual a 59,5Hz.

4.4.2 Injeção de Potência na Rede Utilizando o cVOC

Nesta seção são apresentados resultados de simulação da operação de um inver-

sor, conectado à rede principal, controlado com a técnica cVOC. A Figura 4.8 apresenta

o nível mais elevado do modelo de simulação construído. Como pode ser observado,

o inversor é conectado à rede através de uma linha modelada por um indutor e um

resistor com parâmetros Rline = 353 mΩ e Lline = 910 µH.
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powergui
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ANG1 io1
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Line

Figura 4.8: Diagrama de simulação para conexão de um inversor à rede principal utilizando o cVOC.

A Figura 4.9, por sua vez, apresenta o detalhamento do subsistema Inverter.
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Nesse nível de abstração é possível observar a separação entre o modelo do controlador

e do hardware do inversor, que é representado pelo subsistema PHB Inverter. O bloco

cVOC Code implementa o algoritmo apresentado na Seção 4.3. Além disso, os cálculos

do Algoritmo 2 são realizados em ponto fixo, como no código embarcado nos inversores

reais. Para que não ocorra a saturação das variáveis, que são representadas em ponto

fixo, é aplicado a conversão Por Unidade (p.u.).
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Figura 4.9: Diagrama do subsistema Inverter da Figura 4.8.

O modelo do bloco PHB Inverter é apresentado na Seção 3.6 e foi baseado no

inversor disponível para os testes práticos, novamente o modelo médio é utilizado. Na

Figura 4.9, nota-se também a presença da malha de controle de corrente, cuja variável

controlada é iL. Foram utilizadas as compensações de tensão do capacitor do filtro,

v f , e da tensão do barramento c.c, E. A tensão E = 315 V, é considerada constante

na simulação. O controlador utilizado é do tipo Proporcional Repetitivo [50, 64] e foi

implementado como mostrado na Figura 4.10. Os parâmetros do controlador foram

escolhidos de maneira iterativa na simulação. O atraso do controlador foi ajustado para

meio período da fundamental, que resulta em um atraso de 200 ciclos de amostragem

baseado em fn e fs, a frequência de corte do filtro foi de 500 Hz e o ganho Kr = 0,5 V/A.

O bloco de saturação foi incluído de maneira a criar uma ação anti-windup, para tal os

limites da função de saturação devem ser os limites de atuação divididos pelo ganho

Kr, cujos valores escolhidos são −0,9 V e 0,9 V. Apesar da inclusão da ação anti-windup,

não foi observada a ativação da saturação nos resultados que são apresentados a seguir.

O procedimento de projeto da Seção 4.2 é aplicado e os parâmetros de entrada

são mostrados na Tabela 4.1. Os parâmetros do cVOC para o inversor são apresentados
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Figura 4.10: Diagrama do subsistema Current Controller da Figura 4.8.

na Tabela 4.2, enquanto o resultado da simulação é mostrado nas Figuras 4.11, 4.12 e

4.13.

O inversor é conectado à rede principal em t = 0 ms, no entanto o PWM é ativado

apenas em t = 29 ms. Em t = 50 ms a referência de potência é variada de 0 para 100%

e em t = 430ms é alterada para 50%, θre f é mantido em zero em todo o período de

simulação. Foi utilizado um filtro na referência com ganho K f = 1 mVA/VA, como

descrito na Seção 4.3. Pode-se observar o efeito desse filtro na Figura 4.11 no gráfico

de kSe f . A tensão da rede inicialmente é 95% da nominal e em t = 250 ms é modificada

para 105%.
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Figura 4.11: Tensão de saída, correntes e referência efetiva de potência do inversor controlado com a
técnica cVOC.

Observa-se na Figura 4.11 que o cVOC rapidamente rejeita a perturbação da

variação da tensão da rede, de maneira que a potência fornecida se mantenha próxima

do especificado. Graças ao filtro incluído na referência de potência, a modificação da
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corrente fornecida, em t = 50 ms e em t = 430 ms, acontece de maneira suave. A

corrente de saída é ligeiramente diferente de iL, visto que o filtro do inversor absorve

parte dessa corrente. O gráfico da Figura 4.12 apresenta em detalhe o transitório do

aumento de carga. Apenas ire f e iL são mostradas com intuito de avaliar o desempenho

da malha de controle de corrente. Nota-se que iL segue adequadamente a referência,

ire f , após o transitório. O bom resultado obtido se deve a compensação da tensão v f e

do uso do controlador Proporcional Repetitivo.

40 50 60 70 80 90 100 110 120 130

Tempo [ms]

-20

-15

-10

-5

0

5

10

15

20

C
or
re
n
te

[A
]

iref
iL

Figura 4.12: Corrente de referência e corrente controlada, transitório de aumento de carga.

Para facilitar a observação dos dados de potência de saída do inversor, o gráfico

da Figura 4.13 é construído. A técnica para o cálculo de potência é apresentada no

Apêndice A, tendo sido utilizado um filtro de segunda ordem com fc = 20 Hz. Nesse

gráfico, as curvas em azul representam a potência ativa e reativa entregues pelo in-

versor, já as curvas em vermelho são as potências comandadas pelo algoritmo cVOC.

A diferença entre as curvas está relacionada principalmente ao fato de se controlar a

corrente iL, ao passo que o ideal seria controlar io. A corrente io, no entanto, não é uma

variável medida pelo inversor que será utilizado nos experimentos. Dessa maneira

a divergência apresentada se deve à corrente absorvida pelo filtro do inversor. No

gráfico da Figura 4.13, também é possível notar que a potência entregue pelo conversor

teve uma pequena variação frente a variação de 10% da tensão da rede. Apesar de

θre f ter sido mantido em zero, a referência de corrente gerada pelo cVOC possui uma
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pequena parcela de potência reativa, sendo que o maior valor de θ em estado estacio-

nário foi de 0,6◦ em t = 580 ms. Esse pequeno atraso se deve ao erro de aproximação

da implementação numérica do filtro do cVOC.
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Figura 4.13: Potência ativa e reativa entregue pelo inversor controlado com a técnica cVOC.

Nos resultados de simulação apresentados anteriormente o valor de θre f foi

mantido em zero. Nos próximos resultados, além das variações de Sre f em t = 50 ms e

t = 650 ms e da tensão da rede em t = 250 ms, o valor de θre f é modificado, iniciando

com 10° e sendo incrementado para 20° em t = 400 ms. Os resultados são apresentados

nas Figuras 4.14 , 4.15 e 4.16.

Nota-se nas Figuras 4.15 e 4.16 que foi possível controlar a potência reativa

entregue pelo conversor, além disso a variação na amplitude da tensão é rapidamente

compensada, como pode ser visto na Figura 4.14, de maneira que tanto a potência

ativa quanto reativa se mantenham o mais constante possível. Além disso, na Figura

4.16 o ângulo de potência é apresentado, de maneira que seja mais fácil avaliar o

rastreamento da referência θre f . Observa-se que existe um pequeno erro de estado

estacionário, contudo o erro devido à corrente absorvida pelo filtro é bem maior do que

o erro do próprio cVOC.

Uma nova simulação é realizada para verificar o impacto da variação da frequên-

cia da rede na operação do inversor controlado pelo cVOC. Nessa simulação a referência

de potência aparente é modificada apenas na entrada em operação do dispositivo para
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sã
o
[V

]

vo

0 100 200 300 400 500 600 700 800

-20

0

20

C
or
re
n
te

[A
]

iref
iL
io

0 100 200 300 400 500 600 700 800

Tempo [ms]

0

0.5

1

kSef

Figura 4.14: Tensão de saída, correntes e referência efetiva de potência do inversor controlado com a
técnica cVOC, com variação de θre f .
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Figura 4.15: Potência ativa e reativa entregue pelo inversor controlado com a técnica cVOC, com variação
de θre f .
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Figura 4.16: Potência aparente e ângulo controlado com a técnica cVOC, com variação de θre f .

seu valor nominal de 1,5 kVA. A referência de fator de potência é mantida em zero por

todo o período. A frequência da rede inicialmente é de 60 Hz, em t = 300 ms esse valor

é alterado para 60,5 Hz e posteriormente em t = 600 ms para 59,5 Hz. O resultado é

apresentado na Figura 4.17 e na Figura 4.18.
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Figura 4.17: Tensão de saída, correntes e referência efetiva de potência do inversor controlado com a
técnica cVOC, com variação de frequência da rede.
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Figura 4.18: Potência ativa e reativa entregue pelo inversor controlado com a técnica cVOC, com variação
de frequência da rede.

Como era esperado, a variação da frequência impacta sobre o fator de potência

associado ao inversor. No entanto, não foram observados problemas de estabilidade

ou de perda de sincronia com a rede.

4.5 Resultados Experimentais

O algoritmo do cVOC foi embarcado em um inversor comercial monofásico [62]

por alteração de firmware. Todos os cálculos realizados pelo DSP são feitos em ponto

fixo. Para simplificar a implementação, o sistema por unidade (p.u.) foi usado. Assim,

antes de usar as equações da Seção 4.2, os dados de entrada devem ser convertidos

usando as bases de tensão e potência. O esquema simplificado do experimento é

mostrado na Figura 4.19 e a montagem pode ser vista na Figura 4.20. O esquemático do

inversor é apresentado de maneira detalhada na Figura 3.21 e os parâmetros associados

na Tabela 3.9. A saída do inversor é conectada a um transformador de acoplamento,

com relação 1:1, que fornece isolação galvânica entre a entrada e a saída. As correntes

foram medidas com sondas de efeito Hall, enquanto as tensões foram medidas com

sondas diferenciais. Os dados foram armazenados em um osciloscópio digital de

quatro canais, sem qualquer filtragem.
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Figura 4.19: Esquema da montagem do inversor para o teste do algoritmo cVOC.

Figura 4.20: Foto da montagem do inversor para teste do algoritmo cVOC: (1) Circuito de proteção e
Retificador, (2) Inversor, (3) Transformador, (4) Sonda de corrente.

Observando as Figuras 4.19 e 4.20, é possível constatar que a entrada do inversor

é conectada ao retificador trifásico. O retificador, por sua vez, está conectado à rede

principal. Já a saída do inversor é conectada ao primário do transformador. O secun-

dário do transformador é conectado a uma fase e ao neutro da rede principal. A sonda

de corrente do osciloscópio é inserida entre o inversor e o transformador.

O controle de corrente é realizado sobre o indutor do filtro de saída, iL, e não

sobre a corrente de saída, io. No entanto, os capacitores do filtro possuem valor de

capacitância reduzido, frente a potência nominal do inversor, de maneira que a corrente

que flui através desses capacitores tem pouca influência na corrente saída quando se

opera com carga nominal. A potência reativa absorvida pelos capacitores na tensão

nominal é de aproximadamente 40 var.

O primeiro resultado, apresentado na Figura 4.21 é referente ao ensaio de curto

circuito na saída do inversor. Nesse teste, o transformador é desconectado do inversor
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e a referência de corrente é gerada utilizando a função seno. Esse ensaio foi realizado

para verificar o desempenho da malha de corrente antes da conexão do inversor à rede

principal. A corrente de referência, ire f , é gerada internamente no DSP e amostrada

através de uma conexão serial entre o DSP e o computador. Sendo assim, a fase entre

ire f e io é desconhecida, pois as aquisições são realizadas em dispositivos distintos,

sem sincronismo de relógio. Contudo, esses dois sinais são mostrados juntamente,

com o intuito de comparar suas amplitudes e formas. Além disso, a corrente medida

pelo osciloscópio é io, sendo que a corrente controlada é iL. No entanto, para o ensaio

em curto espera-se que os valores de io e iL sejam próximos, visto que as tensões nos

capacitores do filtro serão próximas de zero.
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Figura 4.21: Ensaio de curto circuito na saída do inversor.

Como pode ser observado na Figura 4.21, o controlador Proporcional Repetitivo

consegue replicar adequadamente a referência fornecida. O ensaio de curto não con-

templa a perturbação da rede, sendo que o desempenho real do controlador só poderá

ser avaliado adequadamente na condição normal de operação.

O resultado da conexão do inversor à rede é mostrado na Figura 4.22. Os parâme-

tros utilizados para o cVOC foram os mesmos da simulação apresentados nas Tabelas

4.1 e 4.2. A referência de potência foi Sre f = 525 VA e θre f = 0. Novamente, o sinal ire f

não está disponível para medição via osciloscópio, o que complica a comparação com o

sinal io. Neste caso, como se dispõe do sinal medido de tensão, o sinal ire f apresentado
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é uma versão calculada com o código do cVOC, idêntico ao implementado no DSP, de

maneira offline, o que permite que os sinais possuam a mesma base de tempo. Nota-se

que a tensão da rede é consideravelmente distorcida. O THD da tensão foi calculado

incluindo até a decima quinta componente harmônica, o valor encontrado foi de 2,8%.

No entanto, o sinal ire f gerado pelo cVOC possui distorção menor, THD = 0,87%, sendo

que a maior componente harmônica na corrente é a terceira, δ3:1 = 0,8%. Isso ocorre

porque o filtro RLC do cVOC atenua as componentes de alta frequência provenientes

de vo. No entanto, a saturação insere uma carga considerável de terceiro harmônico.

A corrente de saída, no entanto, é mais distorcida, THD = 2%, devido à parcela de

corrente absorvida pelos capacitores do filtro. Para sanar essa questão é necessário

que a corrente de saída também seja controlada. As potências de saída do inversor

foram So = 528,3 VA, Po = 525,4 W, Qo = 54,3 var. Esse é um bom resultado, visto que

Sre f = 525 VA, e mesmo a tensão possuindo um valor diferente do nominal, Vo ≈ 130 V,

a potência entregue foi próxima da especificada. Além disso, a potência reativa é

compatível com a potência dos capacitores do filtro de saída.
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Figura 4.22: Injeção de potência na rede, referência Sre f = 525 VA e θre f = 0.
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4.6 Conclusões

Foi apresentado neste Capítulo o current Virtual Oscillator Control (cVOC), junta-

mente com uma metodologia de projeto para sua utilização. O cVOC é uma opção para

o controle de conversores grid-feeding, como por exemplo, os inversores comumente

utilizados em conjunto com painéis fotovoltaicos. Como já foi dito, a proposição deste

método, assim como todo desenvolvimento apresentado neste capítulo, são resultados

da pesquisa realizada neste trabalho. Uma das vantagens desta metodologia, assim

como no caso do VOC, é que não se faz necessário o cálculo de grandezas médias, como

tensões e correntes eficazes ou potência ativa e reativa. Foi apresentada uma versão

monofásica da técnica, no entanto acredita-se ser possível criar uma variante aplicável

a sistemas trifásicos, o que é deixado para futuros desenvolvimentos. Como pôde ser

visto, a tensão da rede foi utilizada para gerar a referência para a malha de corrente do

conversor, permitindo que a potência aparente e o ângulo de fator de potência entregue

(potência ativa e reativa) fossem controlados, de acordo com as referências desejadas.

Além disso, como no caso do VOC, esse comportamento é obtido pela emulação de um

circuito eletrônico no DSP do inversor.

O cVOC foi implementado em um inversor comercial, configurado para inje-

tar potência na rede principal. Os resultados obtidos demonstram que a estratégia

proposta tem potencial para a aplicação nesse cenário de operação. No experimento

realizado observou-se que os harmônicos presentes na tensão da rede foram atenuados

consideravelmente, sendo que a corrente de referência gerada pelo cVOC se apresentou

menos distorcida. A pré- sincronização nesse tipo de controle é dispensável, visto que

é possível limitar de maneira simples a corrente fornecida, devido à malha de controle

de corrente. No entanto, como é utilizada a tensão da rede como entrada do algoritmo,

e devido às especificidades do método, a corrente de referência se mantém em fase

com a tensão (caso a referência de fase seja nula), mesmo que o conversor não esteja

fornecendo corrente a rede, considerando que a tensão possa ser medida nesse cenário.

A seguir são enumeradas algumas características do cVOC que foram detectadas

durante o desenvolvimento do trabalho:

• Possibilita controle de injeção de potência na rede.

• Rejeita perturbações da amplitude da tensão na potência injetada.
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• Rejeita harmônicos da tensão.

• Dispensa cálculo de potência.

• Dispensa cálculo de tensão eficaz.

• Dispensa pré-sincronização.

• Dispensa o uso de PLL.

Da mesma forma, foram identificadas alguns pontos que merecem atenção:

• A variação da frequência da tensão pode gerar pequenos erros no fator de

potência.

• Apesar de filtrar harmônicos já presentes na rede, insere outros devido ao uso

da saturação.

Os dois pontos levantados anteriores são conflitantes, de forma que é possível

melhorar uma prejudicando a outra. Isso porque, quanto maior o fator de qualidade do

filtro RLC, maior é a taxa de variação de sua fase, dessa maneira quanto mais restritivo

é o filtro em torno da frequência fundamental, maior será o erro de fase associado a

variação de frequência da tensão.



Capítulo 5

Conclusões e Proposta de Continuidade

Considerando o contexto apresentado e as dificuldades relacionadas à operação

de inversores para fornecimento de energia, este trabalho dá ênfase em duas estraté-

gias de controle aplicáveis a esse cenário. A primeira técnica apresentada é o Virtual

Oscillator Control, uma opção para o controle primário de inversores controlados em

modo de tensão. A técnica se baseia na emulação do comportamento dinâmico de

um oscilador em um conversor de potência. Este oscilador é especialmente projetado

para possuir a propriedade de sincronizar-se com um número desconhecido, mas fi-

nito, de vários outros osciladores, como resultado natural de estarem conectados na

mesma rede alimentando a uma determinada carga. Foram apresentados resultados

da operação de inversores em uma microrrede isolada, sendo que foi possível limitar

as variações de amplitude e frequência da tensão via projeto do oscilador. Além disso,

utilizando essa abordagem, a carga é repartida entre as unidades operantes, de maneira

que as potências nominais sejam respeitadas. A segunda estratégia apresentada foi de-

senvolvida para aplicação em inversores controlados em modo de corrente, o current

Virtual Oscillator Control. Foi mostrado que, utilizando essa técnica, os inversores são

capazes de injetar potência ativa e reativa de maneira controlada na rede principal, além

disso as referências de potência podem ser ajustadas como desejado. As perturbações

relacionadas a amplitude da tensão são rejeitadas, de forma que a potência entregue se

mantenha próxima da referência.

Por fim, a proposição do VOC não é mérito deste trabalho, e a principal con-

tribuição, com relação ao VOC, é o método para a escolha dos parâmetros necessários

para a utilização desta estrutura de controle. Por outro lado, a estrutura do cVOC,

assim como todo desenvolvimento associado a essa técnica, são resultados da pesquisa

realizada. Dessa maneira, acredita-se que este trabalho atingiu os objetivos propostos,

contribuindo para a literatura sobre o assunto apresentado.
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5.1 Proposta de Continuidade

Como foi dito, é possível limitar a variação de amplitude e frequência da tensão

em microrredes isoladas que operam com VOC. No entanto, seria interessante ava-

liar uma forma de restauração dessas variáveis para os valores nominais em regime

permanente. Além disso, para a operação conectada é necessário que se controle a po-

tência entregue pelos dispositivos. No Apêndice B são apresentadas algumas ideias de

como esses dois problemas podem ser abordados, contudo já existem alguns trabalhos

publicados sobre o assunto [3, 7]. Apesar dos resultados de simulação apresentados

indicarem que, inversores com potências distintas utilizando VOC possam operar em

conjunto, essa aplicação foge das condições impostas na prova de estabilidade e sincro-

nização apresentada em Tôrres et al [77], uma vez que nesse desenvolvimento foram

considerados que os osciladores eram idênticos. Dessa maneira, recomenda-se uma

investigação sobre garantias de estabilidade em redes compostas por inversores VOC

com potências distintas. Além disso, como já relatado, o comportamento em regime

permanente de um inversor usando VOC é semelhante ao de um inversor usando

VFDC. Assim, talvez seja possível utilizar na mesma microrrede inversores controla-

dos por ambas as técnicas. No entanto, não foram encontrados trabalhos que tenham

explorado essa possibilidade. Dessa maneira, acredita-se que esse possa ser mais um

caminho para contribuições futuras.

O cVOC foi estudado aqui apenas no contexto de conexão com a rede principal.

No entanto, essa técnica também tem potencial para operação isolada, tanto de maneira

autônoma quanto em conjunto com outros dispositivos. Para essa opção de operação

é necessário que seja feito um estudo aprofundado sobre estabilidade de um sistema

composto por inversores controlados pelo cVOC, semelhante ao desenvolvimento dis-

ponível para o VOC. Esse trabalho pode ser desmembrado em algumas frentes como:

Analise do cVOC com barramento infinito; Analise de vários cVOCs em uma mesma mi-

crorrede conectada; Analise de uma microrrede isolada composta com cVOCs e VOCs;

Analise de uma microrrede conectada composta com cVOCs e VOCs. Além disso,

é importante que sejam feitas análises comparativas entre essa nova metodologia de

controle e outras já disponíveis na literatura.

Neste trabalho, tanto o VOC quanto o cVOC foram aplicados em inversores

monofásicos. Um extensão natural do desenvolvimento seria o estudo do uso desses

controladores em sistemas trifásicos.
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Apêndice

A Calculador de Potência
function [S,P,Q] = spq_power(v,i,t,fn,fc,or,cplot)

% [S,P,Q] = spq_power(v,i,t,fn,pfilt,cplot)

% Calcula a potência aparente, ativa e reativa da tensão (v) e corrente (i)

% fornecidas.

%

% Entradas:

% v: vetor de tensão

% i: vetor de corrente

% t: vetor de tempo

% fn: frequência nominal

% fc: frequência de corte para o filtro passa baixas

% or: ordem do filtro passa baixas

% cplot: opção para plot dos dados

%

% Saídas:

% S: potência aparente calculada como S=sqrt(P^2+Q^2)

% P: potência ativa

% Q: potência reativa

 

% Filtro 

[zf,pf,kf]=besself(or,2*pi*fc);

pfilt=zpk(zf,pf,kf);

 

tn=1/fn; td=tn/4;

 

v=v(:); i=i(:);

 

idx=find(t>=td,1);

 

v_d=[zeros(idx,1);v(1:end-idx)];

i_d=[zeros(idx,1);i(1:end-idx)];

 

P=0.5*(v.*i+v_d.*i_d);

Q=0.5*(v_d.*i-v.*i_d);

 

P=lsim(pfilt,P,t);

Q=lsim(pfilt,Q,t);

S= sqrt(P.*P+Q.*Q);

 

if(cplot)

    figure

    subplot(3,1,1)

    plot(t,S);  ylabel('S [VA]');

    subplot(3,1,2)

    plot(t,P);  ylabel('P [W]');

    subplot(3,1,3)

    plot(t,Q);  ylabel('Q [var]');

    xlabel('Tempo [s]');

end

end
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B Controle Secundário e Terciário Aplicáveis ao VOC

Neste apêndice serão apresentadas algumas ideias que podem ser úteis na conti-

nuidade do desenvolvimento do VOC no que diz respeito a conttrole de tensão frequên-

cia e potência injetada. Contudo, já existem alguns trabalhos publicados sobre o assunto

que também merecem ser consultados [3, 7].

B.1 Controle Secundário

Para melhorar a regulação de tensão dos dispositivos, quando ocorre alteração

de carga, é proposto em [76] o uso de um controlador PI atuando sobre o limite da

função não linear do oscilador. Em [23] o uso dessa técnica é explorado. No entanto a

prova de estabilidade apresentada em [77] não considera esse controlador adicional.

Como dito no Capítulo 3, a corrente iosc tem impacto no comportamento do

oscilador. Dessa forma quando a condição de operação é alterada, reduzindo ou

aumentando a potência fornecida pelo inversor, variações na tensão de saída são per-

cebidas. É possível escolher os parâmetros do oscilador para reduzir a sensibilidade à

variação de iosc como mostrado na Seção 3.3. Em [43] é apresentada outra metodologia

de projeto dos parâmetros do oscilador que permitem restringir as variações de tensão

em uma dada faixa, desde que a potência fornecida não ultrapasse a nominal. No

entanto, quanto menos sensível a iosc nos parâmetros mais lenta se torna a resposta

dinâmica do oscilador e a sincronização entre os agentes. Em [76] é proposto o controle

de amplitude da tensão de maneira a reduzir os impactos de variação de carga. Para

tal se redefine a função saturação como

φ(vosc, L) =


−αvosc, para |vosc| < L

−αL, para vosc ≥ L

αL, para vosc ≤ −L

(7.1)

permitindo que L seja variável, seu valor é então modificado de acordo com a seguinte

lei de controle
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ξ̇ = 1
τ

[
−ξ + v2

o
]
,

ζ̇V = eV = Vre f −
√
|ξ| ,

L(t) = max
{
0; KpVeV + KiVζV

}
,

(7.2)

onde ξ é a saída do filtro passa baixas do quadrado da tensão, cuja frequência de corte

é ω f = 1/τ, ζV é a integral do erro de tensão eV, Vre f é a tensão eficaz de referência, KpV

e KiV são os ganhos proporcional e integral do controlador respectivamente. O valor

de Vre f pode ser dado por Vn ou proveniente do controle terciário.

Neste trabalho são sugeridas duas modificações a essa estratégia. A primeira se

refere ao modo em que o erro de tensão é calculado. Em (7.2) é utilizado um filtro para

se obter do valor eficaz da tensão. Para melhorar o tempo de resposta a variações de

carga o erro de tensão pode ser calculado como

eV(t) =
∣∣∣∣√2Vre f sin(ωnt + θ(t))

∣∣∣∣ − |vo| , (7.3)

o ângulo θ é ajustado de forma que a referência esteja em fase com a tensão de saída,

vo. É possível mostrar que quando o valor eficaz de vo tende a Vre f o erro de tensão

ev tende a zero. Para tal considere que vo(t) ≈
√

2Vo sin(ωnt), e que a referência está

sincronizada, sendo assim o erro de amplitude pode ser escrito como

eV(t) ≈
√

2(Vre f − Vo) | sin(ωnt) | . (7.4)

Na prática o sinal de referência utilizado em (7.3) é gerado a partir do cruzamento

por zero do sinal vo(t), o que é equivalente a definir um novo valor para θ a cada

passagem por zero. Dessa forma mesmo que a tensão do oscilador não seja um sinal

cossenoidal puro com ω ≈ ωn o sinal de referência se manterá sincronizado. O uso

do cruzamento por zero possui alguns problemas que devem ser considerados no

momento da implementação, como a presença de ruído no sinal vo(t). Se a defasagem

entre o sinal de saída do oscilador não linear (vosc) e vo puder ser desconsiderada, o valor

de vosc pode ser utilizado diretamente no módulo detector de zero. Isso praticamente

elimina os erros de detecção devido a ruído ou distorções harmônicas.

A segunda modificação se refere a ação de controle propriamente dita. Ao invés

de um controlador PI é utilizado apenas o ganho proporcional em torno do ponto de
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operação L0, obtido na Seção 3.3. A nova lei de controle pode ser descrita como

L(t) = max
{
0; L0 + KpveV

}
. (7.5)

O motivo pelo qual a ação integral foi abandonada está relacionado a distribuição de

potência entre os inversores. Foi observado que a carga não é igualmente repartida

entre os conversores quando se utilizava a integral do erro para ajustar L. O que pôde

se notar é que, nessa situação, cada conversor assume um valor diferente em estado

estacionário para essa variável, o que gera erro no compartilhamento de potência. O

termo integral se comporta como uma memória do sistema, como o trajeto dos estados

de cada conversor é distinto esse comportamento é justificado. Por outro lado, a

ação proporcional não é suficiente para que o erro de tensão convirja para zero. No

entanto é possível reduzir consideravelmente o afundamento de tensão utilizando a

técnica sugerida, sem a deterioração da velocidade de sincronização ou distribuição

de potência, características que são de igual ou maior importância que um pequeno

afundamento de tensão.

O controle de frequência, por sua vez, não foi avaliado neste trabalho para apli-

cação no VOC. O método de escolha dos parâmetros apresentado na Seção 3.3 é usado

para contornar parcialmente essa questão, sendo possível definir limites aceitáveis para

a variação da frequência. Uma opção para esse controle seria a utilização do valor de

Losc ou Cosc adaptáveis segundo alguma lei de controle.

B.2 Controle Terciário

O controle terciário está comumente relacionado a despachabilidade e otimiza-

ção de perdas. As variáveis controladas nesse nível são potência ativa e reativa. Caso

a microrrede opere em modo conectado, o fluxo de potência com a rede principal será

gerido neste nível, sendo esta a malha mais lenta da hierarquia. A estrategia para o

controle terciário apresentada nesta seção pode ser utilizada tanto no VOC quanto no

VFDC.

Como dito anteriormente as referências para o nível secundário podem ser

definidas nesta camada. No entanto, a metodologia apresentada aqui fornecerá para

o controle interno apenas a amplitude de referência Vre f , o valor de ωre f será dado por
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ωn. Essa escolha permite que a frequência do sistema em estado estacionário seja a

mais próxima da nominal possível. No entanto, como visto na Seção 2.6, manipular

apenas Vre f não é o suficiente para controlar o fluxo de potência ativa e reativa de um

DER em uma microrrede, seja ela com característica de linha indutiva ou resistiva.

Dessa forma é necessário incluir uma nova variável manipulada, para isso considere a

seguinte relação matemática [55]

A sin(ωt) + B sin(ωt − π/2) =
√

A2 + B2 sin
[
ωt + arctan

(
−B
A

)]
, (7.6)

de onde é possível concluir que a partir da soma dos sinais senoidais de mesma frequên-

cia, sendo o segundo em quadratura com primeiro, é possível gerar um sinal senoidal

com amplitude e fase controlada. Além disso ambas amplitudes dos sinais geradores

tem influência direta tanto na amplitude quanto na fase do sinal resultante. Tomando

o primeiro sinal de (7.6) como a saída do controle primário e gerando a partir dele um

sinal atrasado de π/2 é possível incluir uma nova variável para o controle de potência,

a amplitude do sinal em quadratura.

Uma das principais vantagens dessa técnica é que o controle de potência se torna

independente do tipo de linha uma vez que tanto a malha de potência ativa quanto de

potência reativa são capazes de variar amplitude e fase da onda de tensão. Para ajustar

a potência são utilizados dois controladores PI, a lei de controle pode ser expressa por

ζ̇P = eP = Pre f − Pmed ,

ζ̇Q = eQ = Qre f −Qmed ,

Vre f (t) = KpP eP(t) + KiP ζP(t) ,

Vq(t) = KpQ eQ(t) + KiQ ζQ(t) ,

(7.7)

onde ζP e ζQ são as integrais dos erros de potência ativa eP e reativa eQ, Pre f e Qre f

são as referências, Pmed e Qmed são as saídas do calculador de potência discutido na

Seção 2.6, KpP , KiP, KpQ e KiQ são os ganhos proporcional e integral do controlador

respectivamente, Vre f é a referência de tensão eficaz para o controle secundário, Vq é a

amplitude da senoide em quadratura com vo que deve ser somado a saída do controle

primário.
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As referências de potência ativa e reativa podem ser determinadas de algumas

maneiras diferentes dependendo do contexto. Apesar das técnicas de controle de

inversores apresentadas neste trabalho serem ditas sem comunicação, ou distribuídas,

elas também podem ser utilizadas para situações onde exista um controle centralizado.

Nessa condição algoritmos de otimização para redução de perdas ou controle de fluxo

de potência com a rede principal são responsáveis por gerar Pre f e Qre f . Por outro lado

a fonte primária de energia utilizada pelo DER também pode definir, ou limitar, essas

referências de acordo com as condições de geração. Um exemplo dessa situação são os

algoritmos MPPT utilizados em painéis fotovoltaicos.
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