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Resumo

O conversor modular multiníveis é uma das topologias mais adequadas para o proces-
samento de energia em níveis elevados de tensão, dada a sua característica de dividir
simetricamente os esforços entre os vários submódulos que o compõem. Características
adicionais como baixa distorção harmônica e redundância tornam este conversor atrativo
em sistemas de acionamento de máquinas de alta potência. Uma dificuldade já conhecida
nesta aplicação é o aumento da oscilação de energia dos capacitores de maneira inversa-
mente proporcional à frequência da máquina, tornando necessário o uso técnicas específicas
que permitem a operação em baixas frequências. As correntes de circulação do conversor
em conjunto com uma tensão de modo comum de média frequência são usualmente empre-
gadas para redistribuir energia entre os capacitores do conversor, atenuando ou anulando a
ondulação natural de baixa frequência. Este trabalho propõe uma estratégia de modulação
descontínua que maximiza a amplitude da tensão de modo comum gerada, diminuindo os
esforços de corrente, as perdas de comutação e a probabilidade de saturação dos sinais
de controle devido a eventos dinâmicos rápidos. Resultados experimentais obtidos com
um protótipo de baixa tensão e simulações de um sistema de média tensão mostraram
reduções de até 27% nas perdas com relação à estratégia convencional. O trabalho também
propõe, entre outras melhorias, uma estratégia de controle de corrente com esquema
antiwindup e feedforward de perturbações integrada que garante a máxima utilização
das tensões disponíveis nos capacitores de braço, melhorando a resposta e a robustez do
sistema, principalmente durante transitórios rápidos. Contribuições adicionais incluem
um modelo genérico das potências absorvidas pelos braços do MMC, empregado para
gerar uma estratégia de controle das energias que utiliza de forma otimizadas os graus
de liberdade do conversor; e um modelo para simulação simplificado com apenas um
submódulo equivalente por braço e reduzido custo computacional, mas que reproduz os
efeitos do tempo morto e da limitação da largura de pulso mínimo gerado pelos submódulos.
Os resultados experimentais de um sistema de acionamento de máquina empregando os
controladores propostos foram obtidos com um protótipo em escala reduzida de um sistema
em back-to-back composto por dois conversores MMC com 30 submódulos cada.

Palavras-chaves: MMC. Acionamento de máquinas. Média tensão. Controle de converso-
res Multiníveis.



Abstract

The modular multilevel converter is one the most suitable topologies for processing energy
at high voltages, given its intrinsic feature of equally sharing stresses among its many
submodules. Additional characteristics such as low harmonic distortion and redundancy
make this converter attractive for applications in high-power variable speed drives. One
difficulty already discussed in the literature concerning this application is the increase of
the capacitor energy ripples in an inversely proportional relation to the operating frequency,
which can be overcome by using specific techniques that allow operation at low frequencies.
Circulating currents are used in combination with a medium-frequency common-mode
voltage to exchange power among the capacitors of the converter, attenuating or annulling
the natural low-frequency ripple. This work proposes a discontinuous modulation scheme
that maximizes the amplitude of the generated common-mode voltage, reducing conduction
and switching losses and the probability of saturating the control signals during fast
dynamic events. Experimental results obtained with a low voltage prototype and the
simulation of a medium voltage system indicate power loss reductions of up to 27% with
respect to the traditional strategy. This work, among other improvements, also proposes
a current control strategy with an integrated anti-windup and optimized disturbance
feedforward scheme that ensures the maximum utilization of capacitor voltages available,
further improving the system response and robustness to fast dynamic events. Additional
contributions include a generic model for the power absorbed by the converter arms, which
has been employed to design an energy control scheme that optimally utilizes the degrees of
freedom of the converter; and a simplified simulation model with one equivalent submodule
per arm and reduced computational cost, that, however, can reproduce the effects of
dead time and minimum pulse width generated by the submodules. The experimental
results of a machine drive system employing the proposed controllers were obtained with
a down-scaled back-to-back prototype composed of two MMCs with 30 submodules each.

Key-words: MMC. Machine drive. Medium voltage. Control of multilevel converters.
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Capítulo 1

Introdução

Desde o início da industrialização até os dias atuais, a maior parte da energia
consumida em uma indústria é utilizada para gerar movimento. No início, a transmissão
da energia era mecânica, usualmente por meio de polias e correias, desde a fonte motriz
primária até o último mecanismo do processo. A invenção do acionamento elétrico1

revolucionou as indústrias no início do século XX. O uso de um motor por máquina
permitiu a otimização dos processos e a invenção de máquinas mais eficientes e rápidas.

Um dos maiores desafios nos sistemas de acionamento elétrico é a variação de
velocidade do motor. Antes do desenvolvimento da eletrônica, sistemas com mais de uma
máquina eram usados para variar a velocidade da máquina principal ou de um conjunto
de máquinas. Os motores acionados em CC requerem apenas a variação de tensão de
armadura, que pode ser obtida com uma máquina CC adicional, como no sistema proposto
por Ward Leonard [1,2]. Os primeiros sistemas de acionamento em velocidade variável, do
inglês Variable Speed Drive (VSD), com máquina CA que permitiam variação contínua e
relativamente eficiente eram baseados no motor de indução de rotor bobinado. A energia
retirada do rotor, em vez de dissipada em resistores, como nos sistemas mais antigos, era
devolvida à rede ou à carga por meio de uma ou mais máquinas adicionais. Pelo menos uma
máquina especial com escovas e comutador era necessária, de potência similar, em valores
percentuais, à máxima variação de velocidade desejada com relação ao valor nominal (vide
Apêndice A). Com o advento das válvulas retificadoras controladas, tornou-se possível
variar a velocidade da máquina de forma mais direta, através da variação da frequência da
tensão aplicada ao estator. Estruturas similares aos cicloconversores foram as primeiras a
serem propostas [3].

Outro avanço nos sistemas de acionamento ocorreu com o surgimento do Silicon
Controlled Rectifier (SCR) em 1955, que substituiu as válvulas retificadoras controladas
thyratron com maior eficiência e robustez e menor peso e volume. O SCR foi um sucesso
desde o início, e diversas topologias de conversores empregando o novo dispositivo foram
propostas. Circuitos de comutação forçada permitiram o surgimento dos conversores
CC/CA de estado sólido ainda na década de 1960 [4–6]. A modulação Sinusoidal Pulse

1Uma revisão histórica do motor e do acionamento elétrico pode ser vista no Apêndice A.
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Width Modulation (SPWM) [7] foi proposta em 1965, e a Selective Harmonic Elimination
(SHE) no início da década seguinte [8]. Apesar de ter sido inventado bem antes do tiristor,
transistores bipolares de maior capacidade foram desenvolvidos apenas na década de
1970, e sua aplicação em sistemas de acionamento em média potência também foi bem
aceita [9, 10]. O controle vetorial da máquina de indução foi proposto em 1972 [11,12]. O
Metal Oxide Silicon - Field Effect Transistor (MOS-FET) de potência foi desenvolvido nos
anos 1970 [13], mas apenas mais recentemente dispositivos para aplicações em média/alta
potência foram desenvolvidos. A pesquisa em eletrônica de estado sólido nas décadas
seguintes resultou no surgimento de muitos outros dispositivos. Dentre estes, o Insulated
Gate Bipolar Transistor (IGBT), primeiramente comercializado na década de 1980 [14],
é o dispositivo mais empregado atualmente em sistemas de acionamento em velocidade
variável, desde poucas centenas de watts até dezenas de megawatts. Tanto do ponto de
vista dos circuitos de potência quanto das técnicas de controle, um sistema VSD para
aplicações mais convencionais é uma tecnologia já amadurecida ao longo de décadas de
pesquisa e desenvolvimento. No entanto, a busca por melhor eficiência, densidade de
potência e menor custo é constante em várias frentes: motores mais eficientes e menores;
novas topologias de conversores; novos dispositivos semicondutores; e novas estratégias de
controle e modulação.

Atualmente, estima-se que 45% de toda a energia elétrica produzida no mundo é
consumida por acionamentos elétricos [15]. Nos Estados Unidos, 70% da energia utilizada
nas fábricas é consumida por motores elétricos nas mais diversas aplicações, tais como
bombas, ventiladores, compressores de ar, processamento de materiais, esteiras, entre outras
[16]. No Brasil, 25% da energia elétrica produzida é consumida por motores elétricos [17].
A motivação para se aumentar a eficiência dos sistemas de acionamento elétrico é dupla.
A mais importante é corroborar com a meta de zerar a emissão líquida de gases do efeito
estufa até 2050, como estabelecido no acordo de Paris. O objetivo final do tratado é manter
a elevação da temperatura média do planeta em menos de 2 ◦C, preferencialmente 1, 5 ◦C.
A agência Internacional de Energia contabiliza que o aumento da eficiência no consumo de
energia poderia prover 40% da redução das emissões de gases do efeito estufa esperada até
2040 pelo acordo de Paris [18]. Motores de alta potência (>375 kW), embora representem
apenas 0,03% do número total de motores em uso, consomem 10,4% de toda a energia
elétrica produzida [19]. A eficiência destes sistemas, portanto, impacta significativamente
no consumo global de energia. Além do uso de motores mais eficientes, o emprego de
sistemas de acionamento em velocidade variável permite uma redução considerável do
consumo de energia em muitas aplicações, já que é possível ajustar a velocidade do motor
para que o processo funcione no ponto ótimo do ponto de vista de consumo. O aumento
da eficiência global do sistema é dependente do tipo de processo e de quanto tempo o
sistema opera fora da velocidade nominal de rotação. Em [20], é sugerido que a troca de
um sistema de acionamento antigo sem controle de velocidade por um mais moderno com
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controle de velocidade pode aumentar a eficiência global de um sistema de bombeamento
de 28% para 82%. Na média, um sistema VSD pode economizar pelo menos 50% de energia
em aplicações que empregam bombas e ventiladores [21].

Além de contribuir com a manutenção da habitabilidade do planeta, a operação em
velocidade variável pode trazer outras vantagens. Embora o custo inicial de um sistema
empregando um VSD seja maior na maioria dos casos, este ainda é pequeno, em torno
de 3%, quando comparado ao custo total do sistema durante toda a sua vida útil [22].
O menor consumo de energia usualmente se paga em poucos anos, às vezes em menos
de um. Em [23], um caso de renovação de um sistema de resfriamento de uma usina de
aço nos Estados Unidos é investigado. Os sistemas de partida e parada de cinco motores
de 400 hp/4,16 kV foram substituídos por cinco inversores de média tensão. O tempo
de retorno calculado do investimento, incluindo despesas adicionais não previstas, foi de
apenas 1,22 ano.

O conversor CC/CA ou inversor, como é comumente chamado, permite controlar
precisamente a velocidade da máquina, rejeitando perturbações de torque causadas por
variações de carga. Dependendo do processo, isto pode resultar numa qualidade maior do
produto. Os esforços mecânicos e elétricos durante a partida também são minimizados, já
que o inversor permite a partida suave do sistema. Se a inércia da carga é muito grande,
uma máquina maior pode ser necessária apenas para garantir a aceleração do sistema no
caso em que a partida direta é empregada. O uso de um VSD evita este problema. Esforços
mecânicos durante a operação também podem ser diminuídos especialmente quando
comparados aos casos em que o ponto de operação do sistema é controlado mecanicamente,
como no caso de válvulas de recirculação em sistemas de bombeamento. O controle preciso
do torque também permite a diminuição de vibrações mecânicas, aumentando a vida útil
do sistema. O desacoplamento da rede proporcionado pelo VSD torna o processo menos
vulnerável a afundamentos e outros distúrbios da rede elétrica [24]. Por demandar menos
do sistema elétrico, o uso de inversores também favorece a implantação de sistemas de
geração distribuída, que resultam, geralmente, em redes mais fracas.

Devido às inúmeras vantagens do funcionamento em velocidade variável e a melhoria
constante dos sistemas eletrônicos de acionamento em termos de robustez, fator de potência,
injeção de harmônicos na rede e oscilações de torque, os VSDs têm sido empregados em
potências cada vez maiores, chegando a valores superiores a 100 MW [25]. A partir
das centenas de quilowatts, as correntes drenadas pelas máquinas tornam-se elevadas,
requerendo o uso de condutores de elevada seção, que têm maior custo e dificultam o
processo de montagem da máquina. Os semicondutores e dispositivos empregados nos
sistemas de acionamento também operam desfavoravelmente em altas correntes, já que
as perdas em suas resistências parasitas aumentam de forma quadrática com a corrente.
Assim, com o aumento da potência dos sistemas de acionamento, houve também uma
tendência do aumento da tensão de operação, sendo usual, hoje, valores entre 1, 5 kV e
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13, 8 kV.

1.1 Principais topologias empregadas em média tensão

Por mais de 20 anos, a máxima tensão de bloqueio de dispositivos semicondutores
autocomutados comerciais têm sido em torno de 6, 5 kV. As principais razões desta
estagnação são a espessura do wafer necessária, a elevada densidade de dissipação de
potência e o desenvolvimento de encapsulamentos para alta tensão. A maneira mais
direta de contornar esta limitação é o uso de dispositivos em série [26], permitindo o
uso do inversor de dois níveis em tensões mais elevadas. A divisão de tensão sobre os
interruptores é garantida através de snubbers dissipativos, ou através de gate drivers
especiais que controlam ativamente as transições de tensão por meio da tensão de gate,
no caso do emprego de IGBTs. A velocidade de comutação é, em geral, reduzida. Em
ambos os casos as perdas de comutação são aumentadas. Assim, é necessário diminuir
a frequência de comutação de modo a manter as perdas aceitáveis, ao mesmo tempo
aumentando a distorção nas correntes da máquina. Esta limitação levou ao surgimento
dos chamados conversores multiníveis, que permitem a geração de tensões mais elevadas
que a de bloqueio dos semicondutores, ainda garantindo que esta não será ultrapassada,
por meio de circuitos mais complexos ou por meios de associação série de conversores
[27]. Os conversores multiníveis, em geral, têm vantagens adicionais, como a reduzida
distorção da tensão gerada e o menor conteúdo de alta frequência gerado, e por isso se
tornaram a principal solução para aplicações em médias tensões. Contudo, a conexão série
de semicondutores ainda é usada principalmente em conversores do tipo fonte de corrente
de muito alta potência [28].

O conversor Neutral Point Clamped (NPC) é uma das topologias mais empregadas
atualmente em médias tensões, principalmente em níveis mais baixos [29–31]. Cada fase do
conversor é composta por quatro interruptores controlados e dois diodos, responsáveis pelo
grampeamento das tensões nos interruptores principais [32]. A estrutura permite a geração
de três níveis por fase, possibilitando a síntese de uma tensão com distorção reduzida
quando comparado ao conversor de dois níveis, mas ainda elevada quando comparada à
distorção gerada por conversores com maior número de níveis. Os degraus que formam
a tensão de saída também têm uma amplitude menor, resultando em menor dv/dt e,
consequentemente, em menores sobretensões na máquina, especialmente se um cabo longo
é empregado para interconexão [33]. Cada dispositivo é submetido apenas à metade da
tensão total do barramento, permitindo o desenvolvimento de sistemas de acionamento de
até 4,6 kV quando IGBTs e diodos de 6,5 kV são empregados. Uma das desvantagens do
NPC é a má distribuição das perdas entre os semicondutores. O conversor Active Neutral
Point Clamped (ANPC) é uma versão melhorada do NPC, no qual os dois diodos são
substituídos por dois interruptores controlados. Esta configuração permite sintetizar uma
tensão nula através de dois estados topológicos diferentes, independentemente do sentido
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da corrente. Um esquema de modulação adequado permite obter uma melhor distribuição
das perdas [34]. O H-NPC é formado por três células conectadas em estrela, cada célula é
formada por duas pernas de NPC conectadas ao mesmo barramento CC. Esta configuração
permite gerar tensões de linha com cinco níveis de até 6,9 kV quando dispositivos de 6,5 kV
são empregados [29]. As principais desvantagens deste conversor são a necessidade de pelo
menos três fontes isoladas de tensão e a maior ondulação de tensão nos capacitores.

Para tensões maiores que 4,6 kV, o conversor Cascaded H-Bridge (CHB) é uma das
topologias mais empregadas em VSDs [35,36]. A topologia possui uma estrutura quase
modular, na qual cada fase é composta por múltiplas células monofásicas conectadas
em série, cada célula composta por um conversor full-bridge e um retificador trifásico.
Cada célula é alimentada por um enrolamento isolado de um transformador multi-pulso.
Os esforços de tensão são divididos entre as múltiplas células, de modo que é possível
empregar semicondutores de baixa tensão, que possuem perdas de comutação menor e
são mais baratos. A estrutura permite sintetizar um grande número de níveis, que se
traduz em uma baixa distorção da tensão gerada. Outra vantagem do conversor é a
possibilidade de continuar operando mesmo quando uma ou mais células falham, desde que
um mecanismo de bypass seja implementado [37]. A principal desvantagem desta topologia
é a necessidade de alimentar cada célula individualmente, o que requer o emprego de um
complexo transformador com um grande número de enrolamentos defasados, de potência
aparente maior que um transformador convencional. As conexões entre o transformador e
as células podem se tornar uma limitação em cenários em que é vantajoso ou necessário
que o transformador seja instalado em um local diferente do resto do conversor.

O conversor Flying Capacitor Converter (FCC) emprega semicondutores em série
cujas tensões são grampeadas por capacitores flutuantes [38]. Uma das vantagens do FCC
é a alimentação com um barramento CC simples, simplificando o conversor retificador,
que pode até ser outro FCC, no caso em que operação com fluxo bidirecional é desejada.
Os estados redundantes permitem balancear as tensões dos capacitores na frequência de
comutação. Contudo, dispositivos de alta potência comutam em frequências relativamente
baixas, de modo a minimizar as perdas de comutação, o que traduz-se na necessidade de
elevados valores de capacitância para que as ondulações sejam mantidas baixas [27]. Outra
desvantagem é a necessidade de pré-carga dos capacitores com diferentes valores de tensão
durante a inicialização do conversor. Idealmente, conversores com um número qualquer de
níveis podem ser gerados com esta estrutura, bastando a adição de mais céclulas (compostas
por dois interruptores e um capacitor). Devido às limitações mencionadas, contudo, apenas
conversores de quatro níveis são comercializados em aplicações de acionamento em média
tensão [39]. O Stacked Multicell Converter (SMC) emprega conversores capazes de gerar
três níveis como célula, em vez de dois, como no caso do FCC, possibilitando gerar tensões
como menor distorção [40, 41]. Outra topologia híbrida comercializada atualmente é o
conversor Active Neutral Point Clamped 5-Level (ANPC-5L), que combina um ANPC com
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uma célula a capacitor flutuante, permitindo a geração de dois níveis de tensão adicionais
[42,43].

Inúmeras outras topologias de conversores multiníveis foram propostas nas últimas
décadas [44–47]. Dentre elas, o Modular Multilevel Converter (MMC) [48] tem recebido e
continua recebendo especial atenção. Composto pela conexão série de submódulos iguais
(quantos forem necessários para gerar a tensão requerida pela aplicação), estes não requerem
alimentação individual, diferentemente de outras topologias como o CHB. Esta caracte-
rística torna o conversor aplicável, teoricamente, em qualquer nível de tensão. Embora
inicialmente concebido para uso em sistemas de transmissão High Voltage Direct Current
(HVDC), estão sendo pesquisadas e desenvolvidas aplicações nas áreas de armazenamento
[49], tração [50], parques eólicos [51] e sistemas de acionamento de máquinas [52]. Nesta
última aplicação, produtos de pelo menos dois fabricantes já estão disponíveis [53, 54]. As
características do MMC são descritas a seguir.

1.1.1 O Conversor Modular Multinível

O MMC foi proposto no início dos anos 2000 como solução para a conversão CA-CC
em sistemas de transmissão em HVDC [55]. A Figura 1.1 apresenta o circuito de potência
do conversor quando aplicado em um sistema de acionamento de máquina. Um braço
do conversor é formado pela conexão série de vários Submódulos (SMs), sendo cada SM,
neste caso, um conversor meia ponte. Indutores de braço Lb são empregados para limitar
a corrente que circula entre os braços devido às diferenças instantâneas de tensão. Um
circuito auxiliar com resistor, Rpc, e contactores, K1 e K2, é necessário para limitar a
corrente no barramento CC durante a pré-carga dos capacitores dos SMs na inicialização

Figura 1.1 – Conversor MMC em uma aplicação de acionamento de máquina em velocidade
variável.
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do conversor. A alimentação dos circuitos de controle de um SM é provida por uma fonte
auxiliar (FA) conectada ao próprio capacitor do SM, evitando-se a necessidade de isolação
em média tensão. Uma desvantagem desta estratégia é a instabilidade do circuito resultante
durante a etapa de pré-caga dos capacitores, enquanto os interruptores ainda não estão
comutando [56,57].

As principais características do MMC são:

• Modularidade. O conversor é composto por submódulos iguais, que do ponto de
vista de projeto, fabricação e manutenção é uma grande vantagem. Além disso, é
escalável para níveis de tensão maiores de maneira relativamente fácil, do ponto de
vista do circuito de potência, bastando, para isso, aumentar o número de submódulos.
Outra característica derivada da modularidade é a divisão dos esforços de tensão
entre os submódulos, permitindo a utilização dos semicondutores de baixa tensão,
em geral mais baratos e robustos, para processar energia em níveis muito elevados de
tensão.

• Disponibilidade. Devido à sua estrutura modular e a conexão em série dos sub-
módulos, um esquema de redundância pode ser implementado de forma simples.
Quando um submódulo falha, basta colocar seus terminais em curto-circuito para
que o conversor continue operando, desde que ainda haja um número suficiente de
submódulos para gerar a tensão necessária. É esta é uma característica importante
que viabiliza a operação deste conversor em sistemas de transmissão de energia.

• Baixa distorção. Se um grande número de submódulos é empregado, a tensão gerada
pelo conversor possui um grande número de níveis, resultando numa baixa distorção
harmônica. Os sinais de alta frequência resultantes da comutação dos interruptores
são facilmente filtradas, de modo que aplicações em HVDC empregando o MMC
normalmente não requerem elementos de filtragem além dos próprios indutores de
braço e as indutâncias de dispersão do transformador elevador.

• Baixo ruído. Apenas as correntes internas a um submódulo do MMC são comutadas,
ficando as componentes de alta frequência restritas a uma área pequena. Isto gera
uma quantidade de ruído eletromagnético menor quando comparado aos conversores
com menor número de níveis que empregam dispositivos em série.

• Complexidade. Cada submódulo do conversor possui um capacitor cuja tensão
precisa ser monitorada e controlada. Além disso, diferentemente da maioria dos
conversores, o MMC possui cinco correntes independentes, totalizando um número
muito maior de variáveis a serem controladas quando comparado a outros conversores.

• Graus de liberdade. Das cinco corrente independentes, duas delas, chamadas
correntes de circulação, fluem apenas internamente ao conversor, não interferindo
diretamente nas variáveis externas do conversor. Sozinhas ou em conjunto com a
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tensão de modo comum, as correntes de circulação podem ser empregadas para
otimizar diversos aspectos do funcionamento do MMC.

• Energia armazenada. O capacitor presente em cada submódulo do MMC deve
absorver uma potência oscilante com componentes na frequência da tensão da porta
CA e no dobro desta. Para que o valor de pico da tensão mantenha-se dentro de uma
faixa aceitável, um valor elevado de capacitância é necessário. Quando comparado a
outros conversores tais como o NPC, cujo capacitor é concentrado no barramento
CC, o MMC requer mais energia acumulada.

Um dos desafios no emprego do MMC em sistemas de acionamento é o aumento
da ondulação de energia dos capacitores, e, consequentemente, das tensões, de maneira
quase inversamente proporcional à frequência de operação para uma mesma amplitude de
corrente CA, se nenhuma contramedida é adotada. A Figura 1.2 ilustra este fenômeno. As
formas de onda referem-se à desaceleração de uma máquina de indução de três pares de
polos através de um sistema de acionamento baseado em um conversor MMC de baixa
tensão2. Em t = 0 s, a frequência elétrica aplicada à máquina é de aproximadamente 60 Hz,

Figura 1.2 – Desaceleração de uma máquina de indução através de um sistema de
acionamento baseado no conversor MMC. A máquina possui três pares de polos e gira
sem carga mecânica.

2Mais detalhes do protótipo e da bancada experimental podem ser vistos no Capítulo 7
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e a ondulação de tensão resultante nos capacitores de um braço (soma das tensões dos SMs)
é de aproximadamente 28, 8 V pico a pico. Ao final da desaceleração, a frequência elétrica
é aproximadamente 23, 8 Hz e o valor pico a pico da ondulação de tensão passa a ser
74, 5 V. A ondulação de tensão tenderia a aumentar ainda mais à medida que a velocidade
diminui. A operação com frequência zero, usual durante a magnetização da máquina de
indução, não seria possível: as tensões de alguns braços tenderiam a aumentar, enquanto
os capacitores de outros braços teriam suas tensões diminuídas até que a operação se
tornasse inviável.

A partida de máquinas utilizando o MMC requer estratégias específicas de controle
que empregam os graus de liberdade do conversor, as correntes de circulação e a tensão
de modo comum [52,58]. Componentes de média frequência são empregadas para trocar
energia entre os braços, contrapondo a tendência natural de aumento da ondulação de
energia existente no método convencional. O emprego das correntes de circulação aumenta
consideravelmente as perdas nos semicondutores, limitando a disponibilidade de torque em
baixa frequência. A troca de energia é resultado do produto entre a tensão de modo comum
e as correntes de circulação, de forma que a maximização da amplitude da tensão de modo
comum resulta numa menor amplitude das correntes de circulação para um mesmo valor de
ondulação de tensão resultante nos capacitores. A tensão máxima que um braço pode gerar,
contudo, é limitada pela soma das tensões de seus capacitores. Uma tensão de modo comum
elevada pode resultar em sobremodulação, que pode causar distorções e sobrecorrentes,
inviabilizando o funcionamento do sistema. Em geral, as estratégias propostas na literatura
definem um valor máximo de utilização da tensão de braço de forma empírica. A margem
resultante evita que o conversor opere na região de sobremodulação durante transitórios,
mas, ao mesmo tempo, resulta em uma operação subótima do ponto de vista de perdas.

1.2 Objetivos

O objetivo principal desta tese é propor melhorias, em termos de rendimento e
resposta dinâmica, para os sistemas de acionamento de máquinas baseado em conversores
modulares multiníveis através de novas estratégias de modulação e controle. Este trabalho
foi desenvolvido em parceria com a empresa brasileira WEG [59], e também teve como
objetivo transferir conhecimentos e tecnologias sobre conversores modulares multiníveis
para a empresa.

1.3 Contribuições

As principais contribuições deste trabalho são:

CP1. Um estratégia de controle com esquema anti-windup integrado que permite a utilização
de toda a faixa de tensão disponibilizada pelos capacitores, não sendo necessário
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especificar valores de saturação de tensão para cada uma das malhas de controle de
corrente do conversor.

CP2. Uma estratégia de modulação descontínua que permite maximizar a tensão de modo
comum do MMC, e, consequentemente, minimizar as perdas no sistema quando
operando no modo de baixa frequência, que faz uso desta tensão para transferir
potência estre os braços do conversor. O esquema proposto também garante que
a adição da tensão de modo comum não satura os sinais moduladores dos braços,
assegurando a síntese das tensões calculadas pelos controladores de corrente.

Contribuições secundárias relativas ao desenvolvimento do tema principal são:

CS1. O desenvolvimento de um modelo no domínio da frequência para o conversor MMC
em forma fechada, que permite calcular as principais variáveis do sistema em regime
permanente num certo ponto de operação e sinais de entrada quaisquer.

CS2. Um modelo do MMC com apenas uma variável de estado por braço voltado para
simulação que permite reproduzir com fidelidade os efeitos do tempo morto dos sinais
de acionamento dos semicondutores. Este efeitos costumam ser mais significativos
em sistemas de média tensão, nos quais as indutâncias de braço podem ter valores
menores. Este modelo é útil para que se possa avaliar com rapidez e flexibilidade
estratégias de modulação e controle.

CS3. A proposição de modelos dinâmicos para conversores CC-CA que empregam sobrea-
mostragem das correntes.

CS4. Uma estratégia de feedforward otimizado para sistemas com atraso baseada na
estrutura RST.

CS5. Obtenção de funções de transferência exatas de sistemas discretos em eixos dq.

CS6. Análise de sistemas variantes em tempo discretos por meio de fasores dinâmicos
discretos.

CS7. Estratégia de balanceamento intra-braço das tensões dos capacitores que leva em
consideração a duração mínima dos pulsos dos IGBTs.

CS8. Um modelo genérico para as potências médias absorvidas pelos braços do conversor
MMC e uma estratégia de controle baseada neste modelo.

CS9. Um PLL com com custo computacional reduzido empregando filtros Cascaded
Integrator-Comb (CIC).

CS10. Desenvolvimento de uma estratégia que permite guiar o projeto de um resistor
(conectado em paralelo com o capacitor do SM) que estabilize as tensões dos capacitores
durante a etapa de pré-caga do conversor [57].
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1.3.1 Publicações

As publicações diretamente relacionados com esta tese realizadas durante o desen-
volvimento desta foram:

PD1. Modeling and control of a Modular Multilevel Converter for medium voltage drives
rectifier applications, 24th IEEE International Symposium on Industrial Electronics
(ISIE) [60] - Descreve uma estratégia de controle para o MMC para operação como
retificador em aplicações de acionamento de máquina;

PD2. Concentrated Submodule Model For Modular Multilevel Converters, IEEE Southern
Power Electronics Conference (SPEC) [61] - Propõe um modelo de um braço do
MMC com apenas um estado, mas que ainda permite reproduzir os efeitos do tempo
morto. O tempo de simulação é substancialmente reduzido comparado aos modelo
completo, especialmente quando um grande número de SMs é empregado.

PD3. Passive Capacitor Voltage Balancing in Modular Multilevel Converter During its Pre-
charge: Analysis and Design, IEEE 15th Brazilian Power Electronics Conference and
5th IEEE Southern Power Electronics Conference (COBEP/SPEC) [62] - Descreve a
dinâmica do MMC durante a fase de pré-carga e analisa sua estabilidade.

PD4. Passive Voltage Balancing in Modular Multilevel Converter During Precharge: Analysis
and Design, Revista Eletrônica de Potência [57] - Extensão do trabalho anterior. Um
guia para o projeto do resistor de estabilização para conversores com um grande
número de SMs é proposto.

PD5. Modulação para conversores modulares multiníveis capaz de maximizar a tensão de
modo comum reduzindo correntes circulantes (patente internacional depositada) [63] -
Descreve uma modulação descontínua capaz de maximizar a tensão de modo comum
gerada pelo MMC, generalizada para qualquer número de fases e tipo de SM, ao
mesmo tempo garantindo não haver sobremodulação.

Outros trabalhos publicados sobre conversores modulares multiníveis, mas indireta-
mente ligados ao tema da tese:

PI1. Hybrid Unidirectional MMC-Based Rectifier , IEEE 4th Southern Power Electronics
Conference (SPEC) [64] - Descreve uma topologia de retificador híbrido baseado em
injeção de terceira harmônica com apenas dois braços e reduzida ondulação de energia.
Seis diodos e seis interruptores de alta tensão adicionais operam em baixa frequência.

PI2. Sistema de conversão CC-CC para aplicações de alta potência em média ou alta
tensão (patente publicada) [65] - Descreve um sistema de conversão CC/CC isolado
para aplicações em média/alta tensão baseado no conversor MMC e retificadores
multipulso.
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1.4 Estrutura do documento

Este documento é composto por oito capítulos. Este, o primeiro, introduz o tema.
Apresenta os sistemas de acionamento de máquinas e elenca as principais características
que os tornam importantes numa indústria moderna, apresenta o conversor MMC, suas
principais características e os desafios e vantagens de sua aplicação em sistemas de
acionamento em velocidade variável.

O segundo capítulo apresenta uma introdução aos conversores modulares multiníveis.
Uma análise genérica é primeiramente realizada para um número qualquer de fases, que
depois é apresentada de forma mais específica para o MMC trifásico CC/CA, objeto de
estudo dos próximos capítulos.

O terceiro capítulo é destinado à modelagem do conversor MMC em tempo contínuo,
permitindo identificar relações entre variáveis de controle e variáveis controladas. O capítulo
também propõe modelos que auxiliam o projeto de sistemas baseados em MMC, tais como
modelos de regime permanente, de simulação e de perdas.

O quarto capítulo apresenta, inicialmente, a operação em malha aberta do MMC,
mecanismos de compensação de tempo morto e a modelagem de conversores CC-CA
que empregam técnicas de sobreamostragem das correntes, que permitem uma redução
significativa do ruído de medição. Uma estratégia de controle das correntes baseada nos
modelos propostos com mecanismo antiwindup e otimização da malha feedforward é
proposta.

O quinto capítulo apresenta as estratégias de controle de tensão e energia propostas
para o modo de operação em alta frequência. Uma modelagem genérica das potências
médias absorvidas pelos braços do conversor permite a obtenção de uma estrutura genérica
de controle, que pode ser adaptada para o funcionamento como retificador ou inversor, em
condições de tensões CA desbalanceadas ou não, e que pode ser facilmente adaptada para
outras topologias de conversores MMC.

O sexto capítulo é destinado ao estudo do MMC operando em baixa frequência.
Estratégias de funcionamento específicos utilizando todos os graus de liberdade disponíveis
são necessárias para que o conversor opere adequadamente. Uma revisão das técnicas
de controle anteriormente propostas é apresentada e uma nova estratégia de modulação
descontínua que otimiza as perdas do conversor é proposta.

O sétimo capítulo apresenta um protótipo de MMC implementado no laboratório e
a organização dos sistemas de controle e comunicação necessários para seu funcionamento.
Estratégias de pré-carga também são discutidas. Os resultados experimentais apresentados
ao longo dos capítulos foram obtidos com este protótipo. Este capítulo ainda demonstra
o funcionamento de um sistema de acionamento em configuração back-to-back de dois
conversores MMC.

Por último, são tecidas as considerações finais no capítulo oito.
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Capítulo 2

O conversor modular multinível

Dada a limitação atual dos semicondutores de potência, cujas tensões de bloqueio são
menores que 10 kV, tipicamente 6,5 kV para IGBTs de silício [66], as soluções encontradas
para operação em maiores tensões são basicamente duas. A mais direta consiste na
utilização de dispositivos em série, e a segunda consiste na utilização de topologias que
permitam a divisão de esforços de tensão, como a maioria das topologias multiníveis.

O maior desafio na conexão série de dispositivos semicondutores é o balanceamento
dinâmico e estático das tensões, dada as variações paramétricas intrínsecas aos processos
de fabricação dos interruptores estáticos e as variações nos atrasos dos drivers. As técnicas
mais simples de equalização dinâmica consistem na utilização de snubbers passivos do
tipo Resistor-Capacitor (RC) ou Resistor-Capacitor-Diodo (RCD), enquanto resistores
de alto valor em paralelo com os dispositivos asseguram a divisão estática dos esforços
[26]. Métodos ativos de balanceamento, nos casos quais IGBTs são utilizados, em geral,
derivam de três vertentes principais. A primeira consiste em atrasar diferentemente os
sinais de comando de cada interruptor de modo que as transições de tensão, depois que
o sistema de controle do gate driver entra em regime permanente, acontecem no mesmo
instante para todos os dispositivos [67]. Outra vertente busca controlar a tensão coletor
emissor diretamente, ou a derivada desta, através de circuitos de controle analógicos de alta
velocidade [68,69]. A principal vantagem deste método é a melhor distribuição de perdas
entre os dispositivos, uma vez que tensões e correntes tendem a ser instantaneamente
as mesmas em todos os dispositivos. A última abordagem aqui mencionada consiste
no grampeamento das tensões individualmente, usualmente através de um circuito de
realimentação entre coletor e porta, que força o transistor a entrar na região ativa caso a
tensão coletor-emissor ultrapasse certo valor definido pelos parâmetros do circuito [70, 71].
Embora seja simples, a desvantagem desta técnica é a menor garantia de equalização das
perdas de comutação dos dispositivos. Há também proposições que usam simultaneamente
mais de uma das vertentes acima, como grampeamento e compensação dos atrasos [72].
Uma revisão das técnicas de balanceamento para conexão série de IGBTs pode ser vista
em [73].

Para quase todas as técnicas de conexão série de IGBTs, principalmente para
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aquelas que possuem controle instantâneo da tensão, ou derivada desta, sobre o dispositivo,
a velocidade de comutação é reduzida, aumentando as perdas relativas a este processo.
A conexão série de conversores, por outro lado, requer o equilíbrio de tensão dos vários
capacitores utilizados no braço. Porém, este procedimento é realizado na modulação ou
controle do conversor, não requerendo circuitos de gate driver especiais, nem a diminuição
da velocidade de comutação, o que usualmente resulta em menores perdas. Também não
requer que dispositivos de características mais similares sejam escolhidos para utilização
em um braço. Dispositivos conectados em série são atualmente utilizados em conversores
com baixo número de níveis, dois ou três, e em tensões não muito elevadas. Para tensões
maiores, a conexão série de conversores é preferida.

2.1 Conversores conectados em série

A principal característica de um conversor modular multinível é a utilização de
conversores em série, comumente denominados submódulos, como apresentado na Figura 2.1.
O objetivo primeiro que motiva essa estrutura é a divisão dos esforços de tensão sobre
os dispositivos semicondutores, permitindo a operação em tensões mais elevadas. Cada
um dos submódulos, representados por SMn, onde n ∈ {1, 2, ..., N}, é formado pelos
mesmos elementos presentes em conversores CA/CC com baixo número de níveis, um
capacitor, CSMn, e uma célula de comutação, SCn. Esta última é composta por dispositivos
semicondutores unidirecionais em tensão e bidirecionais em corrente. Uma cadeia ou
arranjo de submódulos conectados em série é usualmente denominada braço. Assim como
um submódulo pode ser visto como elemento básico de construção de um braço, um braço
pode ser visto como um elemento de construção em um nível mais alto, referente à estrutura
ou topologia do conversor como um todo. Diversas topologias de conversores modulares
multiníveis foram propostas ultimamente, sendo as principais diferenças entre elas os tipos
de célula de comutação empregadas em cada submódulo e a forma como os vários braços
são conectados. Com o objetivo de simplificar as representações dos conversores, o símbolo
apresentado na Figura 2.1 à direita será utilizado como representação de um braço.

Embora não haja uma definição formal, um conversor modular pode ser visto como
aquele em que uma modificação no número de submódulos não requer outra alteração

Figura 2.1 – Braço de um conversor modular multinível e sua representação neste trabalho.
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estrutural senão a própria retirada ou incremento de células. Assim, conversores que
requerem alimentação individual de suas células, como o CHB, nesta definição, não são
considerados conversores modulares, uma vez que requerem alterações no transformador
se houver modificação no número de submódulos.

Conversores modulares são inerentemente capazes de gerar tensões multiníveis,
com menor distorção devido à maior frequência de comutação equivalente e aos menores
degraus de tensão gerados. A geração de degraus menores, por si só, já é uma vantagem,
uma vez que estressa muito menos as isolações dos condutores, indutores e da máquina,
em caso de aplicações em acionamento. As perdas de comutação também são reduzidas,
uma vez que não é necessário desacelerar a comutação com circuitos especiais. Outra
vantagem dos conversores modulares é a continuidade da corrente que atravessa a cadeia
de submódulos, enquanto que a corrente que atravessa uma cadeia de interruptores em
série é necessariamente descontínua, com derivadas elevadas, gerando maiores emissões
eletromagnéticas em alta frequência.

Os conversores modulares, entretanto, têm suas desvantagens. Para bloquear uma
mesma tensão, ou gerar, no caso de um braço, uma conexão série de IGBTs requer menor
número de semicondutores e circuitos associados ao acionamento destes. No conversor
modular, as tensões de todos os capacitores devem ser monitoradas, não apenas para
finalidades de proteção, mas para o controle de balanceamento, em geral centralizado, e
portanto, requerem uma maior complexidade no sistema de amostragem e comunicação
do conversor. A energia armazenada em conversores modulares é significativamente maior
quando comparada a conversores de baixo número de níveis, uma vez que há componentes
de tensão e corrente de baixa frequência em um braço que resultam numa ondulação de
energia de baixa frequência. Conversores de dois ou três níveis, a priori, poderiam ter
seus capacitores dimensionados para absorver apenas componentes de alta frequência,
considerando-se um sistema trifásico equilibrado.

2.2 Principais topologias de submódulo

Como apresentado na Figura 2.1, cada célula ou submódulo SMn de um braço é
composto, tipicamente, por um capacitor CSMn e uma célula de comutação SCn. Outros
tipos de elementos armazenadores de energia ainda são encontrados na literatura, como
baterias [49, 74] e supercapacitores [75, 76], em sistemas de armazenamento de energia, ou
mesmo indutores [77], com o objetivo de maior robustez. Contudo, o tipo de submódulo mais
utilizado, tanto em aplicações quanto em pesquisas, até o momento, é o SM-HB (Submódulo
do tipo Half Bridge), proposto no primeiro trabalho sobre conversores modulares multiníveis
[48,78]. A estrutura deste submódulo pode ser observada na Figura 2.2, onde verifica-se
que o SM-HB é composto por dois interruptores controlados unidirecionais em tensão, S1

e S2, usualmente IGBTs, que formam a célula de comutação, e um capacitor. A mesma
figura também apresenta os possíveis estados de comutação deste submódulo em função
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Figura 2.2 – Possíveis estados de operação do SM-HB para corrente positiva - (a) e (b), e
corrente negativa - (c) e (d). Os quadrantes de operação do SM-HB são apresentados em
(e).

da polaridade da corrente que o atravessa. Verifica-se que é possível gerar dois níveis de
tensão com essa topologia. Quando S2 é comandado a conduzir, diz-se que o submódulo
está desconectado, e a tensão gerada por este é nula. Este nível de tensão também pode ser
gerado se a corrente no submódulo (iSM) é negativa e nenhum interruptor é comandado a
conduzir, como apresentado na Figura 2.2 (d). Quando S1 é comandado a conduzir, diz-se
que o submódulo está inserido, e o nível de tensão gerado vale VCSM, a tensão sobre o
capacitor de um submódulo. A tensão VCSM também pode aparecer sobre os terminais
do SM-HB se a corrente é positiva e nenhum interruptor é comandado a conduzir, como
apresentado na Figura 2.2 (a). Para qualquer combinação de acionamento e polaridade da
corrente, a tensão média gerada por este submódulo é sempre positiva, como indicado na
Figura 2.2 (e).

Outro tipo de submódulo comumente encontrado na literatura é o Submódulo do
tipo Full Bridge (SM-FB) (SM-FB), cuja estrutura pode ser identificada na Figura 2.3. A
célula de comutação deste submódulo é composta por quatro interruptores unidirecionais
em tensão, S1 ao S4, permitindo diferentes conexões do capacitor ao restante do circuito
de braço. A Figura 2.3 apresenta todos os possíveis estados de comutação em função da
polaridade da correntes e dos possíveis interruptores acionados. Verifica-se que a tensão
gerada pelo SM-FB (vSM) pode ser positiva, se S1 e S4 ou seus respectivos diodos estão
conduzindo - (b), (f), ou negativa, se S2 e S3 ou seus respectivos diodos - (c), (g). Há
ainda quatro diferentes estados que geram tensão nula na saída do SM - (a), (d), (e) e
(h), sendo dois deles redundantes. Esta redundância pode ser utilizada para redistribuir
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Figura 2.3 – Possíveis estados de operação do SM-FB para corrente positiva - (a) até (d),
e corrente negativa - (e) até (h). Os quadrantes de operação do SM-FB são apresentados
em (i).
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parcialmente as perdas entre os semicondutores. A análise dos possíveis estados revela
que a tensão média gerada pelo SM-FB pode ser qualquer valor entre −VCSM e VCSM,
estendendo a região de operação na qual opera o conversor composto por submódulos
deste tipo, quando comparado a outro cujos braços são compostos por SMs-HB. Como
principal desvantagem, tem-se mais semicondutores no caminho da corrente, resultando,
necessariamente, em maiores perdas de condução e possíveis maiores perdas de comutação.

2.2.1 Submódulos híbridos

Além das apresentadas, muitas outras topologias de submódulos foram propostas
na literatura. A maioria é resultado da aglutinação de dois submódulos, ou derivações
de conversores com maior número de níveis. O objetivo, na maioria dos casos, é estender
a faixa da tensão gerada com menor número de interruptores e/ou menores perdas de
condução. A importância da extensão da faixa de operação é verificada em situações de
falta. A topologia mais usual de MMC, como pode ser visto na Seção 2.4, é o conversor
CA/CC composto por submódulos do tipo SM-HB, sendo atualmente já utilizada em
diversas estações de HVDC. Este conversor não tem a capacidade de bloquear correntes
de falta em situações de curto-circuito na porta CC, sendo necessário utilizar dispositivos
de proteção como os disjuntores CC, ou dimensionar os semicondutores de modo que
esses possam tolerar as correntes de falta enquanto o sistema de proteção do lado CA não
interrompe o circuito. Semicondutores adicionais, usualmente tiristores, que possuem maior
capacidade para resistir a sobrecorrentes, também podem ser empregados em paralelo com
os SMs e acionados quando a falta é detectada [79]. Outra alternativa é a utilização de
submódulos que permitam ao conversor gerar tensões de saída próximas de zero mesmo
quando há tensão nominal no lado CA. Para isto, é necessário que o submódulo consiga
gerar tensões negativas.

Como já demonstrado, o SM-FB tem a capacidade de gerar tensão negativa. Contudo,
possui o dobro do número de semicondutores do SM-HB. Se a aplicação não requer que a
faixa de tensão negativa gerada seja igual a faixa de tensão positiva, uma alternativa com
menores perdas é um braço composto pelos dois tipos de submódulos [80], ou ainda um
submódulo composto pelos dois tipos de célula [81], como apresentado na Figura 2.4 (a).
Em (b), na mesma figura, é apresentado o submódulo Semi-full-bridge, o qual consiste na
integração de dois SM-FB num só, com a supressão de um interruptor. As duas topologias
conseguem gerar tensões médias de saída entre −VCSM e 2VCSM, como apresentado na
Figura 2.4 (c). Embora a topologia (b) tenha um interruptor a mais, esta tem a capacidade
de operar com os capacitores em paralelo, reduzindo a ondulação de tensão nestes para
59% [82]. A análise dos problemas relativos à conexão paralela dos capacitores pode ser
vista nesta mesma referência. Outra topologia proposta similar ao Semi-full-bridge é o
Double-clamped-cell, o qual possui a mesma estrutura apresentada na Figura 2.4 (b), mas
com diodos em vez dos interruptores S3 e S7 [83]. Devido à unidirecionalidade dos diodos,
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Figura 2.4 – Topologias de submódulos híbridos do tipo (a) Mixed-cell e (b) Semi-full-
bridge. Ambas geram as faixas de tensão apresentadas em (c).

este SM gera tensão negativa apenas quando a corrente também é negativa, e apenas nesta
condição o paralelismo dos capacitores pode ser realizado.

Muitos outros tipos de submódulos foram propostos na literatura nos últimos anos,
a maioria são células multiníveis com capacidade de gerar tensões negativas. Algumas
delas são:

• Unidirectional submodule [84] - Este submódulo é composto por uma célula de
comutação do tipo buck, mas com um interruptor controlado bidirecional em corrente.
O uso desta célula permite a construção de um MMC unidirecional com relação ao
fluxo de potência e com número de semicondutores controlados reduzido.

• Unipolar-Voltage Full-Bridge Submodule [85] - Este submódulo é composto pela célula
full-bridge no qual um dos interruptores é substituído por um diodo. O objetivo não
é gerar continuamente tensões com três níveis, mas apenas gerar tensão negativa
em caso de falta no lado CC, o que pode ser conseguindo simplesmente através do
desligamento de todos os interruptores.

• Clamped Single-Submodule [86] - Também é composto pela célula full-bridge, mas o
barramento capacitivo é dividido ao meio, e dois dos interruptores são submetidos
apenas à metade da tensão total. Um dos interruptores fica permanentemente ligado
em regime normal de operação, e no evento de uma falta, todos são comandados a
desligar, e uma tensão negativa pode ser gerada. Outra versão deste SM com todos os
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Figura 2.5 – Tensões e correntes em um braço.

quatro interruptores controlados é apresentada em [87], sob o nome de Asymmetrical
Double Commutated Cell. Neste caso, o SM é capaz de gerar quatro níveis de tensão
(apenas um negativo) para qualquer polaridade da corrente que o atravessa.

• Cross-Connected Submodules - Consiste em submódulos do tipo half-bridge conectados
em cruz [88]. A versão de cinco níveis possui características similares ao submódulo
mixed-cell, em termos de perdas, mas necessita de dispositivos com capacidade de
bloquear o dobro da tensão, ou do uso de dispositivos em série. A versão de três
níveis, proposta em [85], substitui um interruptor controlado por um diodo, reduzindo
a área de operação do SM em condições normais, mas ainda garantindo a geração de
tensão negativa.

O uso de topologias diferentes de SMs em sistemas de acionamentos, contudo,
não traz muitas vantagens sob o ponto de vista de gerenciamento de faltas, visto que
nesse tipo de sistema espera-se que as faltas ocorram na porta CA, cuja corrente pode
ser sempre controlada, independentemente da topologia de SM empregada. No entanto,
a faixa adicional de tesão que pode ser útil para diminuir os esforços de corrente nos
semicondutores [89].

2.3 Modelo de um braço

Dada a complexidade dos conversores modulares multiníveis, devido ao grande
número de interruptores e elementos armazenadores de energia, a modelagem destinada à
analise teórica do conversor e ao projeto das malhas de controle necessárias é geralmente
simplificada. A simplificação mais usual consiste em utilizar um circuito equivalente para o
braço que possua apenas uma entrada de controle e um capacitor, reduzindo para apenas
um o número de estados associados a um braço do conversor [90–92].

A Figura 2.5 apresenta as representações utilizadas para as variáveis de um braço.
As variáveis vb e ib, são, respectivamente, a tensão sobre um braço e a corrente que o
atravessa. A tensão sobre o capacitor do submódulo n vale vCSM n, enquanto que os sinais de
acionamento dos interruptores S1 e S2, no caso do SM-HB, ou S1 a S4, no caso do SM-FB,
são representados pelos vetores swn. A análise aqui apresentada é restrita a estes dois
submódulos por possuírem apenas um capacitor. Considera-se, ainda, que há sempre um
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interruptor conduzindo, no caso do SM-HB, e que há sempre dois interruptores apropriados
conduzindo no SM-FB, como apresentado na Figura 2.3. Para o primeiro caso, o sinal de
comutação de cada submódulo, que representa o estado deste, é definido como

sn =

⎧⎪⎨⎪⎩
1 se s1n = 1
0 caso contrário,

(2.1)

onde sxn ∈ {0, 1} representa o estado do interruptor Sx do submódulo n. Para o SM-FB,
define-se

sn =

⎧⎪⎪⎪⎪⎨⎪⎪⎪⎪⎩
1 se s1n = 1 e s4n = 1
−1 se s2n = 1 e s3n = 1
0 para outros valores.

(2.2)

A tensão gerada por um braço, para qualquer um dos dois tipos de SM considerados, é
expressa por

vb =
N∑︂

n=1
snvCSM n. (2.3)

Em funcionamento normal do conversor, espera-se manter as tensões vCSM n as mais
próximas possíveis, resultando em distribuição balanceada das perdas de comutação e
esforços de tensão entre os semicondutores. Como será visto adiante, malhas de controle
adicionais ou algoritmos específicos são necessários para garantir este equilíbrio. Não
pretende-se, com este modelo, capturar a dinâmica referente ao sistema de balanceamento
interno do braço, mas sim obter um modelo simplificado, que possa representar um braço
como um todo. Assim, assume-se que todas as tensões vCSM n são iguais à vCSM , reduzindo
para um o número de estados, como desejado. Define-se a função de comutação multinível
do braço como sendo

sb =
N∑︂

n=1
sn, (2.4)

onde sb ∈ {0, .., N} para o SM-HB e sb ∈ {−N, .., N} para o SM-FB. Substituindo (2.4)
em (2.3), obtém-se

vb = sbvCSM . (2.5)

Posto que deseja-se um modelo equivalente para um braço, resulta em maior utilidade
definir uma variável que representa a soma das tensões dos capacitores de todos os
submódulos,

vC = NvCSM . (2.6)

Escolheu-se apenas o subscrito C por simplicidade da notação. (2.6) substituída em (2.5),
resulta em

vb = sb

N
vC . (2.7)

A variação da soma das tensões de todos os capacitores do braço é dada por

d
dt

N∑︂
n=1

vCSM n = 1
CSM

N∑︂
n=1

snib, (2.8)
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onde todas as capacitâncias CSMn foram consideradas iguais à CSM. Sob a mesma simpli-
ficação anterior (vCSM n = vCSM), e considerando as definições (2.4) e (2.6), simplifica-se
(2.8), resultando em

dvC

dt
= 1

CSM
sbib. (2.9)

As equações (2.7) e (2.9) formam um modelo comutado para um braço com apenas um
estado.

2.3.1 Modelo médio

O uso de modelos comutados na análise dinâmica e desenvolvimento de sistemas de
controle para conversores estáticos resulta, geralmente, num grau de complexidade elevado.
A modelagem por valores médios locais, por outro lado, mostra-se uma ferramenta de
grande utilidade neste tipo de modelagem [93]. A tensão média gerada pelo braço, segundo
a técnica, é dada por

v̄b = 1
Teq

∫︂ t

t−Teq
vb dτ, (2.10)

onde o símbolo ( ·̄ ) é utilizado para indicar variáveis médias, e Teq é o inverso da frequência
na qual os pulsos são gerados pelo braço. Do ponto de vista do domínio da frequência,
a operação acima remove todos os componentes de frequência múltiplos de 1⁄Teq, ou seja,
toda a alta frequência gerada pela comutação dos interruptores. Aplicando a operação à
(2.7), obtém-se

v̄b = 1
NTeq

∫︂ t

t−Teq
(s̄b + s̃b)(v̄C + ṽC) dτ. (2.11)

As variáveis s̃b e ṽC representam o conteúdo de alta frequência presente em sb e vC ,
respectivamente, e possuem média nula dentro do intervalo de integração para um dado
instante de tempo t. Levando em consideração, também, que s̄b e v̄C possuem valor
constante no período de integração, (2.11) pode ser simplificada em

v̄b = s̄bv̄C

N
+ 1

NTeq

∫︂ t

t−Teq
s̃bṽC dτ. (2.12)

Desde que as componentes de alta frequência da tensão do capacitor equivalente tenham
amplitudes reduzidas quando comparadas às de baixa frequência, o último termo da
equação pode ser desprezado. Convém ainda definir o sinal de modulação mb = s̄b

N
∈ [0, 1]

(SM-HB), ou mb ∈ [−1, 1] (SM-FB), que, em conjunto com a simplificação apresentada,
transforma (2.12) em

v̄b = mbv̄C . (2.13)

Procedimento similar é realizado para (2.9). Considerando-se ainda a capacitância equiva-
lente de braço, C = CSM

N
, aproxima-se a equação com

dv̄C

dt
= 1

C
mīb. (2.14)

As equações (2.13) e (2.14) formam o modelo médio de um braço. Verifica-se
que as equações também representam o modelo de um transformador com relação de
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Figura 2.6 – (a) Circuito equivalente de um braço, (b) Símbolo utilizado para representar
o modelo médio de um braço.

transformação variável [94]. A Figura 2.6 (a) apresenta o circuito equivalente em questão,
enquanto (b) apresenta o símbolo utilizado para representar o modelo médio de um braço
neste trabalho.

Embora o procedimento de modelagem apresentado considere a frequência de
comutação fixa, outras que não a consideram resultam no mesmo modelo médio [90]. Nesta
referência, a ideia principal do processo de modelagem consiste em tratar o braço como
um capacitor variável, cuja capacitância depende do número de submódulos inseridos. Se
o número de SMs é muito alto, pode-se aproximar o número de capacitores inseridos por
uma variável contínua, equivalente ao mb aqui definido.

Deste ponto em diante, por facilidade de representação, será omitido o símbolo ( ·̄ ).
Qualquer variável será referente a um valor médio, a não ser que expressamente afirmado
o contrário.

2.4 Topologias de conversores modulares multiníveis

A estrutura mais conhecida de conversor modular multinível proposta consiste num
conversor CA/CC com estrutura do tipo dupla estrela (vide Subseção 2.4.1) [95], publicada
no Institute of Electrical and Electronic Engineers (IEEE) por Lesnicar e Marquardt
em 2003 [48]. No entanto, se considerado que um MMC é qualquer conversor composto
principalmente por braços, como definidos anteriormente, outras topologias já haviam
sido propostas previamente para compensação de reativos [96], cujas estruturas foram
classificadas em [95] como estrela simples e delta simples. A grande diferença entre as duas
proposições é o número de portas através das quais o conversor se conecta ao resto do
circuito. Uma porta é definida como a interface entre o conversor e um sistema elétrico, CC
ou CA com qualquer número de fases. Assim, pode-se definir uma primeira classificação
dos conversores modulares em duas categorias:

• MMCs com uma porta - São conversores que possuem apenas uma porta CA,
geralmente trifásica, destinados primariamente à compensação de reativos em sistemas
de média tensão [96–98]. Usualmente são compostos por três braços, conectados através
de indutores, numa estrutura delta ou estrela.

• MMCs com duas portas - Estes conversores possuem a função primária de transferir
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potência ativa entre duas portas, que geralmente operam com frequências distintas,
mas com níveis de tensão similares. O número de fases também pode ser distinto
entre uma porta e outra. Os braços interligam fases de uma porta do conversor com
fases da outra através de indutores de braço. Uma das portas pode ser CC, como no
conversor CA/CC apresentado na Figura 2.7.

Conversores modulares com mais de duas portas não são usuais, visto que as
frequências das portas devem ser diferentes, como será apresentado adiante. No entanto,
sistemas multiportas compostos por vários MMCs de duas portas conectados a um único
barramento, CC ou CA, já são estudados [99–101], principalmente para aplicações de
transmissão HVDC multiportas ou integração de sistemas de geração renovável e de
armazenamento com a rede.

A seguir são apresentadas as principais topologias de conversores modulares multi-
níveis de duas portas já propostos na literatura.

2.4.1 O conversor CA/CC

A Figura 2.7 apresenta a primeira topologia de MMC com duas portas proposta em
conferência do IEEE em 2003 [48]. É composta por seis braços iguais, estes formados por
submódulos do tipo SM-HB, e seis indutores de interconexão Lb, denominados indutores
de braço. Em [48], a necessidade de utilização dos indutores de braço não foi comentada,
embora, atualmente, todos trabalhos referentes ao MMC funcionando sob o modo de
operação originalmente proposto apresentem indutores de braço. A principal função destes
é limitar as correntes de alta frequência que surgem quando a soma das tensões dos braços
de uma fase é instantaneamente diferente da soma das tensões de outro braço. Os indutores
de braço apareceram primeiramente da versão CA/CA do conversor [102,103], enquanto
que no conversor CA/CC só aparecem na literatura em 2008 [104,105].

Figura 2.7 – Topologia do primeiro MMC CA/CC proposto [48].
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A principal aplicação deste conversor dá-se em sistemas de HVDC. O primeiro
projeto a utilizar esta topologia em estações de transmissão CC foi o Trans Bay Cable, que
tornou-se operacional em 2010 [106], oito anos após a publicação da patente do conversor
[78]. Além das vantagens já discutidas relativas à utilização de células em série, formando
braços, outra vantagem deste conversor, especialmente em sistemas de transmissão, é
a não utilização de capacitor diretamente conectado ao barramento CC, o que diminui
consideravelmente o pico da corrente de falta em caso de curto-circuito na porta CC. Nestas
aplicações, os indutores de braço são dimensionados de modo a limitar o crescimento
destas correntes levando-se em consideração o atraso do sistema de proteção [107]. Outra
aplicação do conversor é no acionamento de máquinas de média tensão [52, 108, 109],
segmento no qual pelo menos duas empresas já comercializam sistemas baseados nesta
topologia [53, 54].

Quando submódulos do tipo SM-HB são utilizados na composição dos braços, e
uma modulação Pulse Width Modulation (PWM) do tipo Phase Shift (PS) é utilizada, o
conversor poderá gerar N + 1 ou 2N + 1 níveis de tensão na porta CA, dependendo da
fase entre as portadoras dos braços positivos e negativos [94,110].

2.4.2 O conversor CA/CA direto

A ideia da conversão direta CA/CA remonta ao início da década de 1980, com as
primeiras proposições dos conversores matriciais por Alesina e Venturini [111]. Curiosa-
mente, os autores também propõem a utilização de conversores em série, numa configuração
similar a um braço composto por SMs-HB. Contudo, fontes de tensão são utilizadas no
lugar dos capacitores, sendo mais provável que os autores se referiam a um funcionamento
similar ao conversor CHB, com fontes de alimentação individuais. O conversor matricial
multinível é proposto em [112], que pode ser considerado um conversor modular, mas
com correntes comutadas de braço, por não possuir indutores em série com os mesmos.
A versão monofásica do conversor modular multinível CA/CA direto, também chamado
de Modular Multilevel Matrix Converter (MMMC), foi proposto em [50]. Como menci-
onado, a utilização explícita de indutores de braço não foi reportada, estes aparecendo
explicitamente em [102,103]. A versão trifásica do MMMC, como mostrado na Figura 2.8,
é primeiramente apresentado em [113]. A aplicação deste conversor em um sistema de
acionamento de máquinas para operação em baixa frequência é proposta em [114].

Dada a necessidade do braço gerar tensões positivas e negativas, o SM-FB é o
submódulo mais empregado neste conversor.

2.4.3 O conversor CA/CA direto reduzido - Hexverter

O hexverter, primeiramente proposto em [115], pode ser entendido como uma versão
reduzida do MMC CA/CA direto, no qual apenas o número mínimo de braços é utilizado. A
Figura 2.9 apresenta a estrutura do conversor, composta por seis braços e seis indutores Lb.
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Figura 2.8 – Estrutura do MMC CA/CA direto.

Devido à redução de nove para seis braços, quando comparada com a topologia anterior,
a os esforços de corrente neste conversor são maiores, já que a corrente de cada fase
divide-se entre dois braços, em vez de três. Além disso, correntes internas adicionais são
necessárias para manter o equilíbrio das tensões quando este opera com potência reativa
numa porta ou nas duas [116]. De forma contrária ao que acontece com o MMC CA/CC,
que apresentam maior ondulação de tensão quando operando em baixas frequências, os
conversores diretos têm maior ondulação de energia quando operando em frequências
próximas ou iguais, de modo que a operação nestas condições não é recomendada [116].

Figura 2.9 – Estrutura do MMC CA/CA reduzido (Hexverer).
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Contudo, quando as frequências são muito diferentes, os conversores diretos são, em geral,
a melhor escolha, devido, principalmente, à menor ondulação de energia [117].

2.4.4 O conversor CA/CA indireto

Embora não seja uma topologia por si só, mas uma conexão back-to-back de dois
conversores MMC CA/CC iguais, como apresentado na Figura 2.10, o assim chamado
conversor CA/CA indireto é usualmente comparado com os conversores diretos [114,116,
118–120]. Considerada a operação normal, sem circulação de correntes adicionais, ou seja,
que as correntes que circulam nos braços são apenas composições das correntes das portas,
o conversor indireto possui menos esforços de corrente, requerendo uma menor área de
silício, muito embora tenha um número maior de braços. Por outro lado, a quantidade de
energia armazenada necessária pode ser muito maior se pelo menos uma das portas opera
em baixa frequência e nenhuma técnica de controle que minimize a ondulação de energia é
utilizada. Se empregadas, estas técnicas aumentam as perdas do conversor.

Uma vantagem deste tipo de configuração é a existência de um barramento CC
comum, o que possibilita a conexão de vários conversores, formando um sistema multiporta.
Num sistema de acionamento para múltiplas máquinas, por exemplo, poder-se-ia ter apenas
um retificador e mais de um inversor conectado ao mesmo barramento.

2.5 Estrutura generalizada e princípio de funcionamento

A análise apresentada aqui é destinada aos conversores de duas portas, por terem
maior número de aplicações e maior variabilidade com relação às suas estruturas. A
Figura 2.11 apresenta uma representação generalizada do MMC. A porta 1 do conversor, à
esquerda, possui F fases, e a tensão em cada uma delas é representada por vj,1, onde j ∈
{1, ..., F}. A porta 2, à direita, possui H fases, e a tensão em cada uma é representada por
vk,2, onde k ∈ {1, ..., H}. As correntes em cada porta, ij,1 e ik,2, são definidas similarmente.

Figura 2.10 – Estrutura generalizada do MMC.
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Cada uma das fases da porta 1 é conectada através de um braço, Bj,k, e um indutor
de braço, Lb, em série, a uma fase da porta 2, resultando num número total de braços
Nb = FH. Considerando sistemas senoidais com qualquer número de conexões maior ou
igual a 2, tensões e correntes na porta 1 são dadas por

vj,1 = V̂ 1 cos
(︄

ω1t − j − 1
F

2π

)︄
(2.15)

ij,1 = Î1 cos
(︄

ω1t − j − 1
F

2π + ϕ1

)︄
, (2.16)

enquanto na porta 2, estas variáveis são definidas com

vk,2 = V̂ 2 cos
(︄

ω2t − k − 1
H

2π + φ

)︄
(2.17)

ik,2 = Î2 cos
(︄

ω2t − k − 1
H

2π + φ + ϕ2

)︄
, (2.18)

onde φ representa a defasagem entre as tensões das fases 1 da porta 1 e da porta 2, ϕ1 e
ϕ2 são os ângulos entre tensões e correntes de cada uma das portas.

Os resistores em linha descontínua presentes na Figura 2.11 apenas representam
que a tensão de modo comum, vcm, é a média das tensões da porta 2 com relação ao terra,
que é definido como sendo o ponto central das tensões da porta 1. Numa aplicação real, a
carga pode ser de qualquer natureza, embora aqui apenas tensões e correntes senoidais
são consideradas.

2.5.1 Número de correntes controláveis

A estrutura genérica do MMC apresentada na Figura 2.11 possui FH indutores.
Contudo, dada a restrição do circuito ∑︂

j,k

ibj,k = 0, (2.19)

Figura 2.11 – Estrutura generalizada do MMC.
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uma das correntes de braço, ou combinação destas, é dependente, sendo possível controlar
independentemente apenas FH − 1 correntes. Este resultado também pode ser encontrado
calculando-se o número de malhas independentes do circuito, dado por Ni = Ne − Nn + 1,
onde Ne é o número de elementos do circuito e Nn é o número de nós.

Considerando como um elemento só a conexão série de um braço e um indutor
de braço, o número total de elementos do circuito da Figura 2.11 é composto por FH

braços, F elementos conectados à porta 1 e H elementos conectados à porta 2, totalizando
Ne = FH + F + H elementos. O número total de nós do circuito, considerando a conexão
em estrela apresentada, vale Nn = F +H +2. Assim, o número total de malhas ou correntes
independentes no circuito vale Ni = Ne − Nn + 1 = FH − 1. Já que o número de correntes
independentes que flui em uma porta conectada a Nc fios vale Nc − 1, o número total de
correntes independentes fluindo nas duas portas do conversor MMC vale Nip = F + H − 2.
As outras Nic = FH − F − H + 1 correntes independentes são chamadas correntes de
circulação e fluem internamente ao conversor.

As correntes de circulação provêm graus de liberdade adicionais ao controle do
conversor, e podem ser utilizadas para diversas finalidades, como otimização de perdas
[121], balanceamento das energias armazenadas nos braços [60,122] e redução da ondulação
de tensão nos capacitores [123,124]. Se não há o desejo do uso das correntes de circulação
para finalidade específica, usualmente estas são suprimidas através de malhas de controle
adequadas [125–128], evitando o aumento das perdas do conversor e possíveis ressonâncias
[94].

A Tabela 2.1 apresenta o número de correntes independentes para diferentes com-
binações de números de fases do MMC. Embora o Hexverter não possa ser derivado a
partir da estrutura genérica apresentada, por possuir um número reduzido de braços, ele
foi incluído para efeito de comparação. A tabela também inclui conversores de

Tabela 2.1 – Número de correntes independentes para algumas configurações de MMC.

F H Nip Nic

MMC CC/CA (Figura 2.7) 2 3 3 2
MMC CA/CA (Figura 2.8) 3 3 4 4
Hexverter (Figura 2.9) 3 3 4 1
MMC CA-3f/CA-5f 3 5 6 8
MMC CA-3f/CA-6f 3 6 7 10

Pode-se definir uma corrente de fase j da porta 1 do conversor MMC genérico, em
função das correntes de braço, como sendo a soma daquelas conectadas à fase em questão
e que retornam ao sistema conectado à porta 1 através de todos os outros braços, exceto
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aqueles conectados a fase j. De forma similar pode-se definir as correntes da porta 2, logo,

ij,1 = 1
2

⎛⎜⎜⎜⎝
H∑︂

k=1
ibj,k −

F∑︂
x=1
x ̸=j

H∑︂
k=1

ibx,k

⎞⎟⎟⎟⎠ (2.20)

ik,2 = 1
2

⎛⎜⎜⎜⎝
F∑︂

j=1
ibj,k −

H∑︂
x=1
x ̸=k

F∑︂
j=1

ibj,x

⎞⎟⎟⎟⎠ . (2.21)

Cada corrente de braço pode ser escrita como uma combinação das correntes das
duas portas e da corrente de circulação daquele braço, aqui definida como sendo qualquer
corrente que venha a desviar da simetria as divisões das correntes das portas entre os
braços1, ou seja,

icj,k = ibj,k − ij,1

H
− ik,2

F
. (2.22)

Como já discutido, apenas uma parcela das correntes de circulação definidas em (2.22) são
independentes. As seguintes restrições são consequências da definição de que correntes de
circulação circulam apenas internamente ao conversor.

F∑︂
j=1

icj,k = 0 para k ∈ {1, .., H} (2.23)

H∑︂
k=1

icj,k = 0 para j ∈ {1, .., F}. (2.24)

Destas H + F restrições, conclui-se que uma é redundante, combinação de outras, uma
vez que HF correntes de circulação foram definidas em (2.22), e Nic = FH − F − H + 1.
Por exemplo, para o conversor MMC CC/CA, considerando que a porta 1 (à esquerda na
Figura 2.11) é a porta CC, obtém-se as restrições

ic1,1 + ic1,2 + ic1,3 = 0 (2.25)
ic2,1 + ic2,2 + ic2,3 = 0 (2.26)

ic1,1 + ic2,1 = 0 (2.27)
ic1,2 + ic2,2 = 0 (2.28)
ic1,3 + ic2,3 = 0. (2.29)

Percebe-se que a soma das duas primeiras equações é igual à soma das últimas três. Assim,
de fato existem quatro restrições, sobrando, das seis correntes de circulação definidas em
(2.22), apenas duas correntes de circulação independentes.

1Esta é a definição normalmente utilizada na análise dos diferentes tipos de MMC, mas generalizada
neste trabalho.
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2.5.2 Dinâmica das correntes

Da análise do circuito generalizado do MMC, conclui-se que a corrente no braço de
índice j, k tem sua dinâmica imposta pela equação

Lb
dibj,k

dt
= vj,1 − vk,2 − vcm − vbj,k. (2.30)

Considerando-se as tensões equilibradas definidas em (2.15) e (2.17), ainda da análise do
circuito, a tensão de modo comum vale vcm = 1

HF

∑︁
j,k

vbj,k. Logo, pode-se reescrever (2.30)
como

Lb
dibj,k

dt
= vj,1 − vk,2 −

⎛⎝vbj,k + 1
HF

∑︂
j,k

vbj,k

⎞⎠ . (2.31)

Percebe-se que a tensão gerada por um braço influencia todas as correntes do conversor.
Os esquemas de controle das correntes do MMC usualmente empregam transformações
de variáveis que resultam em NF − 1 sistemas desacoplados, possibilitando o uso de
controladores simples. É usual também o uso de sistemas em cascata, no qual malhas de
controle que regulam o valor médio das tensões dos capacitores – ou o valor médio das
energias – geram referências para as malhas de controle das correntes [60,129]. O termo
“médio” é aqui usado para designar o valor médio referente ao período da ondulação de
energia, e não ao período de comutação dos interruptores. A tensão de modo comum vcm é
outro grau de liberdade explorado na minimização da ondulação de tensão dos capacitores,
como por exemplo em [130].

2.5.3 Energia armazenada nos braços

O principal requisito para o funcionamento do MMC é a inexistência de componente
de potência constante sendo absorvida pelo braço, uma vez que este pode armazenar
apenas uma quantidade finita de energia. Ou seja, desconsiderando-se as perdas inerentes
à realização física do conversor, têm-se

p̄Bj,k =
∫︂ t

t−Tb
vbj,kibj,k dτ = 0, (2.32)

onde Tb representa o período de pbj,k, a potência instantânea absorvida pelo braço j, k.

Antes de continuar a análise, apresenta-se necessário definir um modo de funcio-
namento para o conversor. Por simplicidade será considerado que o conversor opera sem
correntes de circulação, ou seja,

ibj,k = ij,1

H
+ ik,2

F
. (2.33)

Considera-se ainda que todas as correntes do conversor são controladas. As correntes das
portas seguem referências senoidais, como representado em (2.16) e (2.18). As correntes
de circulação seguem referências nulas.

Os indutores Lb possuem a principal finalidade de limitar as correntes de alta
frequência, geradas pela diferença instantânea das tensões geradas pelos braços. Portanto,
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em geral, possuem reatância significativa apenas em frequências iguais e maiores que a
frequência de comutação2. As quedas de tensão sobre estes referentes às frequências ω1 e ω2

podem ser desprezadas. Considerando-se também que o processo de controle e modulação
não gera tensão de modo comum de baixa frequência, pode-se, da mesma forma, desprezar
o termo vcm, resultando em

vbj,k = vj,1 − vk,2. (2.34)

Dadas estas considerações e substituindo-se as equações (2.15) à (2.18) em (2.33) e (2.34),
calcula-se a potência instantânea absorvida pelo braço de índice j, k através do produto
destas duas últimas equações, resultando em cinco termos, cada um correspondente a uma
frequência,

pbj,k = pbj,k0 + pbj,k1 + pbj,k2 + pbj,k3 + pbj,k4. (2.35)

Cada um dos termos que compõem pbj,k é desenvolvido no apêndice B, no qual encontra-se
que

pbj,k0 = V̂ 1Î1

2H
cos(ϕ1) − V̂ 2Î2

2F
cos(ϕ2) (2.36)

pbj,k1 = V̂ 1Î1

2H
cos

(︄
2ω1t − j − 1

F
4π + ϕ1

)︄
(2.37)

pbj,k2 = − V̂ 2Î2

2F
cos

(︄
2ω2t − k − 1

F
4π + ϕ2

)︄
(2.38)

pbj,k3 = Pbj,k3 cos(ω3t + γj,k3) (2.39)
pbj,k4 = Pbj,k4 cos(ω4t + γj,k4), (2.40)

onde as amplitudes Pbj,k3 e Pbj,k4 e as fases γj,k3 e γj,k4 podem ser vistas no referido
apêndice. As frequências ω3 e ω4 correspondem à soma e a diferença das frequências das
portas, ω3 = ω1 + ω2 e ω4 = ω1 − ω2.

O termo pbj,k0, quando ambas as frequências são diferentes de zero, equivale ao
valor médio da potência absorvida pelo braço j, k, e, como já explicado, deve ser nulo
para que o conversor opere adequadamente. Assim, no caso do conversor CA/CA direto,
o balanço entre as potências de entrada e saída ocorre para a seguinte relação entre as
amplitudes das correntes:

Î1

Î2
= V̂ 2H cos(ϕ2)

V̂ 1F cos(ϕ1)
. (2.41)

O termo pbj,k1 é referente a uma ondulação de potência com o dobro da frequência da porta
1, pbj,k2 refere-se a uma componente com o dobro da frequência da porta 2, e os termos
pbj,k3 e pbj,k4 correspondem às ondulações cujas frequências são a soma e a diferença das

2Contudo, aplicações em HVDC que utilizam o SM-HB usualmente requerem que os indutores de braço
sejam dimensionados levando-se em consideração também a limitação da corrente na porta CC em caso
de curto-circuito, resultando em reatâncias bem mais elevadas que as necessárias para limitar as correntes
de alta frequência
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frequências das portas, respectivamente. A energia armazenada no braço j, k é encontrada
com

ebj,k = E +
4∑︂

y=1

∫︂
Pbj,ky cos(ωyt + γj,ky)dt (2.42)

ebj,k = E +
4∑︂

y=1

Pbj,ky

ωy

sen(ωyt + γj,ky), (2.43)

onde E é o valor da energia média armazenada no braço. Usualmente, existirá uma
malha de controle que forçará E a seguir um valor constante, diretamente, se a energia
armazenada no braço é controlada, ou indiretamente, se a tensão média do capacitor
equivalente do braço é controlada. Neste último caso, se a ondulação de tensão é pequena,
E pode ser aproximado com E ≈ 1

2CVC
2.

De (2.43), percebe-se que a ondulação da energia armazenada no braço, consequen-
temente, da tensão também, aumenta se componentes de potência de baixa frequência
estão presentes. Assim, quando uma das portas possui frequência baixa, para o modo
de operação apresentado, ou seja, com a corrente de cada fase se dividindo igualmente
entre os braços aos quais se conecta, há a necessidade de uma maior capacidade de ar-
mazenamento de energia para que as tensões máxima e mínima se mantenham dentro
de uma faixa apropriada. Uma solução para operação com frequência baixa em uma das
portas consiste em distribuir as correntes de maior frequência de maneira desigual entre os
braços conectados à porta correspondente, de forma a modular a amplitude das correntes
de maior frequência com as de menor frequência, deslocando a ondulação de tensão nos
capacitores para uma frequência maior [114].

Em conjunto com correntes de circulação, a utilização de tensão de modo comum
alternada, ambas com mesma frequência, torna possível a troca de energia entre os braços
do conversor numa frequência maior que as das portas, permitindo reduzir as ondulações
de energia quando as frequências das portas são próximas, tanto no caso do MMC CA/CA
[131], quanto no caso do MMC CC/CA [52].

A ondulação de energia do MMC CC/CA e as técnicas de mitigação destas serão
estudadas em mais detalhes no capítulo 6.

2.6 Funcionamento do MMC CC/CA trifásico

Esta seção tem como objetivo apresentar o funcionamento e a modelagem do MMC
CC/CA trifásico, conversor escolhido como tema principal deste trabalho. A Figura 2.12
apresenta os elementos principais que formam um sistema de conversão CC/CA. Além dos
elementos presentes na estrutura genérica apresentada na Figura 2.11, foram adicionados
o indutor de filtro da porta CC, Lcc e os indutores de filtro da porta CA, Lf , além de
suas respectivas resistências equivalentes. Estes não são estritamente necessários para o
funcionamento do conversor, uma vez que os indutores de braço já agem no sentido de
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Figura 2.12 – Representação de um MMC CC/CA trifásico.

filtrar a corrente nas portas. Contudo, em aplicações onde há conexão direta a uma rede
de distribuição e o número de níveis do conversor não é muito alto, pode ser necessário o
uso de filtragem adicional para que haja conformidade com as normas relativas à injeção
de harmônicos/ruído eletromagnético na rede. Em um cenário onde a porta CA está
conectada a uma máquina, não haveria necessidade do uso de filtros, uma vez que a própria
indutância da máquina já é grande o suficiente para garantir uma distorção mínima nas
correntes.

Com o objetivo de obter maior simplicidade e manter a conformidade com as
definições mais usuais na literatura, optou-se pelas seguintes mudanças com relação ao
modelo genérico:

• No modelo genérico definiu-se F correntes para a porta 1. Diferentemente de um
sistema multifásico, quando há apenas duas conexões, ou seja, um sistema monofásico,
torna-se mais intuitivo definir apenas uma corrente, diminuindo também o número
de equações. Assim, utiliza-se apenas a corrente icc para a porta CC.

• Em vez de valores numéricos, os índices j ∈ {p, n} são usados como referência a
elementos da porta CC, enquanto os índices k ∈ {a, b, c} são utilizados como referência
a elementos da porta CA. Os braços conectados ao nó P serão chamados braços
positivos, enquanto aqueles conectados ao nó N serão chamados braços negativos.

• As correntes e tensões geradas pelos braços negativos possuem um sentido contrário
aos definidos no modelo genérico, ainda com o motivo de manter uma conformidade
e permitir uma modelagem mais compreensiva.

• Como esta topologia possui apenas uma fonte na porta 1, o ponto utilizado como
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referências para a tensão do circuito é representado de maneira diferente daquela da
Figura 2.11, através dos resistores pontilhados na Figura 2.12. O resultado é similar
ao modelo genérico, vP + vN = 0.

Considerando-se tensões alternadas equilibradas e controladores ideais, tensões e
correntes na porta CA do conversor são dadas por

vk = V̂ cos (ωt + αk) (2.44)
ik = Î cos (ωt + αk + ϕ) , (2.45)

onde αa = 0, αb = −2π/3 e αc = 2π/3.

Com o intuito de generalização, introduz-se os valores normalizados do valor de
pico-a-pico da tensão da porta CA e da porta CC [94],

M = 2V̂

VC

(2.46)

G = Vcc

VC

. (2.47)

As faixas de tensão possíveis de serem geradas pelo conversor dependem, se as ondulações
de tensão são desconsideradas, exclusivamente das tensões dos capacitores e da topologia
do submódulo empregado. Para o SM-HB, por exemplo, uma vez que não pode gerar
tensões negativas nem maiores que VC , têm-se as seguintes restrições

G

2 + M

2 < 1 (2.48)
G

2 − M

2 > 0 (2.49)

Destas equações infere-se que uma maior faixa de variação da tensão da porta CA é
possível se o conversor opera com G = 1 [94], ou seja, VC = Vcc. Este é normalmente
o ponto de operação escolhido na quase totalidade dos trabalhos publicados. Contudo,
quando as ondulações de tensão são consideradas, a região de operação do conversor pode
ser estendida ou comprimida, dependendo, principalmente, de ϕ [132].

2.6.1 Operação sem correntes de circulação

Um dos esquemas mais básicos empregados no controle do MMC consiste na
supressão das correntes de circulação alternadas [126–128,133]. Quando não controladas,
as correntes de circulação podem aumentar as perdas do conversor, bem como instabilizá-
lo devido à ressonâncias, dependendo da frequência de operação e dos valores de Lb e
CSM escolhidos. Esta seção apresenta as formas de onda teóricas esperadas de um MMC
operando com controle de todas as correntes e com referências adequadas que permitam o
balanço de energia no conversor.

Assim como na análise generalizada, considerando-se uma tensão de modo comum
nula e negligenciando-se as quedas de tensão sobre os indutores, as tensões normalizadas
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sobre os braços positivos e negativos são dadas por

v′
bp,k = G

2 − M

2 cos (ωt + αk) (2.50)

v′
bn,k = G

2 + M

2 cos (ωt + αk) . (2.51)

Definindo-se um valor de base para a normalização das correntes como sendo o
valor de pico da corrente CA, Î, e considerando-se a operação sem correntes de circulação
definida em (2.33), ou seja, que a corrente de cada fase de cada porta divide-se igualmente
entre os braços a ela conectados, têm-se

i′
bp,k = 1

3i′
cc + 1

2 cos (ωt + αk + ϕ) (2.52)

i′
bn,k = 1

3i′
cc − 1

2 cos (ωt + αk + ϕ) . (2.53)

Do balanço de potência do conversor, desconsiderando-se qualquer perda, encontra-se a
relação entre a corrente CC e o valor de pico das correntes CA,

i′
cc = 3M

4G
cos ϕ. (2.54)

A Figura 2.13 apresenta as principais formas de onda normalizadas teóricas obtidas para
G = 1, M = 0, 92 e cos ϕ = 0, 85 atrasado.

2.6.2 Ondulação de energia

Uma das características mais críticas do MMC é a quantidade de energia que
precisa ser armazenada nos capacitores dos submódulos do conversor. Uma vez que estes
absorvem uma ondulação de potência de baixa frequência, resultado do produto das tensões
e correntes de braço, os picos de energia acumulados/fornecidos são altos, e para que os
níveis de tensão mantenham-se em níveis que permitam o funcionamento do conversor,
um grande valor de capacitância é necessário.

Uma vez integrado o produto entre v′
bp,k e i′

bp,k, encontra-se que a ondulação de
energia no braço positivo k, normalizada com relação a VC Î/ω, vale

∆e′
p,k = G

4 cos(ωt + αk) sen(ϕ) + 2G2 − M2

8G
sen(ωt + αk) cos(ϕ)

− M

16 sen(2ωt + 2αk + ϕ). (2.55)

Analogamente, pode-se encontrar a ondulação de energia do braço negativo k.

∆e′
n,k = −G

4 cos(ωt + αk) sen(ϕ) − 2G2 − M2

8G
sen(ωt + αk) cos(ϕ)

− M

16 sen(2ωt + 2αk + ϕ). (2.56)

Os resultados estão de acordo com a análise genérica apresentada na Seção 2.5. Uma
vez que a frequência de uma das portas é zero, espera-se encontrar apenas termos com a
frequência da porta CA (ω3 e ω4) e com o dobro desta frequência (2ω2).
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Figura 2.13 – Principais formas de onda normalizadas do conversor MMC para G = 1,
M = 0, 92 e cos ϕ = 0, 85 atrasado.
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A ondulação da energia armazenada na fase k, ∆e′
s,k, é encontrada somando-se as

equações (2.55) e (2.56),

∆e′
s,k = ∆e′

p,k + ∆e′
n,k (2.57)

∆e′
s,k = −M

8 sen(2ωt + 2αk + ϕ) (2.58)

resultando apenas nos termos referentes ao dobro da frequência da porta. A diferença
entre a energia armazenada num braço positivo e num negativo,

∆e′
d,k = ∆e′

p,k − ∆e′
n,k (2.59)

∆e′
d,k = G

2 cos(ωt + αk) sen(ϕ) + 2G2 − M2

4G
cos(ϕ) sen(ωt + αk) (2.60)

por outro lado, apresenta apenas os termos que possuem frequência fundamental. A
Figura 2.13 ilustra as ondulações de energia para um caso hipotético.

Considerando que a amplitude da ondulação de energia é relativamente pequena em
relação ao valor médio da energia armazenada, pode-se encontrar a ondulação de tensão
nos capacitores através da relação linearizada ∆vCj,k = 1

VCC
∆ej,k. Disto e de (2.55), resulta

que

∆vCj,k = Î

ωC
∆e′

j,k (2.61)

O valor pico-a-pico da ondulação de tensão pode ser encontrada através de max(∆e′
j,k) −

min(∆e′
j,k), resultando em

∆V pp
C = Î

ωC

[︂
4G2 − M2 cos2(ϕ)

]︂ 3
2

16G2 (2.62)

Definindo-se a ondulação de tensão normalizada, ou o percentual de ondulação em relação
ao valor médio da tensão no capacitor equivalente, ∆V pp

C
′ = ∆V pp

C /VC , encontra-se a
equação (2.63), que permite dimensionar a capacitância equivalente de braço que garante
uma ondulação máxima de tensão em função de outros parâmetros e do ponto de operação
do conversor.

C ≥ Î

ω ∆V pp
C

′ VC

[︂
4G2 − M2 cos2(ϕ)

]︂ 3
2

16G2 . (2.63)

Vale salientar que esta equação é válida apenas para operação sem correntes de circulação
e sem injeção de qualquer tensão de modo comum.

2.7 Conclusão

Este capítulo apresentou uma introdução aos conversores modulares multiníveis, e
mais detalhadamente ao MMC CC/CA trifásico. As topologias principais de submódulos
e conversores foram apresentadas em conjunto com suas principais aplicações. Dada a
complexidade do conversor, é usual considerar um braço como um elemento mínimo
na modelagem do sistema. Desprezando-se as possíveis diferenças de tensão entre os
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capacitores dos submódulos é possível obter um modelo de braço com apenas uma variável
de estado, tornando possível uma análise simplificada, mas eficiente, do conversor.

O capítulo também apresentou uma análise genérica dos conversores MMC, identifi-
cando quantas correntes de circulação existem nas topologias mais usuais e em topologias
com número qualquer de fases. A análise das ondulações de energia presentes nos braços
do conversor quando as correntes de circulação são suprimidas demonstram que estas
tendem a crescer quando a frequência de operação em uma das portas é baixa, ou quando
a diferença entre as frequências das portas é baixa. Isto requer modos de funcionamento
diferentes que reduzam a ondulação de energia, permitindo a utilização de valores mais
baixos de capacitância.
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Capítulo 3

Modelagem

A primeira etapa no projeto dos controladores de corrente e energia do conversor é
a obtenção de modelos dinâmicos para as plantas correspondentes. Este capítulo apresenta
modelos contínuos base que serão utilizados tanto para obtenção das plantas discretas
empregadas no projeto dos controladores, quanto para a obtenção de outros modelos
que podem ser úteis no projeto tanto do circuito de potência e no sistema de controle
do conversor, como modelo de regime permanente e modelos para simulação, incluindo
estimação de perdas.

O modelo base desenvolvido nesta seção emprega o modelo médio de braço apre-
sentado anteriormente na Seção 2.5. Uma das considerações, portanto, é que existe algum
mecanismo de controle que mantém equilibradas as tensões dos capacitores de cada braço.
Desconsidera-se também a alta frequência gerada pelos braços, importando apenas o valor
médio dentro de um período de comutação que este gera. Por último, concentra-se todas
as resistências presentes no braço, tais como as dos semicondutores, condutores utilizados
para interconexão dos submódulos, indutores de braço e a Equivalent Series Resistance
(ESR) dos capacitores inseridos no braço. Embora o número destes seja variante no tempo,
com o objetivo de simplificação do modelo, considera-se apenas o valor médio aproximado
da ESR total inserida. A Figura 3.1 apresenta do modelo do MMC adotado – Deste
ponto em diante, a sigla MMC refere-se ao MMC CC/CA trifásico. Considera-se ainda as
resistências dos indutores de filtro das portas do conversor.

As entradas do modelo são os seis sinais de modulação mj,k, e no total existem
onze variáveis de estado, as seis tensões equivalentes vCj,k, e cinco correntes independentes,
duas correntes na porta CA, duas correntes de circulação e a corrente icc.

3.1 Modelagem das correntes

Esta seção apresenta o processo de obtenção de um modelo para as correntes das
portas e internas do MMC. Os modelos finais são similares aos já propostos na literatura,
em geral adaptados da versão monofásica [90] ou através da consideração de que a carga
é conectada a quatro fios [134]. O processo de obtenção aqui apresentado já considera a
estrutura trifásica desde o início. Da aplicação das leis das tensões de Kirchhoff ao circuito
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Figura 3.1 – Modelo do MMC empregando o modelo médio de braço.

da Figura 3.1, obtêm-se as cinco equações seguintes, onde k ∈ {a, b, c}.

vP = vik + vbp,k + Lb
dibp,k

dt
+ Rbibp,k (3.1)

vN = vik − vbn,k − Lb
dibn,k

dt
− Rbibn,k (3.2)

vik = Lf
dik

dt
+ Rf ik + vk + vcm (3.3)

0 = Vcc − Lcc
dicc
dt

− Rcc icc − vP + vN (3.4)
0 = vP + vN . (3.5)

Os resistores representados em pontilhado são fictícios, de mesmo valor, e têm como função
apenas indicar o nó escolhido como referência para as tensões do circuito. A motivação
para esta escolha é apenas a simplificação dos equacionamentos.

3.1.1 Correntes da porta CA

Somando (3.2) à (3.1) e levando-se em consideração que

ik = ibp,k − ibn,k, (3.6)

obtida a partir da aplicação da lei de Kirchhoff das correntes, chega-se à

0 = 2vik + (vbp,k − vbn,k) + Lb
dik

dt
+ Rbik. (3.7)

Percebe-se que as correntes da porta CA são influenciadas pela diferença das tensões dos
braços positivos e negativos, motivando a definição da variável

vbd,k = 1
2(vbp,k − vbn,k). (3.8)
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Assim, (3.7) pode ser reescrita como

0 = 2vik + 2vbd,k + Lb
dik

dt
+ Rbik. (3.9)

O ganho 1/2 em (3.8) foi escolhido de modo que a tensão diferença vbd,k se aproxime da
tensão da rede em regime permanente1, assim como acontece com a tensão gerada por
qualquer outro inversor. O objetivo é facilitar o entendimento e a depuração de simulações
e experimentos.

Ainda da aplicação da lei de Kirchhoff das correntes ao circuito da Figura 3.1,
infere-se que ∑︁ ik = 0, já que a porta CA do conversor é conectada a três fios, portanto,
não podendo existir componente de modo comum ou de eixo zero. Substituindo este
resultado em (3.9), encontra-se que∑︂

vik = −
∑︂

vbd,k. (3.10)

Aplicando-se um somatório em k em ambos os lados de (3.3), substituindo-se (3.10) e
considerando ainda ∑︁ ik = 0, conclui-se que a tensão de modo comum vale

vcm = −1
3
∑︂

k

vbd,k − 1
3
∑︂

k

vk. (3.11)

Do conjunto de equações (3.3), (3.9) e (3.11) encontra-se a relação entre as diferenças das
tensões de braço e as correntes da porta CA do conversor,(︄

Lb

2 + Lf

)︄
dik

dt
= −

(︄
Rb

2 + Rf

)︄
ik − vk − vbd,k + 1

3
∑︂

k

(︂
vk + vbd,k

)︂
, (3.12)

que pode ainda ser escrita na forma matricial(︄
Lb

2 + Lf

)︄
di

dt
= −

(︄
Rb

2 + Rf

)︄
i − M(v + vbd), (3.13)

onde,

i =

⎡⎢⎢⎢⎣
ia

ib

ic

⎤⎥⎥⎥⎦ , v =

⎡⎢⎢⎢⎣
va

vb

vc

⎤⎥⎥⎥⎦ , vbd =

⎡⎢⎢⎢⎣
vbd,a

vbd,b

vbd,c

⎤⎥⎥⎥⎦ , M = 1
3

⎡⎢⎢⎢⎣
2 −1 −1

−1 2 −1
−1 −1 2

⎤⎥⎥⎥⎦ . (3.14)

Como comentado anteriormente, apenas duas das três correntes ik são independentes.
Transformações de variáveis adicionais, tais como a transformadas de Clarke e Park, são
geralmente realizadas para o controle de correntes em sistemas trifásicos conectados a três
fios.

3.1.2 Correntes de circulação e da porta CC

Devido à restrição das correntes de circulação fluírem apenas dentro do conversor,
deduz-se que a corrente de circulação que flui no braço positivo k é a mesma que flui no

1Isto é válido apenas para as componentes de modo diferencial quando a queda de tensão sobre os
indutores de filtro e de braço são pequenas.
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braço negativo da mesma fase, de modo que nenhuma corrente de circulação flui através
da porta CA do MMC. Pode-se, portanto, definir uma corrente de circulação para cada
fase. A corrente de braço é uma composição das correntes das portas e da corrente de
circulação, resultando em

ibp,k = 1
3icc + 1

2ik + ick (3.15)

ibn,k = 1
3icc − 1

2ik + ick. (3.16)

Das três correntes ick, apenas duas delas são independentes, devido à restrição de que
nenhuma corrente de circulação flui na porta CC do conversor, representada pela equação∑︁

ick = 0. Somando-se as equações (3.15) e (3.16) e resolvendo para ick resulta em

ick = 1
2
(︂
ibp,k + ibn,k

)︂
− 1

3icc, (3.17)

a qual também sugere a definição de uma variável referente à soma das correntes dos
braços positivo e negativo,

ibs,k = 1
2(ibp,k + ibn,k). (3.18)

Da subtração de (3.1) de (3.2) em conjunto com (3.4), encontra-se que a soma das
tensões de braço influencia diretamente na soma das correntes de braço e na corrente da
porta CC,

Vcc − Lcc
dicc

dt
− Rcc icc = (vbp,k + vbn,k) + 2Lb

dibs,k

dt
+ 2Rb ibs,k. (3.19)

Definindo-se
vbs,k = vbp,k + vbn,k (3.20)

e substituindo ibs,k, a componente soma das correntes de braço, em (3.19), pelos termos
relativos às correntes de circulação e CC que a compõe, obtêm-se

Vcc −
(︄

Lcc + 2
3Lb

)︄
dicc

dt
−
(︄

Rcc + 2
3Lb

)︄
icc = vbs,k + 2Lb

dick

dt
+ 2Rb ick. (3.21)

Aplicando-se o somatório em k a ambos os lados de (3.21), encontra-se a equação que
modela a dinâmica da corrente icc em função da soma das tensões de braço,

Vcc −
(︄

Lcc + 2
3Lb

)︄
dicc

dt
−
(︄

Rcc + 2
3Rb

)︄
icc = 1

3
∑︂

k

vbs,k. (3.22)

Subtraindo-se (3.22) de (3.21) e levando-se em consideração a definição das correntes de
circulação em (3.17), encontra-se um modelo dinâmico para estas:

2Lb
dick

dt
+ 2Rbick = −vbs,k + 1

3
∑︂

k

vbs,k. (3.23)

As equações (3.22) e (3.23) podem ainda ser escritas na forma matricial,(︄
Lcc + 2

3Lb

)︄
dicc
dt

= −
(︄

Rcc + 2
3Rb

)︄
icc + Vcc − Svbs (3.24)

2Lb
dic
dt

= − 2Rbic − Mvbs, (3.25)
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onde,

vbs =

⎡⎢⎢⎢⎣
vbs,a

vbs,b

vbs,c

⎤⎥⎥⎥⎦ , ic =

⎡⎢⎢⎢⎣
ica

icb

icc

⎤⎥⎥⎥⎦ , S =
[︂

1/3 1/3 1/3
]︂

. (3.26)

Nota-se que a componente de modo comum vbs,0 = Svbs controla a corrente icc,
enquanto suas componentes diferenciais atuam sobre as correntes de circulação. O vetor ic

possui uma corrente dependente, já que o MMC trifásico apresenta apenas duas correntes
de circulação (ver Tabela 2.1). Transformações adicionais como a transformada de Clark e
Park são usualmente utilizadas nos esquemas de controle das correntes de circulação e
apenas as duas componentes independentes são controladas.

3.1.3 Modelo desacoplado e por fase

A partir das equações (3.13), (3.24) e (3.25) torna-se possível redesenhar o circuito do
MMC utilizando as variáveis soma, compreendendo correntes de circulação e do barramento
CC, e diferença definidas nesta seção, como apresentado na Figura 3.2. O propósito desta
figura é apenas ilustrar o desacoplamento dos três conjuntos de correntes quando vbs e
vbd são as entradas do sistema. O circuito equivalente referente à dinâmica das correntes
da porta CA, (b), é similar ao circuito equivalente de um conversor CC/CA dois níveis
convencional, a não ser pelo sinal de menos em vbd,k.

Figura 3.2 – Circuitos equivalentes do MMC.

Quando não se faz uso do filtro na porta CC do conversor, é usual o emprego do
chamado controle por fase [135,136]. Sem a queda de tensão sobre elementos do filtro, não
há acoplamento entre as correntes ibs,k. Sob esta consideração, (3.19) pode ser reescrita
como

2Lb
dibs

dt
= −2Rbibs + Vcc − vbs. (3.27)

Neste modelo não há distinção entre correntes de circulação e corrente da porta CC.
Do ponto de vista das correntes ibs,k, cada fase do MMC é tratada como um conversor
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Figura 3.3 – Circuito equivalente das (a) correntes ibs,k e das (b) correntes da porta CA.

monofásico independente. A vantagem de uma estratégia de controle baseada neste modelo
é a maior simplicidade. Por outro lado, a impossibilidade de controlar a corrente da porta
CC diretamente pode resultar em maiores variações e ondulações de corrente nesta porta.
É usual a utilização de componentes alternadas nas correntes ibs,k como o objetivo de
controle das energias armazenadas, como será visto na Seção 3.2. Como cada fase do
inversor é tratada separadamente, não há garantias de que a soma destas componentes
alternadas será nula, resultando em ondulações em icc. O circuito equivalente deste modelo
pode ser visto na Figura 3.3.

3.1.4 Modelo para controle

Os modelos apresentados até então possuem como entradas as tensões vbs,k e vbd,k.
Como estes são os sinais que influenciam de forma mais direta e desacoplada as correntes
das portas do conversor, é lógico pensar num sistema no qual os controladores de corrente
calculam as tensões vbs,k e vbd,k que os braços devem aplicar ao circuito, como apresentado
no esquema de controle em cascata simplificado mostrado na Figura 3.4. As tensões que
devem ser geradas pelos braços positivos, vbp,k, e negativos, vbn,k, são calculadas a partir
das tensões vbd,k e vbs,k por meio da transformação Tv

−1, que representa as equações

vbp,k = 1
2vbs,k + vbd,k (3.28)

vbn,k = 1
2vbs,k − vbd,k, (3.29)

obtidas a partir das definições (3.8) e (3.20). A relação entre sinal modulador e a tensão
gerada por cada braço é diretamente encontrada através de (2.13), e é dada por

vbj,k = mj,kvCj,k. (3.30)

Vale salientar que a implementação digital de um modulador insere atrasos no sistema. Estes
efeitos serão discutidos no Capítulo 4. Se a tensão de cada capacitor é uma constante VC , a
tensão gerada por um braço é simplesmente proporcional ao sinal modulador, considerando-
se o modelo médio simplificado do qual (3.30) deriva. É possível definir também, com o
objetivo de melhor entender a influência das ondulações de tensão, componentes soma e
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diferença para os sinais moduladores e tensões dos capacitores,

md,k = 1
2
(︂
mp,k − mn,k

)︂
(3.31)

ms,k = mp,k + mn,k (3.32)
vCd,k = vCp,k − vCn,k (3.33)

vCs,k = 1
2(vCp,k + vCn,k). (3.34)

Os ganhos das transformações foram arbitrariamente ajustados para que os valores das
componentes soma e diferença em regime permanente facilitem a verificação e o entendi-
mento dos fenômenos. Por exemplo, ms,k tem um valor de aproximadamente 1 quando o
conversor opera com G = 1; Para um índice de modulação da porta CA M , o valor de pico
da tensão md,k vale aproximadamente M/2; e o valor médio de vCs,k vale aproximadamente
VC .

As tensões vbs,k e vbd,k podem ser recalculadas em função destas novas variáveis, o
que resulta em

vbd,k = md,kvCs,k + 1
4ms,kvCd,k (3.35)

vbs,k = ms,kvCs,k + md,kvCd,k. (3.36)

Verifica-se que o termo vCd,k, ou seja, a diferença instantânea das tensões dos capacitores
equivalentes positivos e negativos, gera um acoplamento entre as tensões vbd,k e vbs,k, e
consequentemente também influenciará as correntes ik e ibs,k de maneira adversa. Além
disso, como vCs,k possui uma ondulação, que depende do próprio sinal modulador, já que
todas as tensões e correntes do conversor são resultado das tensões das portas e dos sinais
moduladores, o sistema é não linear. No caso da componente soma, essas não idealidades
dão origem às correntes de circulação. No caso da componente diferença, o resultado
das não idealidades é a injeção de harmônicos na porta CA. O objetivo desta análise é
apresentar uma motivação para a estratégia de linearização existente na Figura 3.4 (fundo
em cinza) e apresentada a seguir.

3.1.4.1 Linearização e desacoplamento das tensões dos capacitores

Substituindo-se (3.28) e (3.29) em (3.30) resulta em

mp,k = 1
vCp,k

(︄
1
2vbs,k + vbd,k

)︄
(3.37)

mn,k = 1
vCn,k

(︄
1
2vbs,k − vbd,k

)︄
. (3.38)

Os trabalhos publicados até então apresentam dois métodos principais de se calcular os
sinais moduladores a partir das tensões vbs,k e vbd,k calculadas pelos controladores. O
primeiro consiste em usar diretamente (3.37) e (3.38). A divisão pela tensões medidas
dos capacitores lineariza e desacopla o sistema [60,137], já que os braços agora geram as
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tensões vbs,k e vbd,k calculadas pelos controladores de corrente, independentemente das
ondulações de tensão. A desvantagem principal é que o mecanismo de balanceamento
inerente ao conversor [138] é perdido, já que mesmo havendo um grande desbalanço
de tensão entre os capacitores equivalentes, nenhuma tensão adicional é gerada pelos
braços, e consequentemente nenhuma corrente de circulação que tenderia a compensar este
desbalanço surgiria. As componentes de segunda e quarta harmônicas usuais das correntes
de circulação também são efetivamente atenuadas.

A segunda consiste em simplesmente negligenciar o acoplamento e a não linearidade
causados pela ondulação de tensão dos capacitores. Para isto, basta considerar apenas
a componente CC das tensões dos capacitores VC em (3.37) e (3.38). Grande parte dos
trabalhos encontrados na literatura adota este esquema. A supressão das correntes de
circulação é geralmente obtida através do uso de controladores Proportional-Integral
(PI) em eixos dq [126, 133], controladores ressonantes [125, 139] ou repetitivos [128]. A
principal vantagem é que a característica de balanceamento natural do conversor continua
funcionando [138], não sendo mandatória a utilização de malhas de controle para as tensões
equivalentes dos capacitores.

3.2 Modelagem das tensões e energias dos capacitores

Os capacitores equivalentes de um braço carregam-se e descarregam-se em função
da corrente que o atravessa e de seu respectivo sinal modulador, como já apresentado na
equação (2.14), ou ainda, mais especificamente no caso do MMC trifásico,

C
dvCj,k

dt
= mj,kibj,k. (3.39)

Outra variável relativa aos capacitores de um braço é a sua energia total acumulada, cuja
dinâmica é dada por

debj,k

dt
= vbj,kibj,k. (3.40)

As quedas de tensão nos dispositivos semicondutores e demais resistências presentes no
braço do conversor foram desprezadas. A modelagem da energia armazenada no braço
é relevante principalmente para modelos direcionados ao controle do conversor, como
apresentado a seguir.

3.2.1 Modelo para controle

Seis variáveis de controle, os seis sinais moduladores, são utilizados para controlar
as onze variáveis do MMC, cinco correntes e seis tensões. Claramente, não há graus
de liberdade suficientes para controlar cada variável independentemente. Usualmente, as
estratégias de controle em eletrônica de potência são do tipo cascata, na qual um controlador
de tensão gera referências para um controlador de corrente. Os sinais moduladores são
utilizados diretamente para o controle das correntes, e as tensões são controladas a partir
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de modificações nas referências de corrente. Quando há sinais alternados envolvidos, como
no caso de inversores e retificadores, normalmente se controla apenas os valores médios
das tensões do(s) capacitor(es) que compõe(m) o(s) barramento(s) CC. Esta estratégia é
também a mais utilizada para o controle do conversor MMC, e será aplicada neste trabalho
também. A seguir será apresentado um modelo direcionado para o projeto deste tipo de
estratégia.

3.2.1.1 Escolha da variável a ser modelada/controlada

Dado um ponto de operação e valores usuais para os parâmetros do conversor, as
tensões de braço são majoritariamente composições das tensões das portas do conversor e
da tensão de modo comum. Isto pode ser confirmado ao se desconsiderar as quedas de
tensão sobre indutores e resistores nas equações (3.1) à (3.5), a partir das quais encontra-se
que as tensões sintetizadas pelos braços positivos e negativos valem aproximadamente

vbp,k ≈ 1
2Vcc − vk − vcm (3.41)

vbn,k ≈ 1
2Vcc + vk + vcm. (3.42)

Sob essa consideração, as tensões geradas pelos braços são independentes das tensões dos
capacitores e das correntes que os atravessam. O modelo para as energias armazenadas
descrito por (3.40) é, portanto, linear. Já a equação (3.39), uma vez que mj,k é função da
tensão do capacitor do braço j, k, não é linear (de acordo com (3.30), mj,k = vbj,k/vCj,k).
Os efeitos dessa não linearidade podem ser pequenos se os capacitores são dimensionados
de modo que a ondulação de tensão resultante seja reduzida. Contudo, sendo melhor fazer
menos considerações a respeito do sistema a ser controlado ou ter que superdimensionar
os capacitores por questões relativas ao controle, preferiu-se por controlar a energia neste
trabalho.

3.2.1.2 Variáveis de controle

As correntes de braço são dadas por

ibp,k = ibs,k + 1
2ik (3.43)

ibn,k = ibs,k − 1
2ik. (3.44)

Considerando-se uma aplicação do tipo inversor, as referências das correntes CA
ik serão definidas por alguma malha externa às de controle do conversor, um sistema de
controle de máquina ou de potência injetada na rede, por exemplo. Restam as correntes
ibs,k para o controle das energias armazenadas. Existem duas energias a serem controladas
por fase e apenas uma corrente, impossibilitando o controle individual desacoplado das
energias armazenadas em cada braço. A solução usualmente empregada consiste no controle
do valor médio das energias através de correntes de circulação com frequências específicas,
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sendo os controladores responsáveis por calcular a amplitude das diferentes componentes de
ibs,k. Abordagens do tipo cascata [109] e multivariável [140] foram propostas na literatura.

Para que se obtenha troca de potência ativa ao longo dos ciclos das tensões da
porta CA, e com isso variação da energia média armazenada no braço, é necessário
que as correntes ibs,k possuam as mesmas frequências das tensões geradas pelos braços.
Substituindo-se as tensões e correntes dos braços (3.41), (3.42), (3.43) e (3.44) em (3.40)
resulta em

debp,k

dt
=
(︄

1
2Vcc − vk − vcm

)︄(︄
ibs,k + 1

2ik

)︄
(3.45)

debn,k

dt
=
(︄

1
2Vcc + vk + vcm

)︄(︄
ibs,k − 1

2ik

)︄
. (3.46)

Percebe-se que uma corrente CC tende a aumentar a energia dos dois braços de
uma fase, uma vez que ambos geram um tensão média com mesma polaridade, 1/2Vcc, e
que uma corrente ibs,k alternada com a mesma frequência e fase da tensão da porta CA,
vk, leva a uma perda de energia no braço positivo e um ganho no braço negativo, já que
os que braços de uma mesma fase geram tensões alternadas com polaridades opostas. Isto
motiva mais uma vez uma transformação de variáveis que leva à soma e diferença das
energias, ebs,k = ebp,k + ebn,k e ebd,k = ebp,k − ebn,k. Aplicando-se essas transformações de
variáveis em (3.45) e (3.46), encontra-se

debs,k

dt
= Vcc ibs,k − (vk + vcm)ik (3.47)

debd,k

dt
= 1

2Vcc ik − 2(vk + vcm)ibs,k. (3.48)

A vantagem de se modelar as energias em termos soma e diferença é que as equações
resultantes são desacopladas. A componente alternada presente em ibs,k não altera o valor
médio de debs,k

dt
, enquanto que sua componente CC não modifica o valor médio de debd,k

dt
.

Da análise da Seção 2.6.2 sabe-se que em regime permanente, desconsiderando o
uso de qualquer corrente de circulação ou tensão de modo comum, a ondulação de ebs,k

possui o dobro da frequência da porta CA, dada pela parcela oscilante do produto vkik,
enquanto que a ondulação de ebd,k possui a mesma frequência da porta CA, sendo os
dois produtos do lado direito de (3.48) responsáveis por esta. Se correntes de circulação
e/ou tensão de modo comum estão presentes, então componentes adicionais de frequência
podem aparecer nas ondulações de energia.

Agora, define-se as possíveis componentes de frequência presentes nas correntes
soma de braço ibs,k que podem resultar em potência ativa sendo absorvida ou drenada
pelos braços, ou ainda que possam gerar algum outro efeito benéfico, como a diminuição
da ondulação de tensão e/ou das perdas nos semicondutores. Assim, considera-se que a
corrente soma

ibs,k = ibcck + ibbf k + ibmf k, (3.49)
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pode ser composta por pelo menos por algumas das componentes abaixo descritas.

• ibcck - Componente CC da corrente ibs,k. Em regime permanente, desconsiderando-se
possíveis desbalanços no conversor, ibcck = icc/3. Assumindo uma operação como
inversor, a componente ibs,k é responsável por manter regulado o valor médio de ebs,k

através da troca de energia com a porta CC, como modelado pelo termo Vccibs,k em
(3.47).

• ibbf k - Componentes CA de baixa frequência de ibs,k. Duas frequências são usualmente
utilizadas.

– ibca1k - Uma componente de frequência ω cuja amplitude pode ser determi-
nada pelo controlador de tensão/energia com o objetivo de transferir potência
entre os braços positivo e negativo da fase k, restabelecendo o equilíbrio das
energias/tensões [90, 140,141].

– ibca2k - Uma componente de frequência 2ω utilizada para compensar a segunda
harmônica de ebs,k (que surge devido ao termo −vkik) através do termo Vccibs,k,
diminuindo a ondulação de tensão total. Ou ainda, a componente em 2ω pode
diminuir as perdas no conversor se sua amplitude e fase forem otimizadas para tal
fim [121,142]. No primeiro caso, esta componente pode surgir espontaneamente
devido ao ganho ainda alto do controlador de ebs,k em 2ω, ou pode-se empregar um
controlador que assegure erro nulo em nesta frequência [143]. Outra possibilidade
é o controle da ondulação de tensão em malha aberta, através da injeção de
ibca2k com fase e amplitude otimizadas para diminuição da ondulação de tensão
total [124,144–148]. Outros harmônicos de ordem maior, como o quarto, também
podem ser empregados para se obter mais graus de liberdade na otimização das
ondulações de energia.

• ibmf k - Uma componente de média frequência, usualmente na faixa de 100 a 200 Hz,
empregada em conjunto com uma tensão de modo comum de mesma frequência. O
termo vcmibs,k em (3.48) indica que se há componentes de mesma frequência na tensão
de modo comum e nas correntes de circulação, é possível influenciar o valor médio
das diferenças das tensões dos braços positivos e negativos. A operação do MMC
em baixa frequência é possível graças a este mecanismo de transferência de energia
[52,109,149–161]. Duas componentes de média frequência são usualmente utilizadas.

– ibmf0k - Componente de média frequência de amplitude constante, resultando
também numa transferência constante de energia entre os braços de uma mesma
fase. Pode surgir quando há diferenças entre as perdas dos braços positivo e
negativo, ou durante transitórios.

– ibmf1k - Componente de média frequência modulada senoidalmente. O produto
entre esta componente e a tensão de modo comum de média frequência de
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amplitude contante resulta numa potência senoidal transferida entre os braços
de frequência ω. É empregada para eliminar ou mitigar a ondulação de baixa
frequência em ebd,k, causada principalmente pelo termo 1/2Vccik.

O outro grau de liberdade usualmente empregado na otimização e controle do
conversor MMC é a tensão de modo comum. As seguintes componentes são usualmente
utilizadas.

• vCM3h - Componentes harmônicas de ordens triplas. Uma tensão de modo comum
composta por uma terceira harmônica com amplitude equivalente a 1/6 da amplitude
das tensões de fase é usualmente empregado em conversores trifásicos com o objetivo
de aumentar a amplitude da máxima tensão de linha gerada em 15% [162]. Métodos
de emulação da Space Vector Modulation (SVM) por meio de portadoras natural-
mente geram componentes harmônicas de ordem 3h, h ∈ {1, 2, 3...}, e são facilmente
implementáveis [163,164]. Esta estratégia funciona de maneria ótima, com relação
ao aumento da tensão de linha do conversor, quando a tensão do barramento CC
é constante, como em conversores trifásicos de dois níveis. Quando há uma grande
ondulação de tensão, como no conversor MMC, os valores ótimos de amplitude e fase
de cada harmônico triplo presente em vcm tornam-se diferentes [144].

• vcmmf - Componente de média frequência da tensão vcm que pode ser utilizada para
trocar energia entre braços positivos e negativos do conversor em conjunto com
ibmf k numa frequência maior que a da porta CA. Este meio de transferência de
energia é usualmente empregada em aplicações nas quais o MMC opera em baixa
frequência (BF), permitindo compensar as ondulações de energia que, sem uma
estratégia específica de operação, seriam demasiadamente grandes [52, 109,149–161].

3.2.1.3 Visão geral do sistema de controle de energia

O sistema de controle de energia simplificado apresentado na Figura 3.4 apresenta
dois modos de operação: AF (Alta Frequência) e BF (Baixa Frequência)2. O primeiro faz
uso das componentes ibcck e ibca1k para manter reguladas as tensões dos capacitores. O
diagrama apresentado refere-se ao sistema de controle de um conversor MMC configurado
a operar como inversor, empregando o sistema de controle por fase, base para outros
esquemas em cascata mais complexos. As energias armazenadas nos braços positivos
e negativos são calculadas a partir das tensões medidas dos capacitores e do valor de
capacitância nominal C. Os controladores soma, Ces, e diferença das energias, Ced, são
responsáveis por comparar ebs,k e ebd,k com suas referências e calcular as componentes de
potência ativa soma, p∗

bs,k, e diferença, p∗
bd,k, que devem ser absorvidas pelos braços para

2Alta frequência, neste contexto, refere-se à faixa de frequências da porta CA em que a ondulação
de tensão nos capacitores é suficientemente baixa, de forma que não é necessária nenhuma estratégia de
compensação de ondulação.
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Tabela 3.1 – Frequências presentes na energia armazenada em um braço do MMC como
resultado do produto entre possíveis componentes de tensão (V) e correntes (I) de braço.
Considera-se ωmf > 2ω.

V Vcc vk vcmbf vcmmf

I Freq. 0 ω 3hω ωmf

ik ω ω 0 e 2ω (3h ± 1)ω ωmf ± ω

ibcck 0 0 ω 3hω ωmf

ibca1k ω ω 0 e 2ω (3h ± 1)ω -
ibca2k 2ω 2ω ω e 3ω (3h ± 2)ω ωmf ± 2ω

ibmf0k ωmf ωmf ωmf ± ω |3hω ± ωmf | 0 e 2ωmf

ibmf1k ωmf ± ω ωmf ± ω ωmf e ωmf ± 2ω |ωmf ± (3h ± 1)ω| ω e 2ωmf ± ω

Presente em ebs,k.
Presente em ebd,k.
Usada nos modos AF e BF.
Usada apenas no modo AF.
Usada apenas no modo BF.

que suas energias permaneçam reguladas. A divisão de p∗
bs,k por Vcc resulta na componente

de corrente contínua i∗
bcck. Se a ondulação em 2ω presente em ebs,k não é rejeitada pelo

controlador Ces, surgirá também uma componente alternada i∗
bca2k que tenderá a atenuar

esta ondulação. Estas correntes adicionais podem aumentar as perdas no conversor, uma
vez que surgem naturalmente e podem não corresponder aos valores ótimos que levariam a
uma diminuição mais efetiva da ondulação ou das perdas do conversor. Caso busque-se
apenas a regulação do valor médio das tensões, é possível adicionar um filtro que rejeite
a ondulação em 2ω à malha de controle de ebs,k, eliminando i∗

bca2k. Isto só é possível, no
entanto, no modo Alta Frequência (AF), já que quando operando em baixa frequência
a supressão ou compensação parcial da ondulação em 2ω presente em ebs,k é necessária.
Considerando ainda a operação em AF, a amplitude da componente alternada de ibs,k

é obtida a partir da divisão de p∗
bd,k (que corresponde ao valor médio do termo 2vkibs,k

em (3.48)) pela amplitude da tensão CA presente na respectiva porta do conversor. A
referência da componente alternada i∗

bca1k de fase k é calculada a partir do produto desta
amplitude com uma onda cossenoidal sincronizada com a tensão presente na respectiva
fase da porta CA. A referência final para a componente de corrente soma ibs,k é a soma
das componentes contínua e alternada. A tensão de modo comum é composta apenas de
vCM3h, empregada para aumentar a disponibilidade de tensão de linha do conversor.

O resultado, em termos de frequência, das interações das componentes de correntes
e tensões no conversor entre si é mostrado na Tabela 3.1. Além dos termos que interessam
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ao balanceamento do conversor, ou seja, os que geram potência ativa sendo absorvida
pelos braços (frequência zero), há muita outras componentes de diferentes frequências que
surgem como subproduto destas interações. O produto entre ibca2k e vk também gera uma
componente em ω na diferença das energias, ebd,k, por exemplo. Outras frequências de
ordem mais elevadas aparecem em ebs,k e ebd,k por conta da interação entre os harmônicos
da tensão de modo comum e as correntes presentes nos braços. A amplitude destes, no
entanto, é pequena, já que os capacitores possuem menor impedância em frequências mais
altas e a amplitude de vcm é baixa quando comparada à de vk.

A operação em Baixa Frequência (BF) torna-se possível se a troca de energia
entre braços positivos e negativos é realizada através de vcmmf e ibmf k, em vez de ibca1k,
como já apresentado. A potência transferida em média frequência é responsável tanto
por manter os valores médios das energias dos braços equilibradas, ou seja, o valor médio
de ebd,k nulo, tanto por diminuir a ondulação em ebd,k. Neste caso, V̂ bca corresponde à
amplitude de vcmmf na Figura 3.4. Em vez de multiplicar a amplitude da componente CA
por cos(ωt+αk), é utilizada uma onda cossenoidal cos(ωmft), em fase com vcmmf . As formas
de onda da tensão de modo comum e das correntes de circulação não necessariamente
precisam ser senoidais, mas são assim consideradas para facilitar a análise. O uso de outras
funções será abordado no Capítulo 5. Os controladores de energia Ced são projetados de
modo a rejeitar a ondulação em ω presente em ebd,k. Uma malha do tipo feed-forward
pode ser adicionada para melhorar a rejeição a esta perturbação. A referência i∗

bcak pode
conter duas componentes, ibmf0k e ibmf1k. A primeira possui apenas uma componente em
ωmf , enquanto a segunda, por ter uma amplitude modulada, possui duas componentes em
ωmf ± ω. Esta última, quando multiplicada por vcmmf , resulta em componentes de potência
em ω e ωmf ± 2ω. A primeira é a usada para compensar a ondulação em ebd,k, proveniente
principalmente de Vccik.

3.2.1.4 Modelos dinâmicos

Os modelos apresentados nessa seção servirão como base para as estratégias de
controle apresentadas nos Capítulos 5 e 6, que tratam da operação em AF e BF, respecti-
vamente. Em ambos os modos de funcionamento, o modelo da soma das energias de um
braço é o mesmo, dado por

debs,k

dt
= Vcc ibcck − 1

2 V̂ îk. (3.50)

A variável de controle é ibcck, e o segundo termo à direita de (3.50) pode ser utilizado
numa malha de feed-forward para melhorar a rejeição às variações de carga do conversor.
îk é o valor de pico de ik.

No modo de operação AF, o modelo referente à diferença de energia pode ser obtido
de (3.48). Considerando-se apenas o termo que resulta em potência média não nula, vkibs,k,
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o modelo resultante é
debd,k

dt
= V̂ îbca1k, (3.51)

no qual îbca1k é o valor de pico de ibca1k. Assume-se, na obtenção de (3.50) e (3.51), que as
formas de onda de vk e ik são perfeitamente senoidais. Apenas o valor médio dos produtos
entre tensões e correntes em um ciclo da frequência fundamental é considerado, de modo
que as ondulações são desprezadas. A consequência imediata desta assunção é que os
erros dos modelos aumentam quando as amplitudes das variáveis senoidais mudam muito
rapidamente.

No modo de operação de baixa frequência, são as ondulações em ωmf e seus
harmônicos que são desprezadas. Por outro lado, as ondulações resultantes de baixa
frequência, principalmente em ω, devem ser consideradas, já que o sistema de controle deve
atuar sobre estas, minimizando suas amplitudes. Verifica-se, na Tabela 3.1, que os termos
de potência Vccik e vkibcck geram ondulações de frequência ω. Os valores instantâneos
destas ondulações podem ser facilmente calculadas a partir das medições das tensões
e correntes das portas CC e CA, portanto, podem ser compensadas através de feed-
forward. Os produtos vkibca2k e vcmbfibca2k também geram ondulações em ω, além de 3ω

e 5ω, respectivamente, mas possuem amplitude reduzida em aplicações de acionamento
de máquinas, já que a tensão de saída do conversor se reduz proporcionalmente com a
frequência. O modelo final para a diferença das energias no modo de operação em baixa
frequência que considera apenas as principais componentes de potência é

debd,k

dt
= −2pmf k + 1

2Vccik + 2vkibcck. (3.52)

Onde pmf k = vcmmfibmf k é a potência transferida entre os braços devido às variáveis de
média frequência.

3.3 Modelo de regime permanente

O projeto de qualquer conversor estático de potência passa pela etapa de dimensio-
namento de seus elementos passivos e semicondutores. Estes são escolhidos de forma que
tensões, correntes e potências dissipadas estejam dentro de limites seguros tanto durante
transitórios, mas principalmente em regime permanente. Assim, um modelo capaz de
retornar essas variáveis torna-se necessário para o projeto do sistema conversor. Embora
a simulação de modelos adequados possa prover estes valores, esta tem a desvantagem
de ser lenta, devido à complexidade do conversor e à necessidade de se esperar o sistema
entrar em regime permanente. Um modelo analítico específico para o solução do sistema
em regime permanente pode ser calculado muito mais rapidamente, viabilizando também
o desenvolvimento de rotinas de otimização de perdas [121,146] ou ondulação de energia
[123,147,148] através dos graus de liberdade do conversor—correntes de circulação e tensão
de modo comum.
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3.3.1 Sinais moduladores como entradas

Este modelo tem como entradas os valores de tensão das fontes conectadas ao MMC
e os sinais moduladores. Como saídas, tem-se as correntes nas portas e de circulação e
as tensões nos capacitores equivalentes. O modelo de regime permanente é derivado do
modelo dinâmico desenvolvido nas seções anteriores. Por comodidade, um resumo das
equações encontradas é apresentado a seguir.

As seguintes transformações de variáveis foram definidas:

ik = ibp,k − ibn,k (3.53)

ibs,k = 1
2(ibp,k + ibn,k) (3.54)

ick = ibs,k − 1
3icc (3.55)

icc =
∑︂

k

ibs,k (3.56)

vbd,k = 1
2(vbp,k − vbn,k) (3.57)

vbs,k = vbp,k + vbn,k (3.58)

vcm = −1
3
∑︂

k

vbd,k − 1
3
∑︂

k

vk (3.59)

md,k = 1
2
(︂
mp,k − mn,k

)︂
(3.60)

ms,k = mp,k + mn,k (3.61)
vCd,k = vCp,k − vCn,k (3.62)

vCs,k = 1
2(vCp,k + vCn,k) (3.63)

A relação entre a componente diferença das tensões de braço e as correntes da porta CA é
dada por (︄

Lf + Lb

2

)︄
dik

dt
= −

(︄
Rf + Rb

2

)︄
ik − vk − vbd,k + 1

3
∑︂

k

(︂
vk + vbd,k

)︂
, (3.64)

enquanto as dinâmicas relativas às correntes de circulação e da porta CC são representadas
por (︄

Lcc + 2Lb

3

)︄
dicc

dt
= Vcc −

(︄
Rcc + 2

3Rb

)︄
icc − 1

3
∑︂

k

vbs,k (3.65)

2Lb
dick

dt
= −2Rbick − vbs,k + 1

3
∑︂

k

vbs,k. (3.66)

As tensões de braço, já transformadas em componentes soma e diferença, podem ser
calculadas com

vbd,k = md,kvCs,k + 1
4ms,kvCd,k (3.67)

vbs,k = ms,kvCs,k + md,kvCd,k. (3.68)
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Por último, a dinâmica das tensões dos capacitores equivalentes são modeladas por

C
dvCd,k

dt
= 2md,kibs,k + 1

2ms,kik (3.69)

C
dvCs,k

dt
= 1

2ms,kibs,k + 1
2md,kik. (3.70)

Já que nos interessa somente a resposta em regime permanente, apenas a solução
particular do sistema de equações desenvolvido é necessária. Mas, uma vez que os sinais
moduladores ms,k e md,k não são constantes, este é um sistema variante no tempo, de
solução mais difícil. Em [165], os autores consideram que os sinais moduladores contêm
apenas uma componente CC e outra correspondente à frequência fundamental, e de
antemão supõem apenas a segunda e a quarta harmônica nas correntes de circulação, que
juntamente com as corrente das portas, consideradas perfeitamente constante e senoidais,
respectivamente para para a porta CC e para a CA, formam as correntes de braço.
Integrando essas componentes duas vezes, uma para encontrar as tensões nos capacitores
através de (3.39), e outra para encontrar novamente as correntes de braço, é possível
descobrir as amplitudes dos componentes que compõem correntes de circulação e tensões
dos capacitores. A corrente no barramento CC é obtida através do balanço de potências
entre as portas do conversor, enquanto que as correntes na porta CA são consideradas
senoidais.

Em [166] e [94] os autores propõem métodos para obtenção das correntes de
circulação através da análise no domínio da frequência. Cada variável do conversor é
periódica em ω quando em regime permanente, portanto pode ser representada por uma
série de Fourier, como genericamente apresentado para uma variável x(t),

x(t) =
∞∑︂

h=−∞
x̂hejhωt, (3.71)

onde j =
√

−1. Pode-se, então, definir um vetor x̂ =
[︂
x̂−H · · · x̂0 · · · x̂H

]︂T
, composto

pelos elementos xk, que é uma representação aproximada de x(t) no domínio da frequência.
Sendo o MMC um sistema real, é esperado que tenha características passa-baixas e que
um número finito H de harmônicos seja suficiente para se obter uma boa precisão. Uma
vez que todas as variáveis do MMC foram transformadas para este domínio, as equações
diferenciais do conversor podem ser reescritas como equações algébricas de fácil solução. As
análises realizadas nos referidos trabalhos indicam que as correntes de circulação possuem
apenas harmônicos pares, sendo a segunda, para valores esperados de indutores de braço e
capacitâncias, a de maior amplitude. As tensões dos capacitores possuem harmônicos de
todas as frequências, as ímpares aparecendo na componente relativa a diferença das tensões
e as pares na componente soma. Os resultados também advertem para a possibilidade
de ressonâncias nas correntes de circulação, o que pode ser evitado através da escolha
adequada dos indutores de braço e capacitores ou através do controle destas correntes.
Também nestes trabalhos as correntes das portas e os sinais moduladores são considerados
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ideais, sem componentes harmônicos. Esta é uma simplificação, já que se as tensões dos
capacitores possuem componentes em todas as frequências, de (3.67) e (3.68) infere-se que
as tensões geradas pelos braços também as terão, introduzindo harmônicos nas correntes
na porta CA.

Os modelos apresentados em [166] e [94], uma vez que consideram as correntes CA
puramente senoidais, são adequados para uma operação em malha fechada parcial, na qual
as correntes das portas são controladas, mas não as correntes de circulação. Uma análise
no domínio da frequência com o objetivo de encontrar um modelo cujas entradas são os
sinais moduladores, ou seja, considerando uma operação totalmente em malha aberta é
apresentada na sequência.

As equações (3.67) e (3.68) podem ser transformadas para o domínio da frequência
através da propriedade da multiplicação da série de Fourier [167], que afirma que o produto
de dois sinais no domínio do tempo equivale à convolução discreta dos termos de suas
séries no domínio da frequência. Considerando apenas a fase a, já que as outras podem
ser obtidas simplesmente através da defasagem dos resultados obtidos para a primeira, as
tensões soma e diferença de braço no domínio da frequência são dadas por3

v̂bd = m̂d ∗ v̂Cs + 1
4m̂s ∗ v̂Cd (3.72)

v̂bs = m̂s ∗ v̂Cs + m̂d ∗ v̂Cd. (3.73)

O índice referente à fase a foi removido com o objetivo de simplificar a notação. A
convolução discreta entre dois vetores de tamanho 2H + 1 resultaria em outro de tamanho
4H + 1. Mas como apenas H harmônicos são considerados, ignora-se os 2H elementos
referentes às frequências mais elevadas. Com esta simplificação, a convolução genérica
z = x ∗ y pode ser calculada com

zh =

⎧⎪⎪⎪⎪⎪⎨⎪⎪⎪⎪⎪⎩

N∑︁
l=h−N

xlyh−l se h ≥ 0

h+N∑︁
l=−N

xlyh−l caso contrário.
(3.74)

A equação (3.74) pode ainda ser reescrita na forma matricial z = Xy, com

X2N+1×2N+1 =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

x0 · · · x−N 0
...

. . .

xN

. . . x−N

. . .
...

0 xN · · · x0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
. (3.75)

3A convolução é simbolizada por ∗.
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Disto reescreve-se (3.72) e (3.73) como

v̂bd = Mdv̂Cs + 1
4Msv̂Cd (3.76)

v̂bs = Msv̂Cs + Mdv̂Cd, (3.77)

nas quais os elementos das matrizes Ms e Md são calculados a partir de m̂p e m̂n, por
meio de (3.60) e (3.61) e da definição (3.75). O próximo passo consiste em integrar a
dinâmica das correntes soma e diferença ao modelo no domínio da frequência. A tensão
de modo comum, definida em (3.11), depende de variáveis referentes às outras fases do
conversor. Considerando-se uma operação equilibrada, uma variável qualquer das fases
b e c pode ser encontrada apenas defasando de −2π/3 e 2π/3 rad, respectivamente, a
variável equivalente na fase a. Devido à propriedade do deslocamento no tempo da série de
Fourier [167], a seguinte relação entre os componentes harmônicos das variáveis trifásicas
hipotéticas x, xb e xc existe:

x̂bh = e−jh2π/3x̂h (3.78)
x̂ch = ejh2π/3x̂h. (3.79)

Isto permite escrever a composição harmônica de vcm apenas em função de variáveis
referentes à fase a, v̂CMh = −1/3(1 + e−jh2π/3 + ejh2π/3)(v̂bdh + vh). O somatório das
exponenciais não cancela-se apenas nos harmônicos múltiplos de três, o que permite
reescrever v̂CMh como

v̂CMh =

⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩
−(v̂bdh + vh) se h = 3a, a ∈ Z

0 caso contrário.
(3.80)

Ou ainda, na forma matricial

v̂CM = −M0(v̂bd + v̂), (3.81)

onde M0 = diag(m0) e

m0h =

⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩
1 se h = 3q, q ∈ Z

0 caso contrário.
(3.82)

O vetor v̂ representa a tensão da porta CA no domínio da frequência. Outra propriedade
da série de Fourier diz que se âh são os coeficientes da série referentes ao sinal x(t), então
os coeficientes da série referentes a dx

dt
valem jhωâh [167]. Isto, juntamente com (3.81),

permite escrever (3.64) no domínio da frequência,

Zdî = −M2(v̂bd + v̂), (3.83)

onde M2 = I − M0, Zd = diag(zd) e zdh = jhω(Lf + Lb/2) + Rf + Rb/2. Combinando este
resultado com (3.76) resulta em

Zdî = −M2Mdv̂Cs − 1
4M2Msv̂Cd − M2v̂. (3.84)
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Até então encontramos uma expressão para a diferença das correntes de braço do MMC, que
correspondem às correntes da porta CA, em função das tensões dos capacitores equivalentes
e dos sinais moduladores. Falta-nos uma expressão para a componente soma. A relação entre
icc e ibs,k é dada por (3.56). Mais uma vez fazendo uso da propriedade do deslocamento no
tempo da série de Fourier, no domínio da frequência têm-se îcch = (1+e−jh2π/3 +ejh2π/3)îsh,
ou ainda, na forma vetorial, îcc = 3M0îs. Substituindo este resultado em (3.65) já
transformada para o domínio da frequência resulta em

(3ZccM0 + 2Zb)îs = v̂cc − v̂bs, (3.85)

onde v̂cc corresponde ao vetor dos coeficientes da série de Fourier da tensão da porta CC.
Idealmente esta tensão é contínua, mas componentes alternadas podem ser adicionadas para
se estudar seus efeitos em regime permanente no MMC. A única restrição é que o modelo
é válido apenas para componentes harmônicos de sequência zero (triplas). Harmônicos
não múltiplos de três levariam a uma operação não balanceada do conversor, e não seria
mais possível representá-lo apenas com uma fase. Substituindo-se a tensão v̂bs definida
em (3.77) na equação (3.85), resulta em

Zsîs = v̂cc − Msv̂Cs − Mdv̂Cd, (3.86)

onde Zs = 3ZccM0 + 2Zb.

Fazendo uso mais uma vez das propriedades da multiplicação e da derivada no
domínio do tempo da série de Fourier [167], em (3.69) e (3.70), encontra-se

YC v̂Cd = 2Mdîs + 1
2Msî (3.87)

YC v̂Cs = 1
2Msîs + 1

2Mdî, (3.88)

onde YC = diag(yCh) e yCh = jhωC +1/Rp. A resistência Rp pode ser usada para modelar
perdas conhecidas dos submódulos e também garante um melhor condicionamento da
matriz final do modelo.

As equações (3.84), (3.86), (3.88) e (3.87) podem ser combinadas em uma equação
matricial apenas, formando o modelo final da operação em regime permanente em malha
aberta Hx = u. H, x e u podem ser escritos como matriz/vetores em blocos:⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

Zd 0 1
2M2Ms M2Md

0 Zs Md Ms

−1
2Ms 2Md YC 0

−1
2Md −1

2Ms 0 YC

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
·

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

î

îs

v̂Cd

v̂Cs

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
=

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

−M2v̂

v̂cc

0

0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
. (3.89)

A composição harmônica das correntes e tensões do conversor em regime permanente pode
ser obtida através da solução do sistema linear (3.89), do qual se obtém as componentes
soma e diferença das correntes de braço e tensões dos capacitores. As variáveis referentes
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aos braços positivos e negativos, bem como as correntes nas portas podem ser obtidas
algebricamente através das relações (3.53) à (3.63).

A concordância entre a resposta do modelo proposto e a resposta do modelo de
simulação detalhado apresentado na Seção 3.4.1 para os mesmos parâmetros e ponto de
operação foi utilizada como critério de validação. A Tabela 3.2 apresenta os parâmetros e
as entradas utilizadas, as quais referem-se a um hipotético conversor para aplicações de
média tensão com tensões de linha de 6, 9 kV com 7 submódulos por braço e frequência de
comutação equivalente de 6, 67 kHz. Uma tensão CC de 11, 5 kV sem qualquer componente
alternada foi aplicada à porta CC do conversor e uma carga RL foi conectada à porta
CA (Lf e Rf são utilizados para representar o circuito equivalente do filtro e carga).
Sinais moduladores correspondentes aos índices de modulação G = 1 e M = 0.92 foram
empregados. Dado que a representação complexa da série de Fourier foi utilizada, as
componentes alternadas têm suas energias divididas entre as frequências positivas e
negativas, como mostrado na entrada m̂d na Tabela 3.2. Para M = 0.92, a amplitude da
componente fundamental do sinal modulador deve ser 0, 46, que é dividido igualmente
entre as frequências referentes aos índices h = −1 e h = 1. No caso de um sinal modulador
ou tensão com defasagem não nula, ou seja, que contenha uma parte complexa no domínio
da frequência, deve-se ainda manter a relação, genericamente apresentada para um sinal y,
ŷ∗

−h = ŷh, a qual sempre é válida para os coeficientes de Fourier de um sinal real [167].

A Figura 3.5 apresenta os resultados obtidos nos domínios do tempo e da frequência.
Qualitativamente, percebe-se uma grande concordância entre ambos os modelos ao se
observar as formas de onda no domínio do tempo, à esquerda. A maior diferença, como
esperado, refere-se ao conteúdo de alta frequência decorrente da comutação presente na
reposta obtida por simulação. Os efeitos da comutação são mais visíveis na corrente icc,
já que representam a maior parte da ondulação neste sinal. Há ainda uma componente
de baixa frequência referente à sexta harmônica, para a qual um erro em torno de 10%
entre as amplitudes foi obtida. Uma das causas da diferença é provavelmente as diferenças
entre as tensões dos capacitores dos submódulos de um mesmo braço, fenômeno não
modelado nesta seção. As principais harmônicas das correntes de circulação são a segunda

Tabela 3.2 – Parâmetros e entradas utilizadas no modelo. Os vetores têm tamanho 2H + 1

Parâmetros Entradas

C 100 µF Rp 100 MΩ m̂s

[︂
0 1 0

]︂T
Lb 750 µH Rb 60 mΩ m̂d

[︂
0 0, 23 0 0, 23 0

]︂T
Lcc 750 µH Rcc 60 mΩ Vcc

[︂
0 11, 5 0

]︂T
kV

Lf 1.5 mH Rf 22 Ω v̂ 0 kV
N 7 SMs Teq 150 µs
ω 2π60 rad/s H 10
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Figura 3.5 – Respostas em regime permanente no (a) domínio do tempo e no (b) domínio
da frequência. As linhas cheias claras referem-se aos resultados obtidos por simulação,
enquanto as tracejadas escuras referem-se às respostas obtidas com o modelo de regime
permanente (3.89).
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e a quarta, como tipicamente encontrado. As tensões nos capacitores possuem todos os
harmônicos, sendo o quinto o último com uma amplitude significativa. Estes harmônicos
aparecem, depois de deslocados na frequência, combinados com os dos braços positivos
com os dos negativos e filtrados pela carga, na corrente da porta CA. As componentes
pares são canceladas e as triplas não existem, já que a conexão é realizada a três fios,
não havendo caminho para circulação de harmônicos de eixo zero. No final, sobram a
quinta harmônica com amplitude de 0, 88% e sétima com amplitude de 0, 07% com relação
à fundamental. A baixa distorção deve-se à pequena ondulação de 11, 4% pico-a-pico
na tensão dos capacitores. A escolha dos elementos passivos do MMC é mais criteriosa
quando operando em malha aberta, pois é necessário evitar combinações que resultem em
ressonância nas correntes de circulação.

3.4 Modelo para simulação

A verificação experimental é um teste adequado, com relação à qualidade das
comprovações, de hipóteses relativas a novas topologias e/ou estratégias de controle e
modulação de conversores de potência. A construção e teste de protótipos é, em contraponto,
uma das etapas mais demoradas e, dependendo do nível de potência e da tecnologia dos
dispositivos empregados, uma das mais caras também. Assim, tornou-se usual o uso de
programas de simulação com o objetivo de pré-comprovação tanto do conceito proposto em
si, quanto das camadas relativas à implementação prática do conceito: os componentes do
circuito de potência, circuitos de aquisição, algoritmos de controle, hardware (usualmente
implementado em Field Programmable Gate Array (FPGA)) de sistemas de modulação e
comunicação, dentre outros. Os pacotes de modelagem e simulação disponíveis atualmente,
como Matlab® e Simulink®, permitem a criação de modelos em vários níveis, desde o uso
de somente código para descrever a dinâmica do modelo até o uso de blocos que modelam
um conversor inteiro.

Os simuladores e modelos usados em eletrônica de potência normalmente são
adequados para uma simulação do tipo transitório, ou seja, as equações diferenciais que
representam o circuito são discretizadas e resolvidas passo a passo no domínio do tempo
a partir de uma condição inicial. Simulações de longos períodos de tempo, portanto,
resultam em longos tempos de simulação, especialmente se o modelo é complexo, como no
caso do MMC, onde um braço do conversor pode chegar a ter centenas de submódulos.
Uma estratégia para lidar com sistemas complexos é usar diferentes níveis de modelagem.
Modelos mais detalhados e mais complexos são usados para atestar o funcionamento de
uma parte do sistema durante um evento específico ou em regime permanente. Uma vez
verificado o funcionamento do sistema ou subsistema, pode-se usar modelos mais simples,
mas ainda representativos, de forma a ser possível simular o sistema completo durante
um intervalo de tempo maior. Outra opção cada vez mais comum é o uso de sistemas de
simulação em tempo real [168–170], que permitem dividir o modelo em várias partes que
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podem ser simuladas concomitantemente em vários núcleos de um processador, ou ainda
num FPGA. Além da operação em tempo real, esses sistemas normalmente possibilitam
a interface com o hardware de controle do conversor, permitindo uma simulação do tipo
Hardware In the Loop (HIL). A principal desvantagem deste tipo de sistema é o custo
elevado.

No caso do MMC, modelar todos os seus submódulos é a forma mais direta de se
obter um modelo para o conversor. Dependendo do nível de detalhamento de cada submó-
dulo, características como perdas de condução e comutação, estados de falta e variações
paramétricas no componentes do SM são facilmente implementadas. A desvantagem desta
abordagem é a complexidade do modelo final e o esforço computacional necessário para
realizar a simulação em tempo hábil. Assim, modelos simplificados que permitem uma
simulação mais rápida foram propostos nos últimos anos. As próximas seções apresentam
as implementações de um modelo detalhado, um, aqui chamado, modelo médio em tensão,
e um modelo médio em tensão e tempo. Este último usa o termo “médio” também no
sentido mais encontrado em eletrônica de potência, que corresponde ao uso dos valores
médios das variáveis dentro de um período de comutação. Os últimos dois também são
médios no sentido de que usam apenas uma variável de estado para representar a tensão
de todos os submódulos de um braço. Os modelos foram implementados em ambiente
Simulink®. A possibilidade que esta ferramente oferece de trabalhar com sinais vetoriais
possibilita a utilização de um mesmo modelo para qualquer número de submódulos, sendo
necessários modificar apenas parâmetros de configuração.

3.4.1 Modelo detalhado

A simulação do comportamento dinâmico de diodos, mesmo quando características
ideais são consideradas, é normalmente mais custosa do que outros componentes porque a
lógica que identifica se seu estado atual deve ser conduzindo ou bloqueado pode requerer
um algoritmo iterativo [170,171]. No caso do MMC, quando mais de um submódulo têm
ambos os seus interruptores desligados (durante a aplicação do tempo morto, por exemplo,
ou ainda durante a inicialização do sistema), o solver do simulador deve encontrar qual
diodo de roda livre deve entrar em condução para cada um dos submódulos. Como a mesma
corrente passa em todos os SMs, bastaria, no entanto, verificar o estado de apenas um
deles. Em vez de modelar todos os submódulos independentemente, é possível encontrar
um circuito de braço equivalente que contém apenas dois diodos no caso do SM-HB
[172–175], como apresentado na região hachurada em laranja na Figura 3.6, que representa
o modelo detalhado de um braço. As quedas de tensão dos dispositivos semicondutores
foram desprezadas. Além das conexões de potência A e B, o modelo tem como entradas os
sinais referentes aos interruptores S1 e S2 de cada um dos N submódulos, nomeados s1n

e s2n, respectivamente, onde n ∈ {1, .., N}. Estes sinais usualmente provêm do sistema
de modulação/balanceamento intra-braço do MMC. O bloco destacado em cor rosa é
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responsável pela introdução dos intervalos de tempo-morto através de uma implementação
típica realizada por meio de atrasos correspondentes à duração desejada do tempo-morto.
Os novos sinais sd1n e sd2n são os que realmente seriam empregados para comandar os
interruptores numa aplicação real. A tensão vb gerada pelo braço é composta de duas
componentes. A primeira, vw, é relativa aos submódulos que possuem um estado definido
(pelo menos um interruptor ligado), ou seja,

vw =
∑︂

n|sd1n+sd2n=1
sd1nvCSM n =

N∑︂
n=1

sd1nvCSM n. (3.90)

A segunda, vu, pode fazer parte da tensão vb se a corrente ib é positiva (fazendo os diodos
em antiparalelo com os interruptores S1 conduzirem), ou sua contribuição é nula caso
contrário. A tensão vu é obtida com

vu =
∑︂

n|sd1n+sd2n=0
vCSM n =

N∑︂
n=1

[︁
1 − (sd1n + sd2n)

]︁
vCSM n. (3.91)

A combinação sd1n = 1 e sd2n = 1 representa um curto-circuito de braço e não foi
considerada no modelo. A Figura 3.6 apresenta como o cálculo de vu e vw podem ser
implementado. O restante do modelo refere-se ao cálculo de vCSM n, que, assumindo uma
condição incial nula, é dada por

vCSM n = 1
CSMn

∫︂ t

0

(︂
sd1nib +

[︁
1 − (sd1n + sd2n)

]︁
id − iaux

)︂
dt. (3.92)

O bloco Iaux é responsável por modelar o consumo da fonte de potência auxiliar do
submódulo. Considera-se uma configuração típica, na qual a fonte é alimentada diretamente
pelo capacitor do SM e drena deste a corrente iaux. O valor desta é função da tensão vCSM n

e da potência Paux consumida pela fonte. Considera-se também que a fonte liga quando
vCSM n > VauxON e desliga quando vCSM n < VauxOFF, com VauxON > VauxOFF, modelando a

Figura 3.6 – Modelo detalhado de um braço do conversor MMC. Linhas grossas representam
sinais vetoriais, enquanto as finas representam variáveis escalares.
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Figura 3.7 – Diagrama de blocos do modelo detalhado completo. Me1 e Me2 são monoes-
táveis sensíveis a ambas as bordas dos sinais de comutação.

histerese normalmente encontrada em conversores CC-CC de baixa potência. A modelagem
da fonte auxiliar permite verificar a instabilidade causada por sua característica de potência
constante durante a pré-carga do conversor, como será mostrado no Capítulo 6. Além
disso, para o protótipo de baixa potência utilizado neste trabalho, a potência consumida
pela fonte auxiliar é considerável quando comparada com a potência total do conversor.

As realimentações das correntes ib e id mostradas na Figura 3.6 podem, dependendo
do simulador e do solver utilizados, resultar na criação de loops algébricos. Os sistemas
de equações resultantes de modelos que contêm loops algébricos são do tipo diferenciais-
algébricos, em geral de solução mais complicada que os compostos por equações puramente
diferenciais [176], o que diminui consideravelmente a performance da simulação em termos
de velocidade. A formação dos loops algébricos pode ser evitada se um atraso de um passo
de cálculo é inserido nas realimentações. Isto modifica a dinâmica do modelo, mas se o
passo de cálculo é suficientemente pequeno, o erro resultante esperado também é pequeno.

O modelo detalhado de braço desenvolvido inclui ainda:

• Um algoritmo de distribuição de pulsos, responsável pelo balanceamento das tensões
intra-braço, como descrito no Capítulo 5. A inclusão deste algoritmo, embora torne
o modelo ainda mais custoso, em termos computacionais, é necessária, assim como
também o é para o conversor real. A Figura 3.7 apresenta o diagrama de blocos com
as conexões entre o algoritmo e o modelo detalhado da Figura 3.6. s∗ é a referência
do sinal de comutação multinível de braço, ou seja, indica qual deve ser o número
níveis gerados pelo braço a cada instante de tempo.

• Limitação de largura de pulso mínima. IGBTs de alta tensão normalmente requerem
que a duração do pulsos aplicados ao gate do dispositivo respeitem uma duração
mínima, normalmente em torno de 10 µs[177,178]. Este algoritmo é integrado ao de
balanceamento, de modo a permitir que o braço como um todo possa gerar pulsos
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mais estreitos do que os especificados para o IGBT. Isto é possível se um submódulo
é utilizado na subida (descida) e outro na descida (subida) do pulso. Os extremos da
faixa de modulação do braço são mais propícios à geração de pulsos estreitos que serão
limitados pelo algoritmo. Se há apenas um submódulo inserido, apenas ele poderá
ser desligado, sendo necessário esperar a duração mínima de pulso recomendada
pelo fabricante do IGBT. A Figura 3.7 mostra uma representação deste algoritmo.
Os monoestáveis Me1n e Me2n geram sinais pulsados (mp1 e mp2) correspondentes
à largura de pulso mínima dos IGBTs sempre que há uma mudança nos sinais de
comutação. Estes sinais indicam ao algoritmo de distribuição quais submódulos não
estão disponíveis para comutação.

• Atrasos adicionais devido ao sistema de comunicação.

• Cálculo das perdas nos semicondutores, como apresentado a seguir.

3.4.1.1 Cálculo de perdas nos semicondutores

Somente um dispositivo do SM — um diodo ou um IGBT — conduz, por vez,
idealmente, a corrente ib. O sentido desta e o estado dos sinais sd1 e sd2 (negligenciando-se
o índice n do submódulo) definem qual semicondutor conduzirá a corrente de braço, como
mostra a Tabela 3.3. T1 e D1, respectivamente, representam o IGBT e o diodo que formam
o interruptor bidirecional em tensão S1, enquanto T2 e D2 formam S2 (ver Figura 2.2). A
potência dissipada no dispositivo durante o tempo em que este conduz é modelada através
de um polinômio,

pc =
Np∑︂
j=0

kj|ib|j. (3.93)

Os coeficientes kn podem ser obtidos a partir do ajuste de curva polinomial do produto
entre queda de tensão e corrente no diodo ou IGBT, normalmente obtidos nas folhas de
dados dos dispositivos. Np deve ser suficientemente grande para que o erro resultante da
interpolação seja pequeno. Usualmente um polinômio de ordem 3 é suficiente. Uma vez
que se obtém um sinal que indica qual dispositivo está conduzindo e outro referente à
magnitude da potência dissipada, basta realizar o produto entre estes dois para se obter um
modelo de simulação para as perdas nos semicondutores, como apresentado na Figura 3.8.
pT(i) e pD(i) correspondem, respectivamente, aos polinômios que modelam as perdas no

Tabela 3.3 – Dispositivo em condução em função da corrente de braço e dos sinais de
comutação.

sd1 sd2 ib > 0 ib < 0

0 0 D1 D2

0 1 T2 D2

1 0 T1 D1
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Figura 3.8 – Modelo usado para o cálculo de perdas de condução em tempo de simulação.
O bloco Disp. On indica qual dispositivo está ligado, e é baseado na Tabela 3.3.

IGBT e no diodo empregados. O bloco “Disp. On” indica qual dispositivo está ligado, e é
baseado na Tabela 3.3.

As perdas de comutação podem ocorrer quando um dos interruptores é comandado
a ligar ou desligar. Se um IGBT (T1 ou T2) passa a conduzir corrente, este dissipará
uma energia eon devido à existência simultânea de valores altos de tensão e corrente no
dispositivo. Ao mesmo tempo, o diodo que estava conduzindo a corrente antes do IGBT
ligar experimentará também perdas significativas devido à recuperação reversa. A energia
envolvida no processo de entrada em condução do diodo, devido à recuperação direta,
normalmente é pequena e costuma ser desprezada. O desligamento do IGBT que conduzia
antes do diodo ligar, ao contrário, envolve uma quantidade alta de energia, denominada eoff .
As comutações sempre envolvem um IGBT e um diodo. Quais dispositivos vão comutar
depende dos sinais de comando e da polaridade da corrente de braço, como sumarizado na
Tabela 3.4. Em quatro das possíveis combinações apresentadas, o diodo em antiparalelo
com o IGBT já estava conduzindo antes deste ser comandado a ligar ou desligar, resultando
em nenhuma corrente sendo desviada para o IGBT. Neste caso, não há perda de comutação.

As energias eon e eoff dependem de muitos parâmetros e variáveis, sendo as principais
a intensidade da corrente que o dispositivo conduz no instante da comutação, a tensão
do barramento, a temperatura da junção, os valores de indutância parasita presentes no
malha de comutação, a tensão de alimentação do circuito de acionamento de gate e o
valor do resistor de gate. eon depende ainda das características de recuperação reversa do

Tabela 3.4 – Qual dispositivo e qual tipo de perda ocorre para cada combinação de
mudança de estado e sinal da corrente de braço.

sd2 sd1 ib > 0 ib < 0

0 - T1 : eon/D2 : erec

0 - S1 : eoff

0 T2 : eon/D1 : erec -
0 S1 : eoff -
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diodo empregado, assim como a própria erec, que muda também com a taxa de variação da
corrente no momento do desligamento. Os manuais dos dispositivos usualmente apresentam
curvas para algumas poucas condições. Considerou-se que as energias variam apenas em
função da corrente, de acordo com as curvas apresentadas no manual para o pior caso
de temperatura, e linearmente com a tensão do barramento. A Figura 3.9 apresenta,
genericamente, uma implementação do modelo de perdas de comutação adequado para
solvers de passo fixo. A duração mínima de qualquer pulso presente no modelo é o próprio
passo de cálculo, Ts, portanto, esta é a duração considerada para os pulsos de potência
resultantes da comutação dos dispositivos [179]. O bloco Pcalc calcula qual seria esta
potência em função da corrente de braço e tensões e das tensões dos capacitores a cada
passo de cálculo, dada, exemplarmente para a entrada em condução de um IGBT, por

ponn = vCSM n

VTTs
eon(| ib |), (3.94)

onde VT é a tensão utilizada nos testes de perdas especificada no manual do dispositivo, e
eon é um polinômio de grau apropriado que permita modelar as curvas do manual com erro
pequeno. O bloco “Detecção de comutação” é responsável por gerar pulsos de amplitude
unitária e duração Ts sempre que uma comutação é detectada, de acordo com a Tabela 3.4.
O produto destes sinais, um a um, com as potências calculadas pelo bloco Pcalc, resulta em
pulsos cujas áreas correspondem às energias de comutação dissipadas em cada dispositivo
do braço.

3.4.2 Modelo de submódulo multinível equivalente

Um primeiro nível de simplificação do modelo detalhado é obtido se considerarmos
que todas as tensões vCSM n são iguais. A existência de um algoritmo de balanceamento
intra-braço, como discutido no Capítulo 5, assegura que as diferenças entre as tensões dos

Figura 3.9 – Modelo usado para o cálculo de perdas de comutação. O bloco “Detecção de
comutação” indica quando há comutação nos IGBTs e diodos, de acordo com a Tabela 3.4.
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capacitores serão pequenas, tornando esta simplificação razoável. Assim, tem-se apenas
uma variável de estado relativa a um capacitor equivalente de braço, C, e apenas um
sinal de comutação s ∈ {0, 1, .., N}, agora multinível. Esta abordagem foi discutida e
equacionada na Seção 2.3, e já foi proposta em [171] e em [180]. A utilização direta de
(2.7) e (2.9), contudo, não permite a modelagem dos efeitos resultantes da aplicação de
tempos-mortos nem da limitação de largura de pulso mínima, que podem gerar impactos
significativos na dinâmica do conversor [61], principalmente se indutores pequenos são
utilizados. Um modelo chamado de submódulo multinível equivalente, que inclui estes
efeitos, é apresentado a seguir.

A ideia de separar submódulos com estado definido de condução dos que têm ambos
os interruptores desligados também é utilizada no modelo de submódulo equivalente. A
equação (3.90), relativa à tensão que o primeiro grupo gera, assim como (3.91), relativa
ao segundo, podem ser simplificadas sob a consideração principal utilizada nesse modelo,
vCSM n = vC/N , resultando em

vw = sw

N
vC (3.95)

vu = su

N
vC , (3.96)

onde

sw =
N∑︂

n=1
sd1n (3.97)

su =
N∑︂

n=1
1 − sd1n − sd2n. (3.98)

Uma forma diferente de gerar os sinais sd1n daquela apresentada na Figura 3.6 é
usar um monoestável sensível a bordas de subida para gerar um pulso de duração igual
ao tempo morto desejado, Td, e subtrair este do sinal s1n ou s2n. Desde que a duração
mínima dos pulsos nestes sinais, Tm, seja maior que Td, as duas estratégias resultarão no
mesmo padrão de pulsos. Esta nova estratégia é apresentada, agora modificada para um
sinal multinível, na geração de sw na Figura 3.10. Sempre que há um aumento no valor do
sinal de comutação de braço s, o monoestável Mep gera um pulso positivo de duração Td e
amplitude ∆s, utilizado para gerar o sinal sw com o mesmo formato que este teria se fosse
gerado a partir do circuito gerador de tempo-morto destacado em rosa na Figura 3.6 e
a equação (3.97). É possível gerar su de forma similar, agora também com o uso de um
monoestável sensível a bordas negativas, Men. A configuração apresentada na Figura 3.10
é capaz de reproduzir com fidelidade os efeitos do tempos-mortos se o intervalo de tempo
entre duas bordas de subida, ou duas de descida, em s é maior que Td. Este é o caso para
a maioria das transições observadas quando uma modulação por portadora é utilizada.
Contudo, bordas de mesmo sentido próximas podem ocorrer, dependendo da disposição
das portadoras utilizadas, quando o sinal modulador passa de um nível de portadoras
para outro (considerando uma disposição em níveis, como a Alternate Phase Opposition
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Disposition (APOD)). O modelo de submódulo equivalente ainda é capaz de reproduzir
fielmente transições próximas se mais de um monoestável é utilizado no lugar de Mep e
Men. Neste caso, o segundo monoestável só deve ser disparado quando uma nova borda é
detectada enquanto o primeiro monoestável ainda está gerando um pulso. Se é esperado
que mais de duas bordas na mesma direção aconteçam dentro de um intervalo Td, pode-se
adicionar mais monoestáveis, um para cada borda adicional. As saídas de cada grupo de
monoestáveis devem ser somadas.

A tensão no capacitor equivalente é encontrada através da aplicação de um somatório
em n ∈ {1, .., N} em ambos os lados de (3.92). Substituindo-se as definições de sw e su

dadas em (3.97) e (3.98) na equação resultante, encontra-se que

vC = 1
C

∫︂ t

0

(︃
sw

N
ib + su

N
id − iaux

)︃
dt. (3.99)

Neste modelo, o bloco Iaux, que modela o consumo das fontes auxiliares, liga para vCSM n >

NVauxON e desliga quando vCSM n < NVauxOFF. A corrente iaux equivale ao consumo de
apenas uma fonte, sendo dado por NPaux/vC . Assim como no modelo detalhado, as
realimentações de ib e id podem gerar loops algébricos, tornando a solução do modelo
muito mais complicada. Uma solução é adicionar atrasos de um passo de cálculo nas
realimentações, eliminando os loops.

O modelo da Figura 3.10 contempla os efeitos dos tempos-mortos, mas é necessário
ainda modelar o algoritmo de limitação de largura de pulso, tornando a resposta do
modelo de SM equivalente igual ao modelo detalhado. A Figura 3.11 apresenta um sistema
discreto que emula o funcionamento do algoritmo. Para facilitar o entendimento, considere,
inicialmente, que o saturador nunca atua. Neste caso, a malha formada pelo subtrator
(s∗ − sa), o integrador e o atraso resultam numa função de transferência unitária, de forma
que s = s∗. Quando considera-se o saturador, as variações em s são limitadas pelos sinais

Figura 3.10 – Modelo de submódulo multinível equivalente. O bloco com fundo rosa é
responsável por modelar os efeitos do tempo morto.
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Figura 3.11 – Limitação de largura de pulso para o modelo de submódulo multinível
equivalente.

∆lp e ∆ln. O número máximo de níveis que se pode diminuir em s, ∆ln, num instante de
tempo discreto kTs, corresponde ao número de submódulos que já estavam em nível alto
no instante de tempo anterior, (sa(k) = s(k − 1)), menos o número de SMs que começaram
a conduzir a um intervalo de tempo inferior à duração de pulso mínimo Tm, dado por mp1.
Este sinal é gerado através do monoestável Melp. A duração do pulso que os monoestáveis
geram deve ser um passo de cálculo menor que o especificado, já que sa já é atrasado de s

em um passo de cálculo. Além disso, a largura real do pulso ainda vai ser diminuída de
Td devido à introdução do tempo-morto. Assim, os monoestáveis devem ser configurados
para gerar pulsos de largura

Tmd =
⎛⎝⌊︄Tm + Td

Ts

⌉︄
− 1

⎞⎠Ts. (3.100)

Devido à natureza discreta da simulação, apenas valores múltiplos de Ts são possíveis para
Tmd. O número máximo de níveis que podem ser acrescentados a s, ∆lp, vale o número
total de SMs menos o número de SMs que já estão em nível alto, menos o número de
SMs que recentemente foram para nível baixo, mp2, e devem esperar Tm para estarem
habilitados a mudarem de nível novamente. Assim como para o tempo-morto, pode ser
necessário usar mais de um monoestável para Melp e Meln se bordas de mesmo sentido são
esperadas dentro de um intervalo Tm. Cada monoestável adicional só deve ser habilitado a
disparar se todos os anteriores ainda estão gerando pulsos.

A Figura 3.12 apresenta uma comparação entre as respostas do algorítmo de
balanceamento com limitação de largura de pulso mínima descrito na Seção 3.4.1 e as
principais formas de onda referentes ao modelo de SM multinível equivalente apresentado
na Figura 3.10 e na Figura 3.11. Os parâmetros utilizados foram N = 10, Tm = 10 µs,
Td = 4 µs, Ts = 1 µs. Três monoestáveis foram utilizados para Mep, Men, Melp e Meln.
O sinal de referência s∗ é mantido constante em cinco até t1 e a partir daí é variado
randomicamente. O efeito da limitação da largura de pulso pode ser visto no primeiro
gráfico. O sinal s, assim como o seu equivalente no modelo detalhado,∑︁ s1n, não acompanha
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Figura 3.12 – Comparação entre as repostas do algoritmo de distribuição de pulsos do
modelo detalhado (det.) e do modelo de SM multinível equivalente (eq.). Os sinais do
modelo detalhado que equivalem aos sinais su e sw do modelos de SM equivalente são,
respectivamente, s′

u = ∑︁ 1 − (sd1n + sd2n) e s′
w = ∑︁

sd1n.

a referência s∗ instantaneamente, exceto em t1, por ser quando ocorre a primeira mudança,
de cinco para zero. Os cinco SMs que mudaram de estado permanecem os próximos 10
µs desabilitados a trocar de estado. Assim, continuam cinco SMs habilitados a ir para
o estado alto e nenhum habilitado a ir ao estado baixo, como demonstrado por ∆lp e
∆ln no segundo gráfico. Devido a esta restrição, s sai de zero para cinco, em vez de sete,
quando a segunda transição em s∗ acontece no instante t2. Todos os SMs permanecem
desabilitados a mudar de estado até o instante t3, momento em que a duração mínima dos
pulsos iniciados em t1 termina e o sinal s torna-se igual à referência s∗ através da mudança
de estado de dois SMs. Nenhum submódulo está disponível para ir a nível baixo em t4,
momento em que ocorre um novo degrau negativo em s∗, só sendo possível gerar o número
de níveis requisitados em t5. Os sinais su e sw do modelo de SM multinível equivalente
e seus equivalentes fictícios s′

u = ∑︁ 1 − (sd1n + sd2n) e s′
w = ∑︁

sd1n do modelo detalhado
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Tabela 3.5 – Número de dispositivos em condução em um braço do modelo de SM
equivalente.

ib > 0 ib < 0

nT1 0 sw

nD1 sw + su 0
nT1 N − sw − su 0
nD2 0 N − sw

são mostrados no terceiro e quarto gráficos. Assim como os sinais s do modelo detalhado
e do equivalente, estes são sempre iguais em todos os instantes de tempo, atestando a
equivalência entre os dois modelos. Os sinais δp e δn também são apresentados. Como mais
de um monoestável é utilizado, o modelo consegue reproduzir os efeitos dos tempos-mortos
de novos submódulos mudando de estado enquanto outros ainda esperam Td para fechar
um dos interruptores, como em t3.

3.4.2.1 Cálculo de perdas

Não é possível calcular as perdas de cada um dos submódulos no modelo de SM
multinível equivalente. Pode-se, contudo, calcular as perdas totais do braço e considerar que
as contribuições de cada SM são iguais. A perda de condução devido a todos os IGBTs T1

conduzindo no braço é dada por nT1pT(ib), onde nT1 é o número de IGBTs T1 conduzindo
num dado instante de tempo. Para ib < 0, de (3.97) verifica-se que nT1 corresponde ao
próprio sinal sw. Substituindo-se (3.97) em (3.98), encontra-se que o número de IGBTs T2

conduzindo em um dado instante de tempo para ib > 0 vale

nT2 =
N∑︂

n=1
sd2n = N − sw − su. (3.101)

Sempre há N dispositivos conduzindo no braço, desde que ib seja não nula. Assim, o
número de diodos conduzindo vale N −nT1 se ib < 0, ou N −nT2 se ib > 0. Estes resultados
são resumidos na Tabela 3.5. O cálculo das perdas de condução para o modelo de SM
equivalente pode ser realizado de forma similar àquela apresentada na Figura 3.8. O bloco
Disp. On agora é baseado na Tabela 3.5, como apresentado na Figura 3.13. A multiplicação
por 1/N resulta numa potência calculada referente a um único dispositivo. Assim como
para o modelo detalhado, pT(i) e pD(i) são polinômios que modelam as perdas no no IGBT
e no diodo, respectivamente, em função da corrente que os atravessam.

As perdas por comutação podem ser obtidas através do monitoramento dos sinais
nT1 e nT2 . Uma variação em um destes sinais é um indicativo de que um ou mais dispositivos
entraram ou saíram de condução. A Tabela 3.6 apresenta a energia perdida por comutação
por dispositivo (assume-se que as perdas do braço são distribuídas igualmente entre os
SMs) em função das variações nestes sinais e da polaridade da corrente de braço. Sempre
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Figura 3.13 – Cálculo de perdas de condução do modelo de SM equivalente. O bloco
Disp. On indica quantos dispositivos estão conduzindo corrente, e é baseado na Tabela 3.5.

que nT1 ou nT2 aumenta, um ou mais IGBTs ligam e o mesmo número de diodos desligam,
implicando em perdas nos dois tipos de dispositivos. Diminuições em nT1 e nT2 equivalem à
situação contrária. Neste caso, considera-se apenas as perdas por desligamento dos IGBTs.

Há apenas uma condição na qual as perdas de comutação do modelo de submódulo
equivalente apresentado difere significativamente do modelo detalhado: quando o sinal
s diminui um ou mais níveis no mesmo instante que o monoestável Mep finaliza a sua
contagem e o sinal δp também diminui, atenuando ou cancelando a variação em sw. No
modelo detalhado, isto equivale a um ou mais SMs desligarem o interruptor S1 (resultado
da referência s∗ baixar de nível) enquanto um ou mais submódulos ligam seus interruptores
S1 devido ao término do tempo-morto. O sinal nT1 é calculado corretamente, já que o
número de IGBTs T1 ligados permaneceu o mesmo (no caso em que os efeitos se cancelam
perfeitamente), mas as comutações não são detectadas por não haver variação em nT1 .
Para valores de passo de cálculo adequados, este deve ser um evento raro e não deve
influenciar significativamente no cálculo das potências médias dissipadas nos dispositivos.

A Figura 3.14 apresenta um modelo para o cálculo das perdas por comutação funda-
mentado nas discussões desta seção e na Tabela 3.6. Assim como para o modelo detalhado,
os sinais pswX são pulsos de duração equivalente a um passo de cálculo Ts e amplitude
pon/off/rec tal que sua área equivale à energia envolvida na comutação. Exemplarmente, o

Tabela 3.6 – Perdas nos semicondutores em função do sentido da corrente e das variações
nos sinais nT1 e nT2 .

T1 T2 D1 D2

ib > 0
∆nT2 > 0 - ∆nT2

N
eon

∆nT2
N

erec -

∆nT2 < 0 - −∆nT2
N

eoff - -

ib < 0
∆nT1 > 0 ∆nT1

N
eon - - ∆nT1

N
erec

∆nT1 < 0 −∆nT1
N

eoff - - -
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Figura 3.14 – Cálculo de perdas de condução do modelo de SM equivalente. O bloco
Disp. On indica quantos dispositivos estão conduzindo corrente, e é baseado na Tabela 3.6.

sinal pon é dado por
pon = vC

NVTTs
eon(| ib |), (3.102)

onde VT é a tensão utilizada nos testes de perdas especificada no manual do dispositivo, e
eon é um polinômio de grau apropriado que permita modelar as curvas da folha de dados
com erro pequeno.

3.4.3 Comparação entre os modelos

A Figura 3.15 apresenta uma comparação entre as formas de onda obtidas com
o modelo detalhado e o modelo de submódulo equivalente. Os parâmetros utilizados na
simulação são os mesmos apresentados na Tabela 3.2, com exceção do número de SMs, que
foi aumentado para N = 10 com o objetivo de diminuir a tensão média em cada SM para
em torno de 1150 V. Isto permite o uso de dispositivos com tensão de bloqueio de 1700 V.
As curvas do módulo de potência FF200R17KE4 [181] (1700 V, 200 A) do fabricante
Infineon foram obtidas do manual e utilizadas para ajustar as curvas dos polinômios pT,
pD, eon, eoff e erec. Ambos tempo-morto e largura de pulso mínima foram fixados em 4 µs.

O primeiro gráfico apresenta as tensões dos capacitores do braço pa do modelo
detalhado e a tensão correspondente do modelo de SM equivalente vCpa/N . Como esperado,
há um certo espalhamento das tensões do modelo detalhado resultante da comutação dos
SMs. Contudo, o valor médio destas é muito próximo da tensão vCpa/N obtida com o
modelo equivalente. Estas pequenas diferenças acabam traduzindo-se em também pequenas
divergências nas tensões geradas pelos braços, mostradas no segundo gráfico. Estas podem
ocorrer, principalmente, para correntes de braço próximas de zero, condição na qual as
polaridades das correntes calculadas pelos dois modelos podem ser diferentes, resultando
em tensões diferentes geradas pelos braços durantes os tempos-mortos. Intervalos de maior
espalhamento das tensões dos capacitores do modelo detalhado, como nos instantes logo
após t = 0.115 s, também acabam causando pequenas diferenças nas correntes de braço,
como pode ser visto no terceiro gráfico. As correntes de fase — uma delas é apresentada no
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Figura 3.15 – Comparação entre as formas de onda obtidas com o modelo detalhado e o
modelo equivalente.
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gráfico seguinte — são menos afetadas porque possuem filtragem adicional proporcionada
pelo indutor Lf .

As curvas das perdas de condução e comutação, apresentadas no quinto e no sexto
gráficos, respectivamente, para os dispositivos T2 e D2, são quase sobrepostas. As maiores
diferenças ocorrem também nos intervalos nos quais a corrente de braço é próxima de zero
ou quando há alguma pequena divergência nas correntes calculadas pelos modelos. As
curvas apresentadas referem-se aos valores médios dentro de um período de comutação
equivalente, dados por

⟨p⟩(kTeq) =
Teq/Ts−1∑︂

i=0
p((k − 1)Teq + iTs). (3.103)

O sufixo m utilizado nas potências obtidas com o modelo detalhado indicam que a variável
refere-se à média das potências dissipadas nos dispositivos dos 10 submódulos. Os picos
observados nas perdas de comutação ocorrem quando o sinal modulador transita de um
nível de portadoras para outro, ocasionando mais de um par de comutações dentro de um
período Teq.

O último gráfico apresenta as diferenças de temperatura entre as junções de T2 e
D2 e o dissipador de calor, ∆TT 2n e ∆TD2n, respectivamente, para o modelo detalhado.
Apenas o valor médio referente aos 10 SMs é calculado para cada dispositivo do modelo
equivalente. Os valores de resistência e capacitância das redes térmicas equivalentes do
tipo Foster [182] dadas no datasheet foram utilizadas para montar modelos discretos que
têm como entrada a potência total dissipada no dispositivo e como saída as temperaturas
∆TT 2n e ∆TD2n. A regra do tipo backward Euler foi utilizada na discretização da rede
térmica, resultando na função de transferência

∆T (z)
p(z) =

4∑︂
i=1

RT iTs

(τi + Ts) − τiz−1 . (3.104)

RT i e τi são, respectivamente, a resistência térmica e a constante de tempo do elemento i

da rede térmica. No caso do dispositivo utilizado, o manual provê um modelo com quatro
elementos. A resposta de cada um deles é calculada separadamente e depois somada para
evitar instabilidades numéricas que podem ocorrer com funções de transferência de ordem
mais elevada que possuem múltiplos polos próximos de 1 dentro do círculo unitário [183].
O último gráfico da Figura 3.15 mostra que as temperaturas calculadas para os dispositivo
de cada SM estão muito próximas do valor médio calculado pelo modelo de SM equivalente.
Apenas uma pequena dispersão é observada no primeiro por conta da comutação dos SMs.

Uma comparação dos tempos necessários para realizar uma simulação de 1 s
utilizando o modelo detalhado e o modelo de SM equivalente em função do número de
submódulos é apresentada na Tabela 3.7. O cenário simulado é o mesmo para o qual
as formas de onda da Figura 3.15 foram obtidas, com a exceção de que o cálculo de
perdas e temperaturas das junções foram desabilitados. Um laptop equipado com um
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Tabela 3.7 – Tempos necessários (em segundos) para simular 1 s.

N

5 10 50 100 500

detalhado 14,2 35,3 98,5 174,7 802,0
SM equivalente 5,87 5,84 5,54 5,89 5,61

processador Intel Core i7-4710MQ @ 2.5 GHz e 24 GB de memória RAM foi utilizado para
rodar as simulações. O modelo de SM equivalente requer em média 5,75 s para completar
a simulação, sendo este valor praticamente independente de N . O modelo detalhado,
por outro lado, requer um tempo que varia aproximadamente de forma linear com N ,
requerendo 143 vezes mais tempo para completar a simulação para N = 500. Em todas as
simulações o tempo de compilação do modelo foi subtraído do tempo de simulação total.
Apenas os valores médios, máximos e mínimos das tensões dos capacitores foram extraídos
quando o modelo detalhado foi utilizado.

3.5 Conclusão

O princípio de funcionamento e as principais variáveis do MMC CC/CA trifásico
foram analisadas em maiores detalhes, construindo a base necessária para o desenvolvi-
mento de estratégias de controle que permitem a operação como acionamento de máquina.
Os modelos dinâmicos das correntes das portas e de circulação do conversor foram de-
senvolvidos, e suas influências nas energias armazenadas nos braços do MMC foram
analisadas. Operando sem correntes de circulação e tensão de modo comum, a energia
total armazenada em uma fase do conversor possui ondulação em 2ω, enquanto que a
diferença das energias dos braços de uma fase possui uma forte ondulação em ω, sendo esta
a principal causa da necessidade de um modo de operação especial para o sistema quando
operando em baixas frequências. A análise mostrou ainda que os graus de liberdade do
MMC podem ser usados para minimizar estas ondulações se componentes específicos de
frequência são empregados. Mais especificamente, se uma tensão de modo comum ωmf

de média frequência é empregada em conjunto com correntes de circulação também de
média frequência moduladas em amplitude na frequência em que o conversor opera (que
resulta em componentes ωmf ± ω), pode-se gerar uma componente de potência em ω que
contrapõe a ondulação natural nesta frequência.

Uma das contribuições deste capítulo é um modelo de regime permanente do
conversor desenvolvido no domínio da frequência, permitindo encontrar a solução de
regime permanente de maneira computacionalmente eficiente. As entradas do modelo são
os sinais moduladores e as tensões aplicadas às portas do conversor.

Outra proposta deste capítulo é um modelo do tipo submódulo equivalente destinado
a simulação eficiente do conversor MMC que permite reproduzir com fidelidade os efeitos
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do tempo morto empregado nos circuitos de acionamento dos semicondutores. A influência
destes na dinâmica das correntes de circulação, principalmente, pode ser significativa,
como indicado pelos resultados de simulação. O modelo permite a simulação de MMCs
considerando-se os efeitos das comutações e dos tempos mortos para um número qualquer
de submódulos sem impacto no tempo total de simulação.
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Capítulo 4

Controle das correntes do MMC

As principais aplicações para o conversor MMC requerem que este seja controlado
de forma a injetar ou drenar correntes senoidais com baixa distorção em sua porta CA e
uma corrente CC em sua porta correspondente. Além disso, é necessário, para garantir
um funcionamento adequado do conversor, controlar as correntes de circulação. Este
capítulo analisa em detalhes o processo de discretização de plantas de corrente por meio de
modulação PWM digital e propõe, baseando-se nos modelos desenvolvidos no Capítulo 3,
uma estratégia de controle de corrente para o MMC com características otimizadas de
rejeição de perturbações mensuráveis e antiwindup.

4.1 Operação em malha aberta

A operação em malha aberta do MMC não tem uma aplicação prática final.
Contudo, é muito útil na verificação da operação dos sistemas básicos necessários para
o funcionamento do conversor e a depuração de problemas que possam surgir durante
o desenvolvimento. Além disso, permite verificar a influência das não-idealidades nas
correntes e tensões do conversor, como os efeitos do tempo-morto, da imposição de uma
largura mínima nos pulsos de comando dos IGBTs e das tolerâncias dos componentes
utilizados.

A Figura 4.1 apresenta o diagrama de blocos da operação em malha aberta utilizada.
A transformação Tv

−1 resume as equações (3.28) e (3.29), que indicam como as tensões
de braço são geradas a partir das tensões de porta, Vcc e vk. O MMC funciona como um

Figura 4.1 – Diagrama de blocos do sistema de controle em malha aberta do MMC.
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Figura 4.2 – Resultados experimentais da operação em malha aberta do MMC com carga
RL (R = 9, 75 Ω, L = 2, 8 mH), Vcc = 640 V e M = 0.85.

inversor, gerando tensões alternadas em sua porta CA, a qual estão conectadas cargas RL,
a partir de uma tensão contínua aplicada à sua porta CC. O valor desta tensão e a tensão
pretendida na porta CA são as entradas de Tv

−1. Os sinais moduladores são gerados através
da divisão das tensões de braço pela tensão média desejada nos capacitores equivalentes,
V ∗

C . Embora denominada de operação em malha aberta, o sistema de balanço intra-braço
discutido no Capítulo 5 é utilizado para garantir que as tensões individuais dos SMs se
mantenham equilibradas. Este algoritmo requer, como já discutido, a realimentação das
tensões de todos os capacitores do conversor. Como não há controle de corrente, mudanças
muito rápidas na referência V ∗

C devem ser evitadas, pois não há nenhum mecanismo de
limitação de corrente senão a proteção do conversor.

A Figura 4.2 apresenta resultados experimentais da operação em malha aberta do
protótipo apresentado no Capítulo 6. Suas especificações podem ser vistas na Tabela 4.1.

Tabela 4.1 – Especificações do protótipo em escala.

S Vcall Vcc Ica Icc VCSM N

15 kVA 380 V 640 V 22,8 A 23,4 A 128 V 5
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Figura 4.3 – Comparação entre os resultados experimentais e resultados de simulação
obtidos com (sim.1 ) e sem (sim. 2) o uso de tempo morto. O modelo detalhado roda com
um passo de cálculo de 1 µs. A corrente de circulação é obtida a partir das medições das
correntes de braço e da corrente no barramento CC.

O conversor opera alimentando uma carga RL (R = 9, 75 Ω, L = 2, 8 mH1)
conectada em estrela. O conversor é alimentado por uma fonte CC cuja referência é
ajustada para 640 V, valor também utilizado para V ∗

C . A referência da amplitude da tensão
da porta CA é fixada em V̂ = 272 V, o que resulta num índice de modulação M = 0, 85.
O tempo-morto e a largura mínima de pulso foram ambos ajustados em Td = Tm = 5 µs.
Este valor é relativamente elevado, mesmo para aplicações reais nas quais dispositivos de
1700 V seriam utilizados. IGBTs de maior tensão, contudo, podem requerer valores ainda
maiores, em geral em torno de 10 µs. A modulação empregada é a In Phase Disposition
(IPD).

O primeiro gráfico apresenta as tensões dos capacitores equivalentes, que correspon-
dem às somas das tensões dos SMs de cada braço. Estas formas de onda e as das correntes
de circulação foram obtidas através do sistema de aquisição do conversor, enquanto os
outros gráficos apresentam formas de onda obtidas com um osciloscópio. Percebe-se uma
pequena variação nas amplitudes das ondulações das tensões dos capacitores. Isto deve-se

1O valor nominal de L é 1,9 mH, mas o resistor de carga R possui uma indutância parasita de
aproximadamente 0,9 mH.
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principalmente às variações paramétricas do circuito. De fato, um braço do conversor
implementado utiliza capacitores que, embora possuam o mesmo valor nominal, foram
obtidos de um fabricante diferente, com diferentes especificações de tolerância. Um outro
braço possui um misto de capacitores de dois fabricantes. Simulações realizadas com o
conversor operando em malha aberta mostraram que a utilização de valores de capacitância
diferentes em apenas um braço influencia as amplitudes das ondulações também de outros
braços. O valor médio das tensões vCj,k é 626, 85 V, 2, 05% abaixo do valor de referência.
Isto deve-se, principalmente, às resistências parasitas dos indutores de braço e das conexões
e às quedas de tensão nos semicondutores. O segundo gráfico apresenta a tensão gerada
pelo braço pa, com os seis níveis esperados para este ponto de operação. O terceiro gráfico
apresenta uma das correntes de carga, ia, a corrente que atravessa o braço pa, ibp,a, e
a corrente na porta CC, icc. Estas duas últimas apresentam harmônicos de frequência
mais elevada que dão uma aparência menos suave às formas de onda, com variações
mais acentuadas. O tempo-morto é a principal causa, como será demonstrado a seguir.
A corrente icc apresenta uma notável componente de sexta harmônica, como previsto
no modelo de regime permanente proposto na Seção 3.3.1. O último gráfico apresenta
as correntes de circulação, cuja componente dominante é a segunda harmônica, como
esperado.

O efeito do tempo morto no funcionamento do conversor pode ser visto na Figura 4.3.
As formas de onda obtidas experimentalmente são comparadas com as formas de onda
obtidas por simulação, em dois casos diferentes. A simulação 1 apresenta resultados da
mesma configuração e parâmetros usados na experimentação, enquanto na simulação 2 não
foram utilizados tempo-morto nem limitação de largura de pulso. A operação em malha
aberta mostrou-se muito sensível à variação na resistência que emula as perdas do indutor
de braço, Rb. O pouco amortecimento do circuito por onde flui as correntes de circulação
e a operação próxima à ressonância deste podem resultar em componentes harmônicos
de elevada amplitude, mas que são também rapidamente amortecidas pelas perdas no
circuito [94]. O valor final da resistência de braço, Rb = 0, 675 Ω, foi ajustado até que
as formas de onda das correntes de circulação simuladas no caso 1 se aproximassem das
formas de onda obtidas experimentalmente. Provavelmente este valor elevado acaba por
emular as perdas no braço como um todo, já que o modelo de simulação proposto despreza
as quedas de tensão nos semicondutores no cálculo das tensões aplicadas ao circuito. Uma
outra implicação desta desconsideração ocorre na distorção das correntes de carga. A
corrente ia obtida experimentalmente possui uma distorção de 1, 1%, enquanto ambas
as provenientes das simulações possuem distorção de 0, 71%, mostrando que as quedas
de tensão nos semicondutores têm um efeito maior que o tempo-morto neste ponto de
operação. Para correntes mais baixas, como será mostrado adiante, o tempo-morto tem
um efeito mais significativo na distorção das correntes de carga.

As correntes de circulação e da porta CC, por outro lado, sofrem mudanças signifi-
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Tabela 4.2 – Comparação entre valores obtidos experimentalmente e através de simulação
com (sim. 1) e sem tempo-morto (sim. 2).

THD(ia) [%] RMS(ica) [A] RMS(CA(icc)) [A]

Exp. 1, 11 4, 60 1, 30
Sim. 1 0, 706 4, 55 1, 14
Sim. 2 0, 709 8, 67 0, 50

cativas devido ao uso do tempo morto. O valor eficaz de ica obtido na sim. 1 vale 4, 6 A,
enquanto o obtido na sim. 2 vale 8, 7 A, indicando que o tempo-morto atua de forma a
amortecer ou excitar menos o circuito. O efeito em icc é contrário: o valor eficaz de sua
ondulação na sim. 1 vale 1, 1 A, enquanto na sim. 2 vale 0, 5 A. Tanto nas formas de onda
obtidas experimentalmente, quanto na sim. 1, percebe-se que a amplitude da ondulação
em icc varia ao longo do tempo. A sim. 2 não apresenta este comportamento, sugerindo
que este fenômeno é também causado pelo tempo-morto e/ou limitação de largura de
pulso. A Tabela 4.2 sumariza os resultados obtidos. As funções THD(·), RMS(·) e CA(·)
retornam, respectivamente, o valor da distorção harmônica total (levando em consideração
até a quinquagésima harmônica), o valor eficaz e o sinal de entrada com sua componente
CC removida.

4.2 Compensação de tempo morto

A tensão gerada por um SM durante a aplicação do tempo-morto é definida pelos
estados de condução dos diodos, que por sua vez são definidos pelo sentido da corrente
de braço. Se um IGBT está a conduzir a corrente de braço (T1 se ib < 0 ou T2 se ib > 0)
quando o SM é comandado a trocar de estado, nenhum atraso na mudança ocorre, já que
o desligamento dos interruptores controlados, se o esquema de geração de tempo-morto da
Figura 3.6 é empregado, é propagado sem atrasos. Por outro lado, se um diodo conduz
a corrente de braço (D2 se ib < 0 ou D1 se ib > 0) no momento da troca de estado, o
atraso na entrada em condução do IGBT resulta numa borda atrasada na tensão gerada
pelo SM. A Figura 4.4 ilustra as duas possibilidades. O efeito resultante, no caso de
pulsos positivos, é um alongamento destes em Td, com relação à referência s∗, quando a
corrente é positiva, e um estreitamento de mesma duração quando a corrente é negativa.
Isto configura uma não-linearidade que tende a distorcer as correntes no conversor, como
observado na Figura 4.3. Na prática, como os dispositivos semicondutores ligam e desligam
com atrasos diferentes, razão principal que motiva a adição de um tempo-morto maior que
os tempos de comutação, as distorções nos pulsos gerados são diferentes de Td e dependem
da corrente de braço. As capacitâncias parasitas dos dispositivos também limitam a taxa
com que a tensão vSM varia, gerando mais distorções.

A estratégia usual para compensar a distorção causada pelo tempo-morto consiste em
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adicionar aos sinais moduladores um valor que compensará o fluxo perdido ou ganho devido
aos atrasos nas entradas e saídas de condução [127,184]. Para ib > 0, a tensão adicional
gerada pelo braço durante o próximo período de comutação deve valer −VCTd/(NTs),
de modo a compensar o alongamento do pulso. Para ib < 0, a polaridade da tensão de
compensação deve ser oposta. Há dois problemas principais nesta estratégia:

1. Dependendo da estratégia de modulação utilizada, mais de duas bordas podem ocorrer
dentro de um período de comutação. Esta situação é mais frequentemente encontrada
quando uma modulação por portadora é utilizada e o sinal modulador passa de um
nível de portadoras para outro. Devido ao maior número de bordas, a tensão adicional
gerada pelo braço não cancela perfeitamente o efeito do tempo-morto.

2. A polaridade da tensão de compensação a ser aplicada no período que se inicia em
(k + 1)Ts é, em geral, calculada a partir da amostra de corrente obtida no instante
kTs. A polaridade da corrente pode mudar entre os instantes kTs e (k + 2)Ts, podendo
resultar, caso alguma borda ocorra depois da mudança de sentido, numa compensação
inversa à necessária.

A Figura 4.5 apresenta a estratégia proposta neste trabalho. Em vez de realizar a
compensação nos sinais moduladores, o cancelamento do efeito do tempo morto é alcançado
através da inserção de atrasos diretamente nos sinais de comutação s1 e s2 (correspondentes

Figura 4.4 – Distorção na largura do pulso gerado por um SM devido ao tempo-morto.

Figura 4.5 – Estratégia de compensação de tempo morto proposta para um SM. O bloco
de atraso pode ser desabilitado através do sinal dON, calculado por meio da tabela TA,
cujo conteúdo pode ser visto na Tabela 4.3.
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Tabela 4.3 – Tabela TA. Os estados destacados são queles usados em operação normal.

Est. atual Est. novo
s′

1 s′
2 s1 s2 ib > 0 dON

0 0 0 1 0 0
0 0 1 0 0 0
0 1 0 0 0 1
0 1 1 0 0 0
1 0 0 0 0 1
1 0 0 1 0 1
0 0 0 1 1 0
0 0 1 0 1 0
0 1 0 0 1 1
0 1 1 0 1 1
1 0 0 0 1 1
1 0 0 1 1 0

aos interruptores S1 e S2) de cada um dos SMs. Os sinais de saída s′
1 e s′

2 podem ser
atrasados ou não dependendo do sinal de controle dON. Se dON = 1, um atraso Td é aplicado
aos sinais de comutação. Se dON = 0, os sinais s′

1 e s′
2 são atualizados imediatamente com

os valores de s1 e s2. A necessidade ou não da aplicação de tempo-morto é função dos
estado atual dos interruptores, do novo estado desejado e da polaridade da corrente de
braço. Na Figura 4.4, apenas a borda de subida de s∗, assumindo ib > 0, requereria atraso,
já que a borda de descida é atrasada naturalmente pelo efeito do tempo-morto. Adicionada
a compensação, a tensão gerada pelo SM seria atrasada de Td de sua referência, mas não
haveria distorção na largura de pulso.

A Tabela 4.3 apresenta o conteúdo de TA, bloco que define o estado de dON. Apenas
as quatro linhas destacadas correspondem aos estados esperados em operação normal, na
qual os SMs sempre têm, com exceção durante a aplicação do tempo-morto, um interruptor
ligado. Se as outras linhas são implementadas, haverá compensação também quando os
SMs entram e saem do estado bloqueado, no qual ambos os interruptores estão desligados.
A operação normal do MMC não utiliza este estado, mas outras topologias que o empregam
podem se beneficiar deste esquema de compensação [84,185].

A estratégia proposta pode compensar qualquer número de transições por período
de comutação, sendo necessário apenas garantir que as bordas dos sinais s1 e s2 estejam
afastadas de um intervalo maior que Td. Outra vantagem é a possibilidade de compensar
corretamente o tempo-morto mesmo se o sentido da corrente de braço mude num instante
de tempo muito próximo à ocorrência da borda, desde que ib seja amostrada com uma
frequência suficientemente alta.
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Resultados experimentais obtidos com e sem a estratégia proposta serão apresen-
tados na Figura 4.29 da Seção 4.3.5.1 com o conversor operando em malha fechada, um
cenário mais realista do que a operação em malha aberta.

4.3 Controle das correntes

O projeto do sistema de controle de correntes envolve três etapas: a obtenção
de modelos discretos para todas as correntes do conversor, a definição de estrutura de
controle apropriada e o projeto em si dos parâmetros dos controladores. Um modelo
contínuo e desacoplado já foi obtido na Seção 3.1.3. O uso de (3.37) e (3.38) garantem
o desacoplamento também das tensões dos capacitores. Os circuitos resultantes, dois
trifásicos e um monofásico, mostrados na Figura 3.2, são comumente encontrados em
eletrônica de potência, sendo possível encontrar diversas estratégias de controle conhecidas
adaptadas ao MMC na literatura.

Pode-se categorizar as estratégias de controle de corrente em dois tipos principais.
Na primeira, é possível reconhecer dois blocos distintos, um responsável pelo controle
em si das correntes através da geração de uma referência de tensão média adequada que
deverá ser sintetizada pelo conversor de potência, e outro, o modulador, responsável por
gerar os sinais de comando dos interruptores que, após um período de comutação, terão
levado o conversor a gerar o valor médio de tensão requerido. Usualmente, o modulador
opera com uma frequência de comutação constante. Essa estratégia é conhecida como
controle por valores médios, e é a mais empregada no controle das correntes do MMC
[60,122,129,135,139,149,186–189]. Na segunda categoria, não é possível separar claramente
as funções de controle e modulação. Os algoritmos que comparam o valor atual das variáveis
com as referências determinam diretamente os novos estados dos interruptores. Geralmente,
estes esquemas de controle operam numa frequência de amostragem maior e a frequência
de comutação resultante é variável. São exemplos desta categoria o esquema apresentado
em [190], o controle por modos deslizantes [191] e o controlador preditivo [192–198]. Este
trabalho emprega uma estratégia do primeiro tipo, como já apresentado na Figura 3.4. As
etapas necessárias para o projeto do sistema de controle são apresentadas a seguir.

4.3.1 Modelo discreto

Há duas estratégias principais utilizadas no projeto de controladores lineares dis-
cretos para plantas contínuas em eletrônica de potência. A primeira consiste em projetar
um controlador contínuo e depois calcular um equivalente discreto utilizando um método
apropriado. As respostas em frequência, contudo podem ser diferentes, principalmente se
a frequência de amostragem é baixa. A segunda consiste em obter um modelo discreto da
planta e projetar o controlador diretamente no domínio discreto, sendo um método mais
preciso. Este trabalho segue o último caminho.
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O dispositivo que realiza a interface entre o domínio digital do sistema de controle,
normalmente algoritmos implementados em um microcontrolador, e o sistema físico
analógico é, em geral, um Digital-Analog Converter (DAC), modelado, no domínio s,
como um Zero-Order Hold (ZOH). O modelo discreto de uma planta contínua G(s) pode
ser obtido através da transformada z da resposta da planta Gzoh(s)G(s) calculada nos
instantes de aquisição kTs, k ∈ {0, 1, 2, ...}. Conversores de potência, contudo, quando
operando com estratégias que resultam em frequência de comutação fixas, normalmente
utilizam um modulador PWM digital como interface entre os domínios digital e analógico.
A função de transferência deste é distinta daquela do ZOH, sendo necessário utilizar um
procedimento de discretização mais preciso, principalmente se o objetivo é a obtenção de
uma malha de controle com largura de banda alta.

A Figura 4.6 apresenta uma visão geral dos blocos e sinais envolvidos no controle das
correntes do MMC. Considera-se, inicialmente, apenas um braço do conversor conectado a
uma carga linear de função de transferência Gi(s). A entrada do sistema é a tensão de
referência a ser gerada pelo braço, um sinal de tempo discreto calculado pelo sistema de
controle com taxa de amostragem igual à frequência da portadora utilizada – configurando
um modulador com atualização simples. Considera-se, com a intenção de se obter um modelo
de pequenos sinais, que esta tensão é formada por um nível CC e uma pequena variação,
v∗

b(kTs) = V ∗
b + ṽ∗

b(kTs). O bloco destacado em cinza é responsável pelo desacoplamento
da ondulação da tensão do capacitor, resultando no sinal modulador. Um arranjo de
portadoras do tipo IPD foi utilizado no modulador multinível devido ao seu melhor
desempenho harmônico. Apenas uma portadora é necessária se o sinal modulador m(t) é
separado em duas componentes: uma relativa ao número inteiros de níveis, Di, e outra
referente à parte fracionária, df(t), que define quanto tempo o braço gerará o nível Di

e quanto tempo gerará o nível Di + 1 através da comparação com a portadora. O sinal
de comutação multinível resultante, s∗(t), é enviado para o braço. Considera-se que a
estratégia de compensação de tempo-morto proposta na Seção 4.2 é utilizada, tornando
possível desconsiderar o atraso e a distorção causada pelas distorções nas larguras dos
pulsos. O atraso resultante da compensação é desprezado por ser pequeno com relação ao
período de aquisição Ts.

As principais fomas de onda podem ser vistas na Figura 4.7. O primeiro gráfico
mostra a portadora e o sinal df(t). As perturbações resultantes no sinal de comutação e
na tensão gerada pelo braço, quando ṽ∗

b(t) é um impulso discreto de pequena amplitude
aplicado no instante kTs = 0, são mostradas no segundo e terceiro gráfico, respectivamente.
Os valores foram escolhidos de forma a resultar em Df = 0.5 e d̃f(0) = 0.1. Considera-se
que o sistema já operava em regime permanente para t < 0. Embora V ∗

b seja um sinal
constante, as componentes de regime permanente S(t) e Vb(t) são funções do tempo, mesmo
quando não há perturbação aplicada à entrada. Contudo, ainda é possível separar o efeito
de ṽ∗

b(t) na tensão vb(t) como sendo dois pulsos estreitos, localizados aproximadamente
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Figura 4.7 – Formas de onda referentes à modelagem discreta das correntes do MMC
obtidas por simulação e através de modelo. τ = 2Ts, L = ṽ∗

b(0)Ts e v∗
b(kTs) é tal que

resulta em Di = 0, Df = 0.5 e d̃f = 0.1δ(k). Os capacitores foram substituídos por fontes
de tensão na simulação.



Capítulo 4. Controle das correntes do MMC 92

nos instantes DTs/2 e (1 − D/2)Ts e de duração

∆tp = Nṽ∗
b(0)Ts

2vC(0) . (4.1)

Estes dois pulsos, já que são estreitos para pequenas perturbações, podem ser aproximados
por dois impulsos de mesma área (apr. 1 na Figura 4.7) [199]. Assim,

ṽb(t) ≈ ṽ∗
b(0)vC(t)Ts

2vC(0) [δ(t − DfTs/2) + δ(t − (1 − Df/2)Ts)]. (4.2)

Uma simplificação adicional é obtida se considerado que a tensão vC varia pouco dentro de
um período de comutação, de modo que, no intervalo de interesse, vC(t) ≈ vC(0). Obtém-se,
então, um modelo linear de pequenos sinais para a tensão de braço, mas que depende de
um ponto de operação Df . Caso o conversor em questão fosse do tipo CC-CC que operasse
com tensões de entrada e saída fixas, Df seria calculado como sendo o valor esperado
quando o sistema operasse em regime permanente. No caso do MMC, Df varia muitas
vezes entre 0 e 1 à medida um ciclo da tensão da porta CA se passa (considerando-se um
índice de modulação elevado e um grande número de níveis). A Figura 4.7 apresenta as
aproximações resultantes considerando-se três valores para Df . A primeira (apr. 1) coincide
com o valor real utilizado, Df = 0.5. Na segunda, Df = 1 foi utilizado, resultando numa
expressão simplificada com apenas um impulso,

ṽb(t) ≈ ṽ∗
b(0)Tsδ(t − Ts/2). (4.3)

A terceira aproximação foi calculada para Df = 0,

ṽb(t) ≈ ṽ∗
b(0)Ts(δ(t) + δ(t − Ts)). (4.4)

O quinto gráfico na Figura 4.7 apresenta a perturbação resultante na corrente de
braço quando uma carga RL com constante de tempo τ = 2Ts é empregada, a qual é dada,
genericamente, por

ĩb(t) = ṽ∗
b(0)Ts

2
[︁
h(t − DfTs/2) + h(t − (1 − Df/2)Ts)

]︁
, (4.5)

onde h(t) é a resposta ao impulso de Gi(s). Com o intuito de simplificação, foi adotado
um valor de indutância que resulte num valor de pico de aproximadamente 1 A para
ib(t) (L = ṽ∗

b(0)Ts) nos resultados da Figura 4.7. As correntes obtidas por meio das três
aproximações são praticamente sobrepostas à obtida por meio de simulação da aplicação
da tensão ṽb(t) apresentada no terceiro gráfico. Na prática, constantes de tempo muito
maiores são esperadas, resultando em aproximações ainda melhores. De fato, no caso de
uma planta integradora, os instantes de aplicação dos impulsos não importam. Desde que
ocorram dentro do período de comutação, ĩb(Ts) terá sempre o mesmo valor.

A obtenção de um modelo discreto agora consiste simplesmente em amostrar ĩb(t)
nos instantes kTs e aplicar a transformada z à sequência resultante. A aproximação 2 é
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escolhida por ser mais simples. Assim, a função de transferência final vale

Gids(z) = ĩb(z)
ṽ∗

b(z) = Z
{︄

L−1
{︂
Gi(s)Tse−sTs/2

}︂ ⃓⃓⃓⃓
t=kTs

}︄
, (4.6)

que corresponde à discretização de Gi(s)Tse−sTs/2 pelo método da invariância ao impulso
[200, 201]. O pacote Control System Toolbox do software Matlab® disponibiliza a função
c2d(), que permite discretizar funções de transferência contínuas através de vários métodos,
incluindo o método de invariância ao impulso. Para uma carga RL (Gi(s) = 1/(sL + R)),
a função de transferência final vale

Gids(z) = Tse−TsR/(2L)

L

z−1

1 − e−TsR/Lz−1 . (4.7)

O último gráfico da Figura 4.7 apresenta uma comparação entre a corrente amostrada
obtida por simulação e através do modelo (4.7). As duas respostas são praticamente
idênticas, mesmo para uma carga com constante de tempo muito baixa.

Um atraso adicional poderia ainda ser adicionado à planta com o objetivo de
modelar o tempo necessário para calcular a ação de controle. Assim, a amostragem de
corrente realizada no instante kTs é usada para calcular o sinal aplicado ao modulador no
ciclo que se inicia (k + 1)Ts, cujo efeito só será percebido na amostragem realizada em
(k + 2)Ts.

A equação (4.7) foi obtida para um circuito composto por um braço e uma carga RL.
As funções de transferência que realmente interessam, referentes aos circuitos equivalentes
das correntes das portas e de circulação, apresentados na Figura 3.2, podem ser obtidas
simplesmente substituindo-se em (4.7) os valores de resistência e indutância de cada um
dos circuitos. Isto é possível porque tanto o modelo (4.7) quanto os circuitos são lineares.

4.3.1.1 Sobreamostragem

O modelo discreto (4.7) considera uma amostragem simples da corrente, ou seja, que
esta ocorre uma vez no vale da portadora. A função de transferência, portanto, representa
uma relação entre a corrente de braço nos instantes de amostragens e a referência da tensão
gerada pelo braço. Estas amostragens serão cada vez mais próximas do valor médio, no
sentido da equação (2.10), quanto maior for a constante de tempo da carga RL, tornando a
ondulação da corrente mais triangular, e quanto mais preciso, temporalmente, for o sistema
de modulação e aquisição. Em condições ideais, a amostragem ocorrerá no instante em que
a ondulação de corrente cruza o zero, resultando no valor médio apenas [202]. Na prática,
outros fatores são ainda mais determinantes na qualidade das correntes amostradas. Um
dos principais é o ruído decorrente da excitação dos circuitos de segunda ordem formados
pelos indutores de filtro e suas capacitâncias parasitas sempre que ocorre uma comutação.
Quanto mais próxima do instante de aquisição a comutação ocorre, mais ruído estará
presente na medição. A utilização de filtros anti-aliasing, embora necessária para filtrar
ruído de mais alta frequência, inclusive da comutação dos semicondutores, pode contribuir
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negativamente na amostragem se uma frequência de corte baixa é utilizada. O atraso
introduzido pelo filtro na ondulação de corrente muda o instante de cruzamento por zero,
e esta aparece como valor CC na aquisição [203].

Por ser um conversor complexo, a implementação do sistema de controle do MMC
pode seguir um esquema distribuído. O protótipo utilizado para a obtenção dos resultados
experimentais nesta tese, por exemplo, é composto por um controlador central, responsável,
principalmente, por rodar os algoritmos de controle e modulação, e mais seis controladores
de braço adicionais responsáveis pelas aquisições de corrente e comunicação com cada um
dos SMs. Um sistema de sincronismo foi implementado para que as aquisições de corrente
ocorram de forma síncrona com a portadora. A qualidade do sincronismo dependerá das
tecnologias e estratégias empregadas. Quanto maior o jitter do sinal de clock que dispara
as aquisições, maior o ruído introduzido, principalmente se uma ondulação grande estiver
presente.

Estratégias de sobreamostragens são usualmente utilizadas para aumentar a re-
solução de um sistema de aquisição [204]. Ao somar várias amostras para formar uma
apenas, há uma tendência que o ruído não correlacionado se anule, melhorando também
a relação sinal ruído. Além disso, como a diferença entre a frequência de amostragem
e a máxima frequência presente no sinal de interesse é muito maior, o projeto do filtro
antialiasing é simplificado. Os benefícios da utilização de sobreamostragem em conversores
de potência já foram investigados em [203,205], nos quais reduções substanciais de ruído
foram observadas.

A Figura 4.6 (b) apresentas duas possibilidades de amostragem da corrente de
braço. A primeira, a amostragem simples, foi analisada na seção anterior. A estratégia que
emprega sobreamostragem para reduzir o ruído é estudada agora. Inicialmente, a corrente
de braço é amostrada numa taxa maior definida pelo período Ta = Ts/M , onde M é o
fator de sobreamostragem, resultando na corrente ibf(nTa), n ∈ {0, 1, 2, ...}. Este sinal é
filtrado por F (z) e reamostrado com período Ts. F (z) é usualmente um filtro de média
móvel, de forma que uma amostra do sinal processado, ibo(kTs), corresponde à média das
últimas M amostras de ibf(nTa),

ibo(kTs) = 1
M

M−1∑︂
r=0

ibf(kTs − rTa). (4.8)

Quanto maior M , mais ibo(kTs) se aproxima da definição de valor médio quase instantâ-
neo apresentada em (2.10) nos instantes de aquisição. Também, mais atenuados são os
harmônicos da frequência de comutação, evitando o aparecimento de ruído na banda de
interesse devido ao aliasing destes.

A amostragem da perturbação na corrente de braço, dada por (4.5), considerando
que ṽ∗

b(0) tem amplitude unitária e um período de amostragem Ta resulta em

ĩbf(nTa) = Ts

2
[︁
h(nTa − DfTs/2) + h(nTa − (1 − Df/2)Ts)

]︁
. (4.9)
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A aplicação da operação de média móvel e reamostragem definida em (4.8) à equação (4.9)
resulta em

ĩbo(0) = 1
2M

h(0)
(︁
1 − ⌈Df⌉

)︁
(4.10)

ĩbo(1Ts) = 1
2M

⎡⎣ R1∑︂
r=0

h([(1 − D/2)M − r]Ta) +
R2∑︂
r=0

h((DM/2 − r)Ta)
⎤⎦ (4.11)

ĩbo(kTs) = 1
2M

M−1∑︂
r=0

[︁
h([(1 − D/2)M − r]Ta) + h((DM/2 − r)Ta)

]︁
, para k ≥ 2. (4.12)

Onde,

R1 = min
(︂⌊︁

(1 − D/2)M
⌋︁

, M − 1
)︂

(4.13)

R2 =
⌊︁
DM/2

⌋︁
. (4.14)

Mesmo quando apenas funções de transferências estritamente próprias são consideradas, a
aproximação de ṽb(t) por impulsos resulta em h(0) ̸= 0 quando Gi(s) é de primeira ordem.
Isto resulta num modelo discreto que não é estritamente próprio, a não ser quando o atraso
adicional referente ao tempo necessário para o cálculo da ação de controle é considerado.

A função de transferência Gi(s) pode ser escrita na forma de frações parciais,

Gi(s) =
N∑︂

n=1

Kn

s − pn

, (4.15)

cuja resposta ao impulso, assumindo que não há polos repetidos, é

h(t) =
N∑︂

n=1
Knepnt. (4.16)

Substituindo (4.16) nas equações (4.10) à (4.12), encontra-se

ĩbo(0) =
(︁
1 − ⌈Df⌉

)︁
2M

N∑︂
n=1

Kn (4.17)

ĩbo(1Ts) = 1
2M

N∑︂
n=1

Kn

1 − epnTa

[︂
ef1 − ef2 + ef3 − ef4

]︂
(4.18)

ĩbo(kTs) =
N∑︂

n=1
K ′

nepnTsk, para k ≥ 2. (4.19)

Onde,

f1 = pn(1 − D/2)Ts (4.20)
f2 = pn

[︁
(1 − D/2)M − R1 − 1

]︁
Ta (4.21)

f3 = pnDTs/2 (4.22)
f4 = pnTa

(︂
DM/2 −

⌊︁
DM/2

⌋︁
− 1

)︂
(4.23)

K ′
n = Kn

2M(1 − epnTa)
(︂
1 − e−pnTs

)︂ (︂
e−f1 + e−f3

)︂
(4.24)
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Figura 4.8 – Comparação entre a respostas obtidas com o modelo discreto (4.25) obtido
para Df = 0, 5 (Apr. 1), Df = 0 (Apr. 2) e Df = 1 (Apr. 3), e a resposta obtida por
simulação (Sim.) para plantas de primeira (N = 1) e segunda ordem (N = 2). As simulações
foram realizadas para Di = 0, Df = 0.5 e d̃f = 0, 01δ(k). No primeiro caso, a constante
de tempo vale τ = 2Ts, no segundo caso é incluída também a dinâmica relativa a um
filtro de primeira ordem com uma frequência de corte uma década abaixo da frequência
de amostragem 1/Ta. Foi utilizado L = ṽ∗

b(0)Ts, o que resulta numa corrente de pico de
ĩb(t) de aproximadamente 1 A.

Da aplicação da transformada z à sequência definida pelas equações (4.17) à (4.19),
encontra-se a função de transferência discreta que relaciona pequenas variações na corrente
de braço obtida por meio de sobreamostragem e pequenas variações na tensão de referência
entregue ao modulador.

Gido(z) = ĩbo(z)
ṽb(z) = ĩbo(0) + ĩbo(1) −∑︁N

n=1 K ′
nepnTs

z
+

N∑︂
n=1

K ′
nepnTs

z − epnTs
(4.25)

A Figura 4.8 apresenta uma comparação entre formas de onda obtidas por simulação
e através de (4.25) para duas plantas, uma de primeira ordem com uma constante de
tempo τ = 2Ts, e outra de segunda ordem, à qual, além da dinâmica já mencionada, foi
incluído um filtro passa-baixas de primeira ordem com frequência de corte uma década
abaixo da frequência de amostragem 1/Ta. Para cada planta foram consideradas as taxas
de sobreamostragem 8, 9, 50 e 51. Cada gráfico compara as respostas obtidas através de



Capítulo 4. Controle das correntes do MMC 97

0 DfTs

2
Ts

2

!
1! Df

2

"
Ts Ts

tempo [s]

0

1

i1

i2

i b
(t
)

Figura 4.9 – Aproximação linear da corrente de braço no primeiro ciclo de comutação. i1

e i2 são os valores amostrados para M = 2.

(4.25) calculadas para três pontos de operação, Df = 0, 5; 0 e 1, e a resposta obtida por
simulação para Df = 0, 5 e d̃f = 0, 01δ(k). Todas as respostas de Gido(z) para a planta
de primeira ordem e Df = 0 apresentam ĩbo(0) não nulo. A resposta da simulação, como
esperado para uma planta física, apresenta ĩbo(0) = 0. Para baixos valores pares de M , a
linearização em torno de Df = 0 provê aproximações melhores, a não ser pela primeira
amostra não nula. Esta poderia ser artificialmente anulada em (4.25), resultando num
modelo mais preciso.

De forma geral, as respostas de Gido(z) apresentam uma sensibilidade maior a Df

que Gids(z), principalmente para plantas com baixas constantes de tempo e M pequeno.
No caso da amostragem simples, as transições de s(t) ocorrem sempre entre as amostragens
(ou exatamente no instante da amostragem, para Df = 0). Embora a constante de
tempo da carga seja pequena nos exemplos utilizados, a forma de onda da corrente
dentro do primeiro ciclo de comutação é relativamente linear, e, como as aproximações
impulsivas de ṽb são simétricas com relação ao meio do período, suas contribuições
somadas resultam em aproximadamente no mesmo valor de ĩb(t) no instante da primeira
aquisição, independentemente de Df . A Figura 4.9 ilustra esta situação. Considerando
uma amostragem simples, apenas aquela no instante Ts ocorre. Assumindo que cada
aproximação impulsiva em vb(t) resulta numa variação de corrente Î em ib(t), e ainda uma
aproximação linear para o decaimento da corrente, as contribuições de cada impulso no
instante Ts são Î(1 − (1 − Df/2)Ts/τ) e Î(1 − DfTs/(2τ)), de forma que i2 = Î(2 − Ts/τ) é
independente de Df . Por outro lado, i1 = Î(1 − (1 − Df)Ts/(2τ)) é dependente. Quando
somadas para formar a média, assumindo uma taxa de sobreamostragem M = 2, o
resultado é dependente de Df . A Figura 4.8 mostra que essa dependência tende a diminuir
à medida que M aumenta, e que é menor para a planta de segunda ordem. A não ser
para o primeiro caso testado (M = 8, N = 1), a resposta do modelo corresponde, com
erro pequeno, à curva obtida por simulação, principalmente quando o ponto de operação
considerado na linearização é o mesmo do caso simulado (Df = 0.5).

A aproximação de ṽb(t) por impulsos é fator causador de diferenças entre as
respostas do modelo e da simulação, principalmente para a planta de primeira ordem. Se
a borda do sinal de comutação S(t) ocorre exatamente no instante de um aquisição, uma
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Figura 4.10 – Comparação entre a respostas obtidas com o modelo discreto (4.25) obtido
para Df = 0, 5 (Apr. 1), Df = 0 (Apr. 2) e Df = 1 (Apr. 3), e a resposta obtida por
simulação (Sim.) para plantas de primeira (N = 1) e segunda ordem (N = 2). As simulações
foram realizadas para Di = 0, Df = 0.5 e d̃f = 0, 01δ(k). No primeiro caso, a constante
de tempo vale τ = 20Ts, no segundo caso é incluída também a dinâmica relativa a um
filtro de primeira ordem com uma frequência de corte uma década abaixo da frequência
de amostragem 1/Ta. Foi utilizado L = ṽ∗

b(0)Ts, o que resulta numa corrente de pico de
ĩb(t) de aproximadamente 1 A.

pequena perturbação s̃(t), dependendo de seu sinal, só afetará ĩb(t) na próxima aquisição.
Por outro lado, a aproximação por impulso, por causar uma variação instantânea de
corrente, manifesta-se em ĩb(t) na mesma amostra.

A Figura 4.10 apresenta uma comparação entre as respostas dos modelos e as curvas
obtidas por simulação, agora para τ = 20Ts. Percebe-se que o aumento da constante de
tempo da planta resulta em melhores aproximações e uma menor dependência do ponto de
operação para o qual o sistema foi linearizado, embora ainda haja uma diferença pequena
para Df = 0. Assim, para aplicações na qual Df não é constante, como no caso do sistema
de acionamento estudado, a linearização em torno de Df = 0, 5 ou Df = 1 é escolhida.

A função residue() do software Matlab® pode ser utilizada para realizar as
conversões entre as formas de quociente de polinômios e fração parcial utilizadas no
procedimento de cálculo apresentado. Há uma ressalva, contudo. Valores muito elevados
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de constante de tempo da planta associados a períodos de amostragem longos resultam em
valores elevados para K ′

n, que podem resultar em precisão numérica baixa nas conversões
realizadas pela função residue().

Método alternativo

Outra alternativa para se encontrar Gido(z) é primeiro discretizar a planta de
corrente com período de amostragem Ta, e depois subamostrar a função de transferência
resultante com um período Ts. A partir de (4.5), encontra-se

Gdf = ĩbf(z)
ṽ∗

b(z) = Z

⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩L−1

⎧⎪⎨⎪⎩Gi(s)

(︂
e−sDfTs/2 + e−s(1−Df/2)Ts

)︂
2

⎫⎪⎬⎪⎭
⃓⃓⃓⃓
⃓⃓
t=rTa

⎫⎪⎪⎬⎪⎪⎭ . (4.26)

Gido(z) pode, então, ser encontrada com SM

{︁
Gdf(z)F (z)

}︁
, onde SM {} é a subamostragem

por invariância ao impulso, com fator de decimação M , apresentada no Apêndice C. F (z)
é a função de transferência do filtro média móvel, dada por

F (z) = 1
M

M−1∑︂
n=0

z−n. (4.27)

A vantagem deste método é a melhor estabilidade numérica, por não fazer uso da função
residue(), e a aplicabilidade a plantas com polos repetidos.

Resposta em frequência

Quando uma planta de primeira ordem do tipo RL e Df = 1 são considerados, a
equação (4.25) pode ser reescrita como

Gido(z) = ĩbs(z)
ṽ∗

b(z) = b1z
−1 + b2z

−2

1 − e−TsR/Lz−1 , (4.28)

na qual,

b1 =
Ts

[︃
e−TsR/(2L) − e

(︁
⌊M/2⌋−M/2+1

)︁
TaR/L

]︃
LM

(︂
1 − e−TaR/L

)︂ (4.29)

b2 =
Ts

[︃
e
(︁
⌊M/2⌋−3M/2+1

)︁
TaR/L − e−TsR/(2L)

]︃
LM

(︂
1 − e−TaR/L

)︂ . (4.30)

O uso da sobreamostragem resulta em um modelo de segunda ordem (a não ser para
M = 2, para o qual b2 = 0), enquanto (4.7), obtida com amostragem simples, tem ordem
1. O polo adicional gera um atraso maior, em parte mitigado pelo zero adicional, que
resulta, no domínio do tempo, na primeira amostra não nula da resposta ao impulso sendo
aproximadamente metade da segunda (para valores elevados de τ), como apresentando na
Figura 4.10. O restante da resposta tem um decaimento exponencial similar àquele obtido
com amostragem simples.
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A Figura 4.11 apresenta uma comparação entre as respostas em frequência dos
esquemas de amostragem simples ((4.7)) e sobreamostragem ((4.28)) para M = 4 e
M = 100. O atraso de um período de amostragem devido ao tempo de cálculo é considerado.
Uma caso mais realista para a constante de tempo da carga, τ = 10Ts, é utilizado em
conjunto com uma indutância L = Ts. Um valor diferente apenas desloca verticalmente
a magnitude, importando pouco para efeitos de comparação. As respostas de todos os
modelos apenas começam a apresentar alguma diferença mais significativa para frequências
maiores que 1/25 da frequência de amostragem, quando a diferença de fase entre aquisição
simples e sobreamostragem com M = 100 vale 4, 3◦. Na frequência de 1/(12Ts), um valor
razoável para a frequência de cruzamento de uma malha de controle de corrente rápida,
a diferença de fase sobe para 14, 3◦, que corresponde, aproximadamente, à fase perdida
devido a um atraso de Ts/2. Para valores elevados de M , a sobreamostragem tem um
efeito similar ao de deslocar o instante de aquisição do final do ciclo para o meio, gerando
um atraso adicional de Ts/2. Para M = 4, o efeito é parcial, já que as amostragens não
cobrem período de comutação inteiro, mas sim um intervalo equivalente a 3/4 deste, cujo
fim é a amostragem mais atual. Na Figura 4.9, por exemplo, as amostras cobrem apenas a
última metade do período de comutação, resultando num atraso equivalente ainda menor,
e, consequentemente numa menor perda de fase.
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Figura 4.11 – Resposta em frequência de de Gids(z) (aquisição simples) e Gido(z) (sobrea-
mostragem) para M = 4 e M = 100. As curvas foram obtidas para L = Ts e τ = 10Ts.
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Aproximação por ZOH

A função de transferência de um filtro média móvel no domínio de Laplace é

Fc(s) = 1 − e−sMTa

M(1 − e−sTa) . (4.31)

Se o período de amostragem Ta é suficientemente pequeno, a exponencial e−sTa pode ser
aproximada pela parte linear de sua expansão em série, 1 − sTa. Assim, (4.31) pode ser
aproximada por

Fc(s) ≈ 1 − e−sMTa

sMTa
= 1 − e−sTs

sTs
, (4.32)

que corresponde à função de transferência de um ZOH em conjunto com um amostrador de
período Ts. O sistema composto por desacoplamento da ondulação de tensão, modulador
PWM e carga pode ser modelado, utilizando-se a aproximação 2 (linearização em Df = 1),
por ĩb(s)/ṽb(s) = Gi(s)Tse−sTs/2. Acrescentando Fc(s) a esta função de transferência e
discretizando-se o resultado, obtêm-se uma aproximação para a planta de corrente com
sobreamostragem dada por

Gido(z) = ĩbo(z)
ṽ∗

b(z) = Z

⎧⎨⎩L−1
{︄

Gi(s)e−sTs/2 1 − e−sTs

s

}︄ ⃓⃓⃓⃓
t=kTs

⎫⎬⎭ , (4.33)

que corresponde à discretização de ĩb(s)/ṽb(s) = Gi(s)Tse−sTs/2 pelo método do ZOH
[206,207]. Quanto maior o fator de sobreamostragem M , maior a correspondência entre
a função de transferência (4.25) e a aproximação (4.33). Devido ao atraso adicional de
meio período de amostragem, a ordem de Gido(z) é maior em 1 com relação a Gi(s), assim
como acontece com (4.25).

A Figura 4.12 apresenta uma comparação entre as respostas obtidas com (4.33) e
as respotas obtidas por simulação para plantas de primeira e segunda ordem, as mesmas
utilizadas na Figura 4.8. O ponto de operação utilizado na simulação é tal que resulta
em Di = 0 e Df = 0.5. A perturbação utilizada na referência da tensão de braço é tal
que d̃f = 0, 01δ(k). Há uma boa concordância entre as respostas obtidas para ambas as
plantas, o que faz de (4.33) uma alternativa mais simples para (4.25), principalmente para
os valores maiores de M .

4.3.2 Controlador RST

Um controlador linear discreto para plantas do tipo Single Input Single Output
(SISO) pode ser representado genericamente como [206]

R(q−1)u(k) = T (q−1)y∗(k) − S(q−1)y(k), (4.34)

onde q−1 é o operador atraso e R, S e T são polinômios neste operador. A ação de controle
u(k) é obtida a partir dos valores atual e passados da saída da planta, y(k), da referência
y∗(k), e de seus próprios valores passados. O diagrama de blocos da malha de controle
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Figura 4.12 – Comparação entre as respostas obtidas com o modelo discreto obtido com a
aproximação por ZOH (Apr. ZOH), (4.33), e a resposta obtida por simulação (Sim.) para
plantas de primeira (N = 1) e segunda ordem (N = 2). As simulações foram realizadas
para Di = 0, Df = 0.5 e d̃f = 0, 01δ(k). No primeiro caso, a constante de tempo vale
τ = 2Ts, no segundo caso é incluída também a dinâmica relativa a um filtro de primeira
ordem com uma frequência de corte uma década abaixo da frequência de amostragem 1/Ta.
Foi utilizado L = ṽ∗

b(0)Ts, o que resulta numa corrente de pico de ĩb(t) de aproximadamente
1 A.

empregando o assim chamado controlador RST [206,208] é apresentado na Figura 4.13. A
planta é modelada pela função de transferência

G(z) = B(z)
A(z) = b1z

−1 + b2z
−2... + bNz−N

a0 + a1z−1 + ... + aNz−N
. (4.35)

Perturbações geradas pelas não idealidades como distorções na largura dos pulsos, com-
pensações não ideais do tempo morto e da ondulação de tensão, dentre outras possíveis,
são modeladas pelo sinal p(k) somado à entrada da planta. Para que o controlador seja
causal, é necessário que o grau de R seja maior ou igual aos graus de S e T .

Muitas estratégias foram propostas para o projeto de controladores discretos. Estas
podem ser divididas em duas categorias principais: o projeto no domínio do tempo e
da frequência. Pertencem à primeira classe, dentre outros, o controlador preditivo linear
[209] e o controlador Linear Quadratic Regulator (LQR) [206], enquanto no domínio da
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Figura 4.13 – Sistema de controle empregando um controlador RST. A planta é modelada
pela função de transferência G(z) = B(z)/A(z).

frequência são exemplos o projeto através dos gráficos de Bode (resposta em frequência), o
lugar das raízes e o projeto por alocação de polos. Este último é o utilizado neste trabalho.
Embora seja um método frequencial, é possível fazer uma correspondência com o domínio
do tempo, já que existe uma relação entre a posição dos polos e zeros de um sistema e sua
resposta no tempo.

A saída da planta, no domínio da frequência, é dada por

y(z) = BT

AR + BS
y∗(z) + BR

AR + BS
p(z), (4.36)

enquanto a ação de controle é dada por

u(z) = AT

AR + BS
y∗(z) − BS

AR + BS
p(z). (4.37)

A dependência em z foi omitida nos polinômios para simplificar as expressões. O polinômio
característico do sistema é

Acl = AR + BS. (4.38)

Desde que polinômios de grau adequados sejam utilizados, é possível definir a posição
de todos os zeros de Acl através dos coeficientes de R e S. Se Acl, A e B são conhecidos,
o problema consiste em resolver a equação diofantina (4.38). Contudo, para assegurar
rejeição a perturbações, pelo princípio do modelo interno, é necessário que o polinômio R

contenha fatores adequados para cada tipo esperado de perturbação. Se p(k) é uma função
degrau, por exemplo, é necessário que R contenha o fator 1 − q−1, de modo que a segunda
parte de (4.36) se anule (no domínio do tempo) quando p(k) é constante e o sistema atinja
regime permanente. Para uma perturbação senoidal de frequência ω, é necessário que R

contenha o fator 1 − 2 cos(ωTs)q−1 + q−2, já que este anula um sinal deste tipo.

Também pode ser útil que o polinômio S possua zeros em frequências específicas
para filtrar ruídos de medição ou outros sinais indesejados, impedindo que estes cheguem
até o sinal de controle u(k) [206]. O fator 1 + q−1, por exemplo, corresponde a um filtro
média móvel de duas amostras, capaz de anular ruídos na frequência de Nyquist e atenuar
frequências próximas. Assim, pode-se definir

R = RdR̄ (4.39)
S = SdS̄. (4.40)
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Rd e Sd são os polinômios predefinidos de acordo com as necessidades do projeto. R̄ e
S̄ provêm os graus de liberdade (coeficientes a serem ajustados) para que ainda possa
ser possível alocar os zeros de Acl em quaisquer posições desejadas. Assim, o polinômio
característico passa a ser

ARdR̄ + BSdS̄ = Acl. (4.41)

Para que se obtenha um maior número de graus de liberdade com a menor ordem do
controlador, é vantajoso que

deg R = deg S. (4.42)

Como deg A > deg B, então o primeiro termo em (4.41) tem grau maior, e, portanto,
define o grau do polinômio característico.

d = deg Acl = N + deg Rd + deg R̄ (4.43)

Assumindo Acl mônico, existem d coeficientes que podem ser ajustados para que a resposta
em malha fechada tenha as características desejadas. Portanto, este deve ser também o
número de graus de liberdade providos por R̄ e S̄. Destes, o polinômio R̄, assumindo-se
ser também mônico, contribui com deg R̄. De (4.42) e das definições (4.39) e (4.40),
encontra-se que deg S̄ = deg Rd + deg R̄ − deg Sd. Para que seja possível controlar o
ganho estático do controlador, S̄ não pode ser mônico. Logo, S̄ contribui com deg S̄ + 1
graus de liberdade. Igualando o total de graus providos a d, chega-se a

deg R̄ = dR = N + deg Sd − 1 (4.44)
deg S̄ = dS = N + deg Rd − 1 (4.45)

deg Acl = d = 2N + deg Rd + deg Sd − 1. (4.46)

Definindo-se A′ = ARd e B′ = BSs, o problema passa a ser resolver a equação

A′R̄ + B′S̄ = Acl (4.47)

para R̄ e S̄. Os coeficientes do produto de dois polinômios podem ser encontrados através
da convolução discreta dos coeficientes dos polinômios originais. Assim,

min(k,N)∑︂
n=max(0,k−degR̄)

a′
nr̄k−n +

min(k,N)∑︂
n=max(0,k−degS̄)

b′
ns̄k−n = aclk (4.48)

para k ∈ {0, 1, ..., d}. Conhecidos os coeficientes da planta e do polinômio característico
desejado, (4.48) pode ser escrita como um sistema linear na forma matricial Mc = f ,



Capítulo 4. Controle das correntes do MMC 105

expandida a seguir.⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

1 0 · · · 0 0 · · · 0

a′
1 1 . . .

... b′
1 0

...
...

. . . 0
...

. . .
. . .

a′
N 1 b′

N

. . . 0

0 . . . a′
1 0 . . . b′

1
...

. . .
...

...
. . .

...

0 · · · 0 a′
N 0 · · · 0 b′

N

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

1
r̄1
...

r̄dR

1
s̄0
...

s̄dS

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

=

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

1
acl1

...

acld

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦ (4.49)

A matriz M é conhecida como matriz de Sylvester. Para que seu determinante seja
não nulo, e, portanto, para que o sistema tenha solução, é necessário que A′ e B′ não
contenham fatores comuns [207,210,211]. A matriz M pode ser montada a partir de dois
blocos de matrizes Toeplitz formadas a partir dos coeficientes de A′ e B′ concatenadas
horizontalmente. A primeira tem dimensão d + 1 × dR + 1, e a segunda d + 1 × dS + 1.

Usualmente, são escolhidos dois polos dominantes para Acl com frequência e amor-
tecimento determinados de acordo com as características desejadas para a dinâmica de
malha fechada. Uma abordagem conveniente é descrever o polinômio discreto desejado em
termos de seu equivalente de tempo contínuo [206]. O polinômio característico referente
a um sistema de segunda ordem Ac(s) = s2 + 2ζωns + ω2

n tem como equivalente discreto
(obtido através do mapeamento z = esTs e depois convertido para potências negativas de
z)

A2(z) = 1 − 2e−ζωnTs cos
(︃

ωnTs

√︂
1 − ζ2

)︃
z−1 + e−2ζωnTsz−2. (4.50)

É possível ainda fazer uma correspondência entre (4.50) e parâmetros da responta ao
degrau como sobressinal e tempo de acomodação.

Quando Acl tem grau maior que 2, o que normalmente é o caso, adiciona-se um
polinômio auxiliar Ao, resultando em Acl = A2Ao. Em [206], os autores evidenciam a
correspondência entre Ao e os polos do estimador de estados empregado na estratégia de
controle por realimentação de estados. Quanto maior a frequência dos polos de Ao, mais
rápida é a rejeição de perturbações, mas também mais sensível é o sistema a ruídos de alta
frequência. No limite, Ao pode der constituído apenas de atrasos, o que equivaleria a um
observador de estados com resposta dead-beat. A robustez do sistema também é afetada,
sendo maior quanto mais filtragem é utilizada.

A equação (4.36) mostra que os zeros da planta aparecem na função de transferência
de malha fechada. Zeros e polos da planta podem ser cancelados se fatores adicionais são
integrados aos polinômios R e S [206]. No caso da planta de corrente do MMC quando a
sobreamostragem é utilizada, (4.28), o zero é benéfico. A segunda amostra da resposta ao
impulso da planta (a primeira não nula) é aproximadamente metade da terceira quando
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a carga tem uma constante de tempo elevada. Isto ocorre porque no primeiro período
de comutação a corrente cresce desde zero até seu valor de pico. A área abaixo da curva,
neste intervalo, é aproximadamente metade daquela do segundo período de comutação,
no qual a corrente permanece quase constante e próxima ao valor de pico. A tentativa de
cancelar este efeito resultaria num pico de corrente duas vezes maior no primeiro ciclo.

Em [211] também é demonstrado que o controlador RST, quando sintonizado a
partir da técnica de alocação de polos, contém intrinsecamente um preditor se a planta
possui atraso. Neste caso, Ao ̸= 1 equivale a uma predição com filtro. O método de cálculo
dos polinômios R e S, através de (4.49), é o mesmo, bastando que o atraso seja incorporado
em B(z).

A resposta a perturbações do sistema em malha fechada é definida através dos
polinômios R e S. O polinômio T , por sua vez, introduz zeros na função de transferência
y(z)/y∗(z), modificando o seguimento de referência. Um possível uso para T é cancelar
Ao, resultando em y(z)/y∗(z) = B/Acl. Assim,

T = A2(1)
B(1) Ao. (4.51)

O termo A2(1)/B(1) é adicionado para que o ganho de seguimento de referência seja
unitário em regime permanente.

É possível ainda separar completamente a resposta a perturbações e o seguimento
de referência e definir dinâmicas diferentes para cada uma destas funções de transferência.
Para tanto, é necessário aumentar a ordem dos polinômios do controlador e que os polos e
zeros da planta sejam suficientemente amortecidos para que possam ser cancelados pelo
controlador [206]. No caso dos controladores de corrente do MMC, apenas um filtro de
primeira ordem foi adicionado ao sinal y∗(k) com o objetivo de diminuir o sobressinal que
aparece no seguimento de referência quando a indutância de filtro está no limite inferior
da faixa esperada. Mais detalhes serão apresentados na seção de projeto.

Feedforward de perturbações

O feedforward de perturbações conhecidas pode melhorar significativamente o
impacto destas na saída da planta, pois a compensação das perturbações começa antes da
reação da malha de feedback. Se o atraso da entrada da planta para a saída é o mesmo
da perturbação para a saída, a rejeição seria, idealmente, perfeita. No caso da malha de
controle de corrente do MMC, ou, mais genericamente, de qualquer conversor, a principal
perturbação externa é a tensão da carga que se deseja alimentar. Se o conversor está
conectado à rede, seria a própria tensão desta. No caso de um sistema de acionamento de
máquina, seria a força contra-eletromotriz desta. Há ainda a tensão de velocidade relativa
à queda de tensão sobre os indutores de filtro se o controle das correntes é realizado em
eixos dq. Quando um filtro RL é utilizado, a tensão gerada pelo conversor, o filtro e a
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carga estão todos em série. Assim, a tensão gerada pelo conversor e a tensão sobre a carga
influenciam de maneira igual a corrente que atravessa o filtro. Se a tensão sobre a carga é
medida, pode-se fazer o conversor gerar uma tensão de mesmo valor mas de polaridade
oposta que cancele o efeito da primeira. O atraso gerado pelo cômputo da ação de controle,
contudo, não permite que esta compensação seja instantânea, existindo um atraso de,
usualmente, a = 1 entre a resposta da planta à perturbação e a resposta da planta ao sinal
de controle, como apresentado na Figura 4.14. Embora um atraso equivalente a apenas
uma amostra seja pequeno, para malhas de controle rápidas o efeito na saída da planta é
significativo.

O polinômio D(z) adiciona um caminho de compensação feedforward ao controlador
RST, permitindo responder mais rapidamente à perturbação mensurável p(k). A função
de transferência do sinal de entrada p(k) para a saída y(k) e para o sinal de controle u(k)
valem, respectivamente,

Gp(z) = y(z)
p(z) = B∗(R − z−aD)

AR + BS
(4.52)

Gu(z) = u(z)
p(z) = −SB∗ − AD

AR + BS
. (4.53)

Assim como para R, é necessário que D contenha o modelo da perturbação que se deseja
rejeitar para que o numerador de Gp(z) possa anular, em regime permanente, o efeito de
p(k). Assim, define-se

D = RdD̄, (4.54)

D̄ tendo a mesma ordem que R̄. (4.52) pode, então, ser reescrita como

Gp(z) = y(z)
p(z) = B∗Rd(R̄ − z−aD̄)

AR + BS
(4.55)

As equações (4.52) e (4.53) mostram que a estabilidade do sistema independe do
polinômio D, já que este afeta apenas os zeros de Gp(z) e Gu(z). Contudo, tanto a resposta
temporal da planta a uma perturbação quanto o conteúdo de alta frequência no sinal de
controle devido à existência de ruído na medição de p(k) são dependentes de D. Até então,

Figura 4.14 – Estrutura RSTD obtida a partir da integração de um caminho feedforward
para perturbação mensurável p(k) ao controlador RST. Um filtro de primeira ordem Fr(z)
foi adicionado na entrada da referência.
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a técnica de alocação de polos, baseada no domínio da frequência, foi utilizada para o
projeto dos polinômios do controlador. A possibilidade de alocar os polos dominantes como
numa configuração equivalente a de um sistema de segunda ordem de resposta conhecida
facilita a escolha das alocações. A alocação de zeros, por outro lado, é menos trivial. A
não ser que se conheça de antemão uma frequência específica que se queira atenuar, como
pode ser feito para o polinômio Sd, a escolha dos zeros de forma a favorecer a resposta
à perturbação é mais difícil. Preferiu-se uma abordagem no domínio do tempo para o
projeto de D̄, já que é mais fácil especificar um objetivo — a mínima interferência de p(k)
em y(k) — neste domínio.

Define-se g(k) e g′(k) como sendo, respectivamente, as respostas ao degrau das
funções de transferência

G(z) = B∗R

AR + BS
(4.56)

G′(z) = B∗Rd

AR + BS
. (4.57)

Por sua vez, a resposta ao degrau de Gp(z) pode ser escrita como uma combinação de
g(k) e g′(k) e dos coeficientes de D̄, representados por d0, ..., ddr . Assim, para p(k) igual a
função degrau, y(k) vale

y(0) = g(0)
y(1) = g(1)

...
y(a) = g(a) − d0g

′(0)
y(a + 1) = g(a + 1) −

[︂
d0g

′(1) + d1g
′(0)

]︂
...

y(a + dR) = g(a + dR) − [d0g
′(dR) + d1g

′(dR − 1) + ... + ddR
g′(0)]

y(a + dR + 1) = g(a + dR + 1) − [d0g
′(dR + 1) + d1g

′(dR) + ... + ddR
g′(1)]

...
y(a + ND − 1) = g(a + ND − 1) − [d0g

′(ND − 1) + d1g
′(ND − 2)+

... + ddR
g′(ND − dR − 1)],

(4.58)

onde Nd é o horizonte de predição. Este valor determina quantas amostras de y(k)
dependentes de pelo menos um coeficiente de D̄ serão consideradas. Devido ao atraso z−a

em (4.55), o polinômio D̄ só passa a influenciar em y(k) após a amostras. A resposta ao
degrau de (4.55) pode ser reescrita na forma matricial como

y = −Gd + g, (4.59)

onde,

y =
[︂
y(a) y(a + 1) · · · y(a + ND − 1)

]︂T
(4.60)
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G =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

g′(0) 0 · · · 0
g′(1) g′(0) 0

...
. . . ...

g′(dR) g′(dR − 1) · · · g′(0)
...

...

g′(ND − 1) g′(ND − 2) · · · g′(ND − dR − 1)

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(4.61)

d =
[︂
d0 d1 · · · ddR

]︂T
(4.62)

g =
[︂
g(a) g(a + 1) · · · g(a + ND − 1)

]︂T
. (4.63)

A matriz G é do tipo Toeplitz e sua primeira coluna é formada pelas primeiras Nd amostras
da resposta ao degrau g′(k). O objetivo da malha feedforward, no domínio do tempo, é
minimizar os efeitos de p(k) em y(k). Considerando que a perturbação é do tipo degrau,
os valores ótimos para d0, ..., ddR

podem ser obtidos através da solução do problema de
otimização

min
d

J = yT y = (−Gd + g)T (−Gd + g). (4.64)

Desenvolvendo (4.64), encontra-se J = dT GT Gd−2gGd+gT g. O valor de d que minimiza
esta função quadrática é

d = (GT G)−1Gg. (4.65)

Os coeficientes do polinômio D podem, então, ser encontrados a partir de (4.54).

A Figura 4.15 apresenta as respostas de um sistema em malha fechada composto
por um controlador RST e uma planta discreta obtida através de (4.33). Gi(s) corresponde
à função de transferência de uma carga RL com τ = 10 e L = Ts e um filtro antialiasing de
primeira ordem com frequência de corte uma década abaixo da frequência de sobreamos-
tragem, esta sendo 25 vezes a frequência de amostragem. Um atraso a = 1 decorrente do
tempo necessário para o cálculo da ação de controle é assumido. A função de transferência
final para o caso nominal é

Gido(z) = 0, 4268z−2 + 0, 5248z−3 + 2, 243 · 10−5z−4

1 − 0, 9048z−1 + 1, 364 · 10−7z−3 . (4.66)

O controlador foi projetado de acordo com a Seção 4.3.2 para ωn = 2π/(12Ts) e ζ = 0, 75,
resultando nos polinômios

R = 1 − 0, 3654z−1 − 0, 2939z−2 − 0, 3406z−3

S = 0, 8595 − 0, 6644z−1

T = 0, 1951.

(4.67)

A dinâmica do filtro antialiasing foi desconsiderada no projeto. Por ser de alta frequência,
o polo ignorado influencia pouco na resposta e na estabilidade do sistema. O filtro de
referência Fr não foi utilizado. Seis malhas feedforward são consideradas. Na primeira,
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Figura 4.15 – Repostas do sistema da Figura 4.14. A planta (4.66) foi obtida a partir da
discretização (4.33) para uma carga RL com parâmetros nominais τ = 20Ts e Ln = Ts. O
sistema foi testado para diferentes projetos do polinômio D e três valores de indutância
Lp = 0, 7Ts, Ln = Ts e Lg = 1, 3Ts. Um degrau é aplicado em y∗(k) em t = 0 e outro em
p(k) em t = 20Ts
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D = 0; Na segunda, D = R, o que corresponde a adicionar p(k) diretamente a u(k) com
sinal oposto, negligenciando o efeito do atraso; Nas últimas quatro, o polinômio D obtido
através de (4.54) e (4.65) é calculado para ND = 3, 4, 8 e 15. Os polinômios finais são,
respectivamente,

D0 = 0 (4.68)
D1 = 1 − 0, 3654z−1 − 0, 2939z−2 − 0, 3406z−3 (4.69)
D2 = 2, 8561 − 5, 0845z−1 + 4, 6723z−2 − 2, 4438z−3 (4.70)
D3 = 2, 5491 − 3, 7730z−1 + 1, 8832z−2 − 0, 6593z−3 (4.71)
D4 = 2, 4898 − 3, 5194z−1 + 1, 4533z−2 − 0, 4236z−3 (4.72)
D5 = 2, 4871 − 3, 5080z−1 + 1, 4369z−2 − 0, 4160z−3 (4.73)

O controlador obtido para a planta nominal correspondente a Ln = Ts é testado
também para as plantas obtidas com Lp = 0, 7Ts e Lg = 1, 3Ts. Inicialmente, um degrau
na referência y∗(k) é aplicado em t = 0. A resposta do sistema possui as características
especificadas para o caso nominal, enquanto os casos extremos apresentam sobressinais,
tempos de acomodação e formato ligeiramente diferentes, mas aceitáveis. A resposta à
perturbação do tipo degrau aplicada em t = 20Ts resulta num transitório de elevada
amplitude na saída y(k) para o caso D = 0. O caso com feedforward não otimizado
D = R resulta num transitório de amplitude menor, mas ainda elevada. O caso com D

otimizado e horizonte Nd = 3 é capaz de atenuar fortemente o efeito da perturbação em
y(k) durante o horizonte definido, mas logo na próxima amostra há um elevado sobressinal.
O aumento do horizonte Nd de 3 para 4 é suficiente para se obter uma resposta com um
transitório de muito menor amplitude e duração quando comparado aos três primeiros
casos. Aumentando-se ainda Nd para 8, há ainda uma pequena melhora. A partir disto,
valores maiores não causam mudanças perceptíveis, como pode ser observado para o caso
ND = 15. Conclui-se que o valor do horizonte Nd deve ter, pelo menos, um valor que
corresponda a duração do transitório natural da planta. Valores maiores podem ser usados
sem prejuízos à resposta à perturbação.

A Figura 4.15 também mostra, na coluna da direita, os sinais de controle u(k) para
cada caso testado. Constata-se que os sinais de controle obtidos com o uso do polinômio
otimizado D possuem variações mais abruptas e de maior amplitude. Embora isto não
cause nenhum tipo de desgaste nos componentes do conversor, desde tensões e correntes se
mantenham dentro de valores seguros, isto é um indicativo de que o caminho feedforward
possa estar amplificando o conteúdo de alta frequência presente em p(k) e o injetando em
u(k). Neste caso, o ruído da medição, normalmente desconsiderado nas análises teóricas,
seria amplificado pelo sistema, podendo causar efeitos adversos não previstos.

Uma alternativa normalmente empregada em abordagens no domínio do tempo
para tornar a reposta de um controlador mais lenta é a adição de um termo referente ao
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sinal de controle na função objetivo J . Como não se deseja interferir no valor de regime
permanente de u(k), mas apenas em como rapidamente este varia, define-se

J = yT y + λ∆uT ∆u, (4.74)

onde ∆u é o vetor composto pelas Nd primeiras amostras de u(k)−u(k −1) quando p(k) é
um degrau e λ é um parâmetro que permite ajustar a resposta da malha de feedforward. Um
valor diferente de horizonte forneceria mais graus de liberdade para o ajuste do polinômio,
se necessário.

A função de transferência que relaciona p(z) e u(z) pode ser dividida em duas
partes. Definindo-se h(k) e h′(k) como sendo, respectivamente, as respostas ao impulso
das funções de transferência

G2(z) = B∗S

AR + BS
(4.75)

G′
2(z) = ARd

AR + BS
, (4.76)

pode-se escrever ∆u como
∆u = −Hd − h, (4.77)

onde,

H =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

h′(0) 0 · · · 0
h′(1) h′(0) 0

...
. . . ...

h′(dR) h′(dR − 1) · · · h′(0)
...

...

h′(ND − 1) h′(ND − 2) · · · h′(ND − dR − 1)

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(4.78)

h =
[︂
h(0) h(1) · · · h(ND − 1)

]︂T
. (4.79)

Substituindo-se (4.59) e (4.77) na função objetivo (4.74), encontra-se que o vetor d que
minimiza J vale

d = (GT G + λHT H)−1(GT g − λHT h). (4.80)

A Figura 4.16 apresenta uma comparação entre as respostas do sistema composto
pela planta e controlador descritos na Figura 4.15 projetado para ND = 15, mas agora
utilizando a formulação apresentada em (4.80) para os valores de λ = 0, 0,1, 1 e 100,
resultando nos seguintes polinômios.

D5 = 2, 4871 − 3, 5080z−1 + 1, 4369z−2 − 0, 4160z−3 (4.81)
D6 = 1, 7746 − 1, 6561z−1 − 0, 2347z−2 + 0, 1162z−3 (4.82)
D7 = 1, 1601 − 0, 6464z−1 − 0, 5463z−2 + 0, 0326z−3 (4.83)
D8 = 0, 3966 − 0, 2533z−1 − 0, 2878z−2 + 0, 1445z−3 (4.84)
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Figura 4.16 – Comparação entre as respostas do sistema composto pela planta e controlador
descritos na Figura 4.15 projetado para ND = 15, mas agora utilizando a formulação
apresentada em (4.80) para diferentes valores de λ.

À medida que λ aumenta, maior o distúrbio em y(k) causado pelo degrau aplicado em
p(k) no instante t = 20Ts. Para λ = 0, 1 e 10, o subsinal em y(k) atinge valores mínimos
de 0,78, 0,71 e 0,578, respectivamente. Por outro lado, o sobressinal em u(k), para os
mesmos valores de λ, são 1,34, 0,987 e 0,75. Para λ = 100, a resposta se aproxima daquela
obtida para D = 0 na Figura 4.15.

A Figura 4.17 apresenta as respostas em frequência da função de transferência
Gu(z) = u(z)/p(z) para diferentes valores de λ. Quanto menor λ, maior a amplificação
de sinais de alta frequência presentes no sinal p(k). Se o espectro ou as componentes de
frequência principais do ruído presente em p(k) pode ser estimado, pode-se verificar qual
valor de λ resulta num nível de ruído em u(k) aceitável.

É possível também implementar controladores com ações feedback e feedforward
independentemente, com caminhos separados para o sinais de cada ação, sendo estes
somados antes de serem entregues à planta [212,213]. Neste caso, os polos introduzidos
por R (e parcialmente cancelados por D) não estariam presentes no caminho feedforward.
A vantagem da estrutura apresentada na Figura 4.14 para o tipo de planta estudado é a
fácil implementação de um esquema de anti-windup que limita o sinal de controle total, já
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Figura 4.17 – Comparação entre as respostas em frequência do sistema composto pela
planta e controlador descritos na Figura 4.15 projetado para ND = 15 e utilizando a
formulação apresentada em (4.80) para diferentes valores de λ. As curvas referem-se à
função de transferência Gu(z) = u(z)/p(z).

levando em consideração ambas as ações.

4.3.3 Anti-windup

Se um ou mais braços não são capazes de gerar as tensões calculadas pelo sistema
de controle, por serem maiores que as somas das tensões dos capacitores ou por serem
menor que zero, o sistema passará a operar em malha aberta. Os erros das correntes
permanecerão sendo integrados pelo controlador enquanto houver saturação nas tensões
geradas pelos braços. Mesmo que as condições de operação permitissem que o sistema
voltasse ao funcionamento normal em malha fechada, isso só será possível depois que o
estado do integrador volte a um valor que permita a operação dentro da região linear,
o que pode tomar um intervalo de tempo inaceitável. Este fenômeno, conhecido como
windup, deteriora significativamente a resposta do sistema a transitórios mais severos.

Muitas estratégias anti-windup foram propostas na literatura. O esquema clássico
denominado back-calculation consiste na adição de uma malha que passa a atuar auto-
maticamente no sentido de limitar o termo integral do controlador uma vez a saturação
ocorre [214,215]. Esta estratégia é usualmente empregada em controladores PI ou PID,
que possuem um integrador separado dos outros termos. No caso do controlador RST, uma
estratégia simples e eficiente foi proposta em [216]2. Estruturas similares são apresentados

2Não tive acesso à primeira edição de 1984, apenas à mais atual de 1997 [206]. Contudo, [217] indica
que o esquema anti-windup já tinha sido proposto na primeira versão.
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em [211,218–220]. O esquema, apresentado na Figura 4.18, consiste em substituir o bloco
1/R, que contém a dinâmica marginalmente estável, pelo sistema realimentado composto
pelas funções de transferência 1/Aw e Aw − R e um saturador. Quando o sistema opera na
região linear, sem atuação do saturador, as funções de transferência de p(k), y∗(k) e y(k)
para u(k) continuam as mesmas, já que a função de transferência do sistema realimentado
vale

1
Aw

1 − Aw−R
Aw

= 1
R

. (4.85)

No caso de malhas de controle de corrente, os limites de saturação devem ser definidos
de acordo com a tensão mínima e máxima que o conversor pode sintetizar. Ou ainda,
nos casos em que o controlador gera diretamente um sinal modulador (que impõe uma
razão cíclica), usualmente os limites serão 0 e 1. O polinômio Aw deve possuir zeros dentro
do círculo unitário, de forma que quando a realimentação é quebrada devido à atuação
do saturador, o sinal v(k) continua limitado. Aw também deve ser mônico, para que o
coeficiente independente de Aw −R seja nulo, evitando o aparecimento de um laço algébrico
no sistema. Assim, a saída de Aw − R depende apenas de valores passados de u(k) e pode
ser facilmente calculada. A escolha do polinômio Aw depende das características desejadas
para a reentrada do sistema na região linear. Em [220], é proposto que a saturação pode
ser modelada como uma perturbação, de forma que u = v + δ. Assim, uma aproximação
linear da resposta do sistema é obtida. Durante a operação linear, δ = 0. Quando a
saturação está ativa, a dinâmica do esquema anti-windup pode ser aproximada pela função
de transferência

y(z)
δ(z) = BAw

AR + BS
. (4.86)

Os zeros de (4.86) podem ser ajustados através de Aw. Pode-se adicionar ainda outro
polinômio que permite ajustar também os polos de y(z)/δ(z) [206, 220], mas seria ne-
cessário aumentar a ordem dos polinômios, resultando em um controlador ainda mais
computacionalmente custoso. A solução seria interessante quando se deseja uma dinâmica
mais rápida para o anti-windup. No caso de malhas de controle de corrente, em geral o
polinômio característico do sistema AR + BS já é projetado para ser rápido, não valendo

Figura 4.18 – Estratégia anti-windup aplicada ao controlador RST.
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Figura 4.19 – Comparação entre as respostas do sistema da Figura 4.18 para diferentes
polinômios Aw. A planta (4.66) foi utilizada para o caso nominal (Ln = Ts), e valores de
indutância menor (Lp = 0, 7Ts) e maior (Lg = 1, 3Ts) também foram testados. Um degrau
de amplitude 5 foi aplicado à referência em t = 0, e outro de amplitude 0, 4 foi aplicado à
perturbação em t = 30Ts. Fr = 1 e os polinômios (4.67) e (4.81) foram utilizados.

a pena o aumento da complexidade.

A Figura 4.19 apresenta as respostas do sistema da Figura 4.18 obtidas para
diferentes polinômios Aw. O degrau aplicado à referência em t = 0 tem amplitude 5,
enquanto o degrau aplicado à perturbação em t = 30Ts tem amplitude 0,4. Em ambos
os transitórios há a atuação do saturador, que limita u(k) entre 0 e 1. Os três primeiros
cenários empregam um polinômio Aw = 1 − pwz−1, e os valores 0, 0,5 e 0,95 foram testados
para pw. Observa-se que as dinâmicas mais lentas resultam em maior sobressinal em y(k)
durante o transitório ocasionado pelo degrau na referência. Por outro lado, a resposta ao
degrau de perturbação é ligeiramente beneficiada pela dinâmica mais lenta. Não é possível
generalizar que este sempre vai ser o caso. A otimização proporcionada pelo polinômio
D só é válida quando o sistema opera na região linear. Se há saturação, a resposta do
sistema torna-se muito mais complexa de ser analisada.

Uma análise qualitativa das respostas do sistema sugere que uma dinâmica mais
rápida para Aw leva a uma melhor performance durante transitórios de maior amplitude.
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A Figura 4.19 apresenta ainda um cenário no qual Aw = S/s0. Para os valores testados,
esta condição apresentou um sobressinal mediano. Há uma vantagem, porém. É possível
redesenhar o sistema de controle de forma simplificada, como apresentado na Figura 4.20.
Não é mais necessário calcular S(q−1)y(k), apenas s0y(k), reduzindo o custo computacional
do controlador. Obviamente, a simplificação só é vantajosa se a resposta do sistema anti-
windup continua aceitável.

4.3.4 Estrutura proposta

A seção Seção 3.1.4 apresentou uma estrutura simplificada de controle das correntes
do MMC. O esquema é baseado no desacoplamento obtido quando se transforma as tensões
e correntes de braço positivos e negativos em componentes soma e diferença. A Figura 4.21
apresenta um diagrama mais detalhado deste sistema. As transformações Ti e Tv são
definidas pelas equações (3.53), (3.54), (3.57) e (3.58). Suas respectivas formas matriciais
são ⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

ia

ib

ic

ibs,a

ibs,b

ibs,c

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
=

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

1 0 0 −1 0 0
0 1 0 0 −1 0
0 0 1 0 0 −1
1
2 0 0 1

2 0 0
0 1

2 0 0 1
2 0

0 0 1
2 0 0 1

2

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

ibp,a

ibp,b

ibp,c

ibn,a

ibn,b

ibn,c

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(4.87)

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

vbd,a

vbd,b

vbd,c

vbs,a

vbs,b

vbs,c

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
=

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

1
2 0 0 −1

2 0 0
0 1

2 0 0 −1
2 0

0 0 1
2 0 0 −1

2
1 0 0 1 0 0
0 1 0 0 1 0
0 0 1 0 0 1

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

vbp,a

vbp,b

vbp,c

vbn,a

vbn,b

vbn,c

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
. (4.88)

O controle das correntes CA é realizado em eixos dq0. A principal vantagem é o
seguimento de referências senoidais e rejeição de perturbações de mesmo tipo para uma
frequência ω variável através de um controlador não adaptativo simples, característica

Figura 4.20 – Simplificação do sistema de controle obtida quando Aw = S/s0.
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importante em um sistema de acionamento de máquina. A transformação R utilizada é
definida a seguir.3

⎡⎢⎢⎢⎣id

iq

⎤⎥⎥⎥⎦ = 2
3

⎡⎢⎢⎢⎣ cos (ωht) cos
(︂
ωht − 2π

3

)︂
cos

(︂
ωht + 2π

3

)︂
− sen (ωht) − sen

(︂
ωht − 2π

3

)︂
− sen

(︂
ωht + 2π

3

)︂
⎤⎥⎥⎥⎦

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
ia

ib

ic

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
. (4.89)

Onde ωh = ωTs. Sua inversa é apresentada a seguir⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
ia

ib

ic

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
=

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
cos (ωht) − sen (ωht)

cos
(︂
ωht − 2π

3

)︂
− sen

(︂
ωht − 2π

3

)︂
cos

(︂
ωht + 2π

3

)︂
− sen

(︂
ωht + 2π

3

)︂

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

⎡⎢⎢⎢⎣id

iq

⎤⎥⎥⎥⎦ . (4.90)

A componente de eixo 0 não é considerada, já que a porta CA é conectada a três fios e
somente duas correntes independentes existem. Para que a transformação inversa seja
possível, é necessário assumir que a componente de eixo 0, ou tensão de modo comum
(vcm) é nula. Esta é calculada e adicionada depois da transformação.

As componentes soma resultantes da transformação (4.87) são composições das
correntes de circulação e da corrente da porta CC. É possível decompô-las em eixos abc,
como apresentado na Seção 3.1.2, através da separação de suas componentes diferenciais,
que correspondem às correntes de circulação, e sua componente de modo comum, propor-
cional à corrente da porta CC. É mais vantajoso, contudo, obter esta separação através da
transformação αβ0, simbolizada por T, que já retorna apenas duas componentes diferen-
ciais desacopladas. Assim, as componentes ibs,α e ibs,β correspondem às duas correntes
de circulação do MMC, enquanto a componente de eixo 0 equivale a icc/3, a parcela da
corrente da porta CC que atravessa uma fase. A transformação T e usa inversa são dadas
por ⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

ibs,α

ibs,β

ibs,0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
= 2

3

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
1 −1

2 −1
2

0
√

3
2 −

√
3

2

1
2

1
2

1
2

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
ibs,a

ibs,b

ibs,c

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
. (4.91)

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
ibs,a

ibs,b

ibs,c

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
=

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
1 0 1

−1
2

√
3

2 1

−1
2 −

√
3

2 1

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
ibs,α

ibs,β

ibs,0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
. (4.92)

3A partir de agora, o tempo discreto também será representada por t para evitar confusão com o índice
que define a fase do conversor k ∈ {a, b, c}.
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Dois controladores diferentes foram considerados: Cis para as componentes soma e Cid

para as componentes diferença. No caso em que o indutor de filtro da porta CC, Lcc, é
utilizado, a função de transferência referente ao controle da corrente icc torna-se diferente
daquela referente ao controle das correntes de circulação, e um terceiro controlador deve
ser projetado. Considera-se aqui o caso Lcc = 0.

Uma revisão da literatura mostra que não há muita atenção com relação aos
esquemas de anti-windup nos controladores de corrente do MMC. A alternativa mais
natural seria limitar as saídas dos controladores Cid e Cis. No caso do controlador RSTD,
poder-se-ia utilizar diretamente o esquema apresentado na Figura 4.18 ou na Figura 4.20.
Seria difícil, contudo, estabelecer valores adequados para as saturações, já que as limitações
reais ocorrem em variáveis representadas em coordenadas diferentes, as tensões de braço.
No esquema proposto, a saturação é realizada nos sinais moduladores, que sempre têm
0 e 1 como limites inferiores e superiores. Assim, garante-se que sempre há o máximo
aproveitamento das tensões de braço disponíveis, além de não ser necessário estipular valores
adequados de saturação para cada controlador. A desvantagem é a maior complexidade,
já que os sinais saturados têm que fazer todo o caminho de volta através de todas as
transformações inversas do caminho direto até chegar ao controlador novamente, inclusive
as referentes ao desacoplamento das tensões dos capacitores.

A injeção da tensão de modo comum tem como objetivo, quando o conversor opera
em alta frequência, aumentar a amplitude da máxima tensão de linha senoidal que pode
ser gerada. Uma possibilidade simples de ser implementada é a usualmente empregada
em conversores dois níveis para obter-se uma correspondência com a SVM através de um
modulador baseado em portadoras [163]. Uma diminuição da distorção da tensão gerada é
também obtida para o conversor em questão, mas apenas o aumento da tensão de linha é
relevante no caso do MMC. A tensão de modo comum é dada por

v∗
CM = −1

2

(︃
max

k
v∗

bdd,k + min
k

v∗
bdd,k

)︃
. (4.93)

As referências de tensão v∗
bdd,k, k ∈ {a, b, c}, são obtidas a partir da transformação das

saídas dos controladores de corrente Cid de volta para os eixos abc por meio de R−1.
A adição de vcm resulta nas referências das componentes de tensão diferença v∗

bd,k. A
transformação Tv

−1 transforma v∗
bd,k e v∗

bs,k de volta para as coordenadas das tensões de
braço. Uma vez divididas pelas tensões dos capacitores, obtêm-se os sinais moduladores
para os seis braços do conversor.

4.3.4.1 Modelo discreto e Desacoplamento em eixos dq

A Figura 4.22 apresenta a planta equivalente relativa às correntes da porta CA.
Desconsidera-se qualquer não-idealidade no sistema de desacoplamento e no modulador,
de forma que a tensão aplicada à planta é exatamente aquela calculada pelo controlador.
A tensão vbd,r é primeiramente transformada por R−1 antes de ser aplicada à planta física
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Figura 4.22 – Planta das correntes CA em eixos dq.

(cujo modelo discreto é Gid(z)), e as correntes medidas são transformadas de volta para
eixos dq através de R. Assim, as seguintes relações são obtidas.

[vbd,k] = R−1[vbd,r] (4.94)
[ik] = R−1[ir] (4.95)

O símbolo [·] representa um vetor formado pelos elementos que compõe seu argumento.
Para uma função de transferência genérica Gid(z) de grau N , a relação entre vbd,k e ik é
dada por

[ik](t) =
N∑︂

n=1

(︂
−an[ik](t − n) + bn[vbd,k](t − n)

)︂
. (4.96)

Substituindo-se (4.94) e (4.95) em (4.96) e pré-multiplicando a equação resultante por
R(t), encontra-se

[ir](t) =
N∑︂

n=1
Pn

(︂
−an[ir](t − n) + bn[vbd,r](t − n)

)︂
. (4.97)

Onde,

P = R(t)R−1(t − 1) =
⎡⎣ cos(ωh) sen(ωh)
− sen(ωh) cos(ωh)

⎤⎦ . (4.98)

A aplicação da transformada z à equação (4.97) resulta na matriz de funções de
transferência do sistema.

[ir](z) =
⎛⎝ N∑︂

n=1
Pnanz−n

⎞⎠−1
N∑︂

n=1
Pnbnz−n[vbd,r](z) (4.99)

No caso de plantas de ordem mais elevada, a inversão em (4.97) pode resultar em dificul-
dades numéricas no cancelamento de pares de polos e zeros, resultando num modelo de
ordem maior que a necessária (assumindo-se que a obtenção da função de transferência é
realizada em um software como o Matlab®). Pode ser preferível descrever o sistema na
forma de espaço de estados. A forma canônica controlável pode ser obtida diretamente de



Capítulo 4. Controle das correntes do MMC 122

(4.97),

x(k + 1) =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

−Pa1 −P2a2 · · · −PN−1aN−1 −PNaN

I 0 · · · 0 0

0 I · · · 0 0
...

...
. . .

...
...

0 0 · · · I 0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

x(k)

+
[︄
I 0 0 · · · 0

]︄T

[vbd,r](k)

[ir](k) =
[︄
b1P b2P2 · · · bNPN

]︄
x(k).

(4.100)

Todas as submatrizes têm dimensão 2 × 2.

Desacoplamento

É bem conhecido o modelo resultante da aplicação da transformada dq0 a um
sistema composto por uma fonte de tensão trifásica alimentando uma carga RL balanceada
e conectada a três fios. A dinâmica nas novas coordenadas diferem das originais em abc

apenas pelo surgimento de uma tensão proporcional a ωLir que acopla os dois eixos
[94,221], ⎡⎣vd

vq

⎤⎦ = L
d
dt

⎡⎣id

iq

⎤⎦+ R

⎡⎣id

iq

⎤⎦+
⎡⎣ 0 ωL

−ωL 0

⎤⎦⎡⎣id

iq

⎤⎦ . (4.101)

O desacoplamento dos eixos pode ser conseguido se as tensões ωLiq e −ωLid são so-
madas com sinais invertidos às saídas dos controladores. É usual que a implementação
de controladores discretos em eixos dq0 também utilize a mesma estratégia. Presume-se
que as respostas do caso contínuo e da planta discreta devem ser aproximadas, princi-
palmente quando pequenos tempos de amostragem são empregados. Portanto, o mesmo
desacoplamento usado no caso contínuo deve melhorar a resposta do sistema discreto.

O desacoplamento exato de (4.97) é mais complexo quando comparado a (4.101)
por ter ordem maior e porque o acoplamento multiplica também as entradas da planta.
Contudo, é possível mostrar que o desacoplamento exato discreto se aproxima do contínuo
quando algumas simplificações são assumidas. A primeira é aproximar (4.96) por uma
planta de primeira ordem, desconsiderando-se o atraso da computação e o efeito da
sobreamostragem. Disto resulta a função de transferência encontrada para a amostragem
simples (4.7). Assim,

[ir](t) = P
(︂
−a1[ir](t − 1) + b1[vbd,r](t − 1)

)︂
, (4.102)
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onde, de (4.7),

a1 = −e−TsR/L (4.103)

b1 = Ts

L
e−TsR/(2L). (4.104)

Deseja-se adicionar um bloco de desacoplamento à planta, como mostrado na Figura 4.23,
de modo que as novas funções de transferência de v′

bd,r para ir sejam desacopladas. Ou
seja, deseja-se que

[ir](t) = −a1[ir](t − 1) + b1[v′
bd,r](t − 1). (4.105)

Igualando-se (4.102) à (4.105), encontra-se uma expressão para vbd,r em função da nova
entrada da planta v′

bd,r e as variáveis de estado, as correntes ir,

[vbd,r](t) = a1

b1

(︂
I − P−1

)︂
[ir](t) + P−1[v′

bd,r](t). (4.106)

A equação (4.106) realizaria o desacoplamento exato da planta de corrente se a simplificação
já mencionada fosse realista4. Quando a relação entre a frequência de amostragem e a
frequência dos eixos síncronos ω é reduzida, caso típico em conversores de alta potência ou
em conversores com elevada frequência de saída, o desacoplamento convencional (adaptado
do caso contínuo) perde eficácia e outros esquemas devem ser utilizados. Expressões
similares a (4.106) são apresentadas em [222–224].

A segunda simplificação é mais óbvia: considerar que Ts tende a zero:

lim
Ts→0

a1

b1

(︂
I − P−1

)︂
=
⎡⎣ 0 −ωL

ωL 0

⎤⎦ (4.107)

lim
Ts→0

P−1 =
⎡⎣1 0
0 1

⎤⎦ . (4.108)

Substituindo-se (4.107) e (4.108) em (4.106), obtém-se a estratégia convencional de desa-
coplamento,

[vbd,r](t) =
⎡⎣ 0 −ωL

ωL 0

⎤⎦ [ir](t) + [v′
bd,r](t). (4.109)

Figura 4.23 – Desacoplamento das correntes CA em eixos dq.

4Na maioria das implementações de controladores de corrente, a atualização do sinal modulador ocorre
apenas na próxima amostragem. Contudo, uma implementação na qual a atualização ocorre no mesmo
ciclo com atraso negligenciável não seria impossível, mas o custo computacional adicional em geral não
vale a pena.



Capítulo 4. Controle das correntes do MMC 124

4.3.5 Projeto e teste do sistema de controle

A validação da estrutura proposta na Figura 4.21 foi realizada por meio de ex-
perimentações com o protótipo apresentado no Capítulo 6. Suas especificações podem
ser vistas na Tabela 7.1. Os parâmetros necessários para o projeto dos controladores de
corrente são resumidos na Tabela 4.4. Devido à frequência elevada de sobreamostragem
(1,296 MS/s), a frequência de corte do filtro anti-aliasing também é elevada (90,4 kHz) e
sua dinâmica foi desconsiderada nos projetos dos controladores. O esquema simplificado
que emprega Aw = S (vide Figura 4.20) foi utilizado para todas as malhas.

4.3.5.1 Controladores das correntes CA

Os valores de indutância e resistência do circuito equivalente das correntes CA,
apresentado na Figura 3.2 (b), são L = Lf + Lb/2 e R = Rf + Rb/2. A aplicação destes
parâmetros, obtidos a partir da Tabela 4.4, no modelo discreto (4.33) e considerando-se o
atraso de uma amostra relativo ao cálculo da ação de controle resulta em

Gid(z) = 0, 003606z−2 + 0, 003486z−3

1 − 0, 9346z−1 . (4.110)

O controlador RSTD foi projetado de acordo com as especificações apresentadas na
primeira coluna da Tabela 4.5. Os polos dos sistema em malha fechada foram alocados
numa frequência alta para melhorar a rejeição a perturbações, minimizando distorções nas
correntes devido a não-linearidades não consideradas na modelagem. Utilizou-se também
um filtro de referência Fr com constante de tempo de 500 µs. A resposta do sistema a
variações na referência torna-se um pouco mais lenta, mas diminui-se a probabilidade de
saturação das tensões de braço. Para uma carga RL, não há perturbações mensuráveis. As
entradas pr dos controladores foram utilizadas no desacoplamento.

pd(t) = −ω(Lf + Lb/2)iq(t) (4.111)
pq(t) = ω(Lf + Lb/2)id(t) (4.112)

A vantagem é que o esquema antiwindup também considerará o sinal de desacoplamento.
Uma possível desvantagem é a que a dinâmica introduzida pelo polinômio D está no
caminho do sinal de desacoplamento. Na planta em questão, como será apresentado adiante,
houve uma melhora na resposta do sistema. Se não fosse este o efeito, poder-se-ia fazer
D = R. Assim, o sinal de desacoplamento seria simplesmente somado ao sinal de controle
calculado pelo controlador. O peso λ foi feito nulo, já que a sobreamostragem já reduz
consideravelmente o ruído nas correntes medidas.

Tabela 4.4 – Parâmetros do protótipo utilizados no projeto dos controladores de corrente.

Ts Lf Rf Lb Rb M

10800−1 s 12 mH 9, 2 Ω 1, 25 mH 30 mΩ 120
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Figura 4.24 – Diagrama de Nyquist dos sistema de controle das correntes CA. Os
valores nominais dos parâmetros são considerados e o acoplamento entre os eixos dq é
desconsiderado.

A Figura 4.24 apresenta o diagrama de Nyquist dos sistema de controle das
correntes CA. Os valores nominais dos parâmetros foram utilizados e os acoplamentos foram
desconsiderados. As margens de robustez foram extraídas do gráfico e são apresentadas na
segunda coluna da Tabela 4.5. As margens de ganho e estabilidade obtidas estão no limite
inferior da faixa normalmente considerada adequada para sistemas de controle [225], mas
o sistema é estável para uma larga faixa de variações de indutância, como será mostrado a
seguir. A margem de atraso elevada assegura que o sistema permanecerá estável mesmo
com os efeitos dos sistemas de comunicação e compensação de tempo morto do conversor,
que introduzem atrasos de alguns microssegundos nos sinais de comando e de medição do
sistema, mas que não foram contabilizados na modelagem.

A Figura 4.25 apresenta a resposta do sistema (obtida por simulação) para um
degrau de 20 A na referência i∗

d(t) no instante t = 0 e uma perturbação do tipo degrau
de amplitude −100 V no instante t = 3, 7 ms. Embora para o sistema em questão a
perturbação mensurável pd(t) seja nula, ela pode existir em outras aplicações, como a
tensão da rede no caso de retificadores. A figura apresenta respostas para um valor reduzido
de indutância Lp = 0, 7L, para o valor nominal Ln = L e para um valor elevado Lg = 1, 3L.

Tabela 4.5 – Especificações e margens obtidas para o controlador das correntes CA.

Especificações Margens

ωn 2π/Ts/12, 5 Ganho 2,1
ζ 0,85 Fase 39,4◦

Nd 5 Atraso 1, 54Ts

λ 0 Estabilidade 0,49
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Figura 4.25 – Resposta do sistema de controle das correntes CA para diferentes valores
de indutância: Lp = 0, 7L, Ln = L e Lg = 1, 3L. Acoplamentos são desconsiderados.

Os acoplamentos entre os eixos dq foram desconsiderados. Verifica-se uma resposta bem
amortecida em todos os casos, apesar da grande variação na indutância. O efeito da
perturbação na corrente é mínima, parte devido à otimização do polinômio D e em parte
porque a indutância possui um elevado valor. Não é esperado que a resistência da carga
possa variar significativamente. A Figura 4.26 mostra a resposta do sistema para as mesmas
entradas quando não há desacoplamento, quando o desacoplamento simplificado (4.109) é
utilizado (Desac. 1), e quando o desacoplamento simplificado é utilizado, mas os sinais são
aplicados nas entradas pr do controlador de acordo com (4.112) (Desac. 2). O primeiro
caso, como esperado, resulta numa maior perturbação na corrente iq(t). Verifica-se que o
polinômio D, para as condições testadas, influencia pouco na resposta do sistema quando
comparado ao desacoplamento 1. De fato, o emprego do desacoplamento 2 resulta numa
pequena melhora na resposta do sistema.

As figuras 4.27 e 4.28 apresentam resultados experimentais obtidos com o protótipo
apresentado no Capítulo 7. Apenas os controladores das correntes CA estão ativos. O
tempo morto utilizado é de 5 µs e o sistema de compensação descrito na Seção 4.2 está
operante. O desacoplamento entre os eixos dq está desligado na Figura 4.27 e ligado na
Figura 4.28. As formas de onda são referentes à resposta do sistema para uma variação na
referência i∗

d do tipo degrau de 2 A para 20 A no instante t = 0, 005 s. A frequência de
operação da porta CA é 60 Hz. Os dois gráficos são muito similares, principalmente porque
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Figura 4.26 – Resposta do sistema de controle para diferentes estratégias de desacopla-
mento.
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Figura 4.27 – Resposta do sistema para um degrau de 2 A para 20 A na referência i∗
d.

O desacoplamento dos eixos dq está desabilitado. As variáveis marcadas com (⋆) foram
obtidas através do próprio sistema de aquisição do conversor. A corrente de circulação foi
calculada a partir da corrente de braço e das portas CC e CA.

a largura de banda elevada do sistema já é suficiente para rejeitar a perturbação causada
pelo acoplamento. Mesmo assim, nota-se uma melhoria na resposta, como já predito pelas
simulações. No caso em que a estratégia de desacoplamento está desligada, a valor de pico
da corrente iq atinge o valor de −0, 75 A, enquanto no caso em que está ativo o valor
mínimo é de −0, 43 A. Mesmo uma constante de tempo relativamente pequena de 500 µs do
filtro Fr já é suficiente para prevenir a saturação das tensões de braço durante a aplicação
do degrau, como pode ser visto no último gráfico. As correntes na porta CA possuem baixa
distorção, embora possa-se notar, através das tensões v∗

bd,k, que os controladores têm que
compensar não-linearidades da planta. Algumas destas não-linearidades são: imperfeições
na compensação de tempo morto, mais notadamente quando as correntes de braço passam
por zero; pequenas variações na indutância da carga devido a efeitos de saturação do
material magnético; e a não-linearidade causada pelas ondulações de tensão dos capacitores.
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Figura 4.28 – Resposta do sistema para um degrau de 2 A para 20 A na referência i∗
d. O

desacoplamento dos eixos dq está habilitado. As variáveis marcadas com (⋆) foram obtidas
através do próprio sistema de aquisição do conversor. A corrente de circulação foi calculada
a partir da corrente de braço e das portas CC e CA.

Não é possível realizar o desacoplamento/linearização das tensões dos capacitores, como
apresentado na Figura 4.6, sem o controle das energias do conversor, como explicado na
Seção 3.1.4.1. As figuras apresentam ainda as correntes nas portas CC e de circulação do
conversor. Como estas não são controladas, elas seguem suas dinâmicas naturais excitadas
pelo degrau de carga. A principal componente das correntes de circulação é a segunda
harmônica, enquanto na corrente da porta CC é a sexta. Componentes adicionais podem
surgir devido a assimetrias nos valores dos capacitores e indutores do conversor.

A Figura 4.29 apresenta como a distorção na corrente da fase a da porta CA varia
com a amplitude desta. Além da indutância Lf = 12 mH, o sistema foi testado também
para Lf = 1, 9 mH. Para tal, os controladores de correntes foram reprojetados para este
novo valor, obedecendo as especificações da primeira coluna da Tabela 4.5. Cada caso foi
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Figura 4.29 – Distorção na corrente da fase a da porta CA com e sem a compensação
de tempo morto foram realizados para cada valor de indutância empregado considerando
harmônicos até a ordem 50.

testado com e sem a estratégia de compensação de tempo morto apresentada na Seção 4.2.
Para todos os casos, a máxima distorção obtida ocorreu para o menor valor de corrente
testado, 1, 2 A. O cenário com indutância de filtro menor e não emprego da estratégia de
compensação de tempo morto foi o que apresentou maior distorção, 10, 6%. Quando a
estratégia de compensação é empregada, a distorção cai para 7, 8%. A redução é mais sutil
quando o indutor de filtro maior é utilizado, apenas 0, 9%. À medida que a a amplitude
da corrente aumenta, a distorção naturalmente cai, já que a amplitude da componente
fundamental fica muito maior que as amplitudes das perturbações, e o ganho que se obtém
com a estratégia de compensação de tempo morto também diminui. Foi observado ainda
que parte do conteúdo harmônico presente nas correntes da porta CA são harmônicos
triplos. Provavelmente, uma parcela destes harmônicos são de eixo 0, e foram originados
não devido à distorção das tensões diferenciais geradas pelo conversor, mas devido à tensão
de modo comum injetada, que força a circulação de uma corrente de modo comum através
das capacitâncias parasitas dos indutores de filtro e da carga resistiva para o terra.

4.3.5.2 Controladores das correntes de circulação e CC

Considera-se aplicações que não utilizam o indutor de filtro Lcc, como numa conexão
back-to-back de MMCs. Neste caso, a (3.27) é válida. Aplicando-se a transformada de
Clarke à equação (3.27), obtém-se

2Lb
dibs,e

dt
= −2Rbibs,e − vbs,e, e ∈ {α, β} (4.113)

2Lb
dibs,0

dt
= −2Rbibs,0 − vbs,0 + Vcc. (4.114)

As correntes ibs,α e ibs,β são as componentes diferenciais das correntes soma e correspondem
às correntes de circulação do conversor. ibs,0 é a componente de modo comum, e corresponde
a um terço da corrente icc. A não ser pela perturbação introduzida pela tensão do
barramento Vcc em ibs,0, todas as componentes possuem a mesma dinâmica no domínio do
tempo, e, portanto, a mesma função de transferência que relaciona entrada de controle
e saída. Substiuindo-se os valores L = 2Lb e R = 2Rb no modelo discreto (4.33) e
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considerando-se o atraso de uma amostra relativo ao cálculo da ação de controle resulta
em

Gis(z) = 0, 018516z−2 + 0, 01849z−3

1 − 0, 9978z−1 . (4.115)

O mesmo controlador RSTD foi utilizado para todos os eixos e seu projeto segue as
especificações apresentadas na primeira coluna da Tabela 4.6. Utilizou-se também um
filtro de referência com constante de tempo de 100 µs com a finalidade de diminuir
sobressinais na resposta do sistema em caso de variações no valor da indutância de braço
(devido à saturação do material magnético quando submetido a correntes mais elevadas).
A probabilidade de saturação das tensões de braço, e consequente distorção das correntes
também diminui. A medição da tensão do barramento CC foi utilizada como pertubação
mensurável p(t) no caso da componente de eixo 0.

A Figura 4.30 apresenta o diagrama de Nyquist do sistema de controle das correntes
soma quando os valores nominais dos parâmetros são considerados. As margens de robustez
foram extraídas e são apresentadas na segunda coluna na Tabela 4.6. A frequência dos
polos de malha fechada foi reduzida quando comparada àquela utilizada no projeto dos
controladores das correntes CA em razão da maior sensibilidade do sistema a variações
em L. Um controlador mais lento permite uma resposta mais amortecida quando o valor
mínimo de indutância é considerado. O valor λ = 0 foi utilizado no projeto do polinômio
D.

A Figura 4.31 apresenta a resposta do sistema para um degrau de 10 A na referência
ib

∗
s,0 no instante t = 0 e uma perturbação do tipo degrau de amplitude −50 V no instante

t = 1, 7 ms. O gráfico apresenta as respostas calculadas para a indutância nominal e para
valores 30% maior e menor. Apesar da grande variação de indutância, o sistema apresenta
uma resposta amortecida para todos os casos.

O modo de operação em alta frequência do MMC com controle das energias
dos capacitores requer que as correntes de circulação sigam referências senoidais com
frequência fundamental em caso de desbalanços entre braços de uma mesma fase. Embora
um controlador ressonante possa garantir erro nulo para para esse tipo de referência em
regime permanente, a complexidade do controlador também é maior, principalmente se a
operação em frequência variável é necessária, como no casos de sistemas de acionamento.
A Figura 4.32 apresenta os diagramas de Bode do sistema de controle das correntes soma

Tabela 4.6 – Especificações e margens obtidas para o controlador das correntes soma.

Especificações Margens

ωn 2π/Ts/13, 3 Ganho 2,0
ζ 0,85 Fase 35,3◦

Nd 5 Atraso 1, 36Ts

λ 0 Estabilidade 0,47
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Figura 4.30 – Diagrama de Nyquist dos sistema de controle das correntes soma. Os valores
nominais dos parâmetros são considerados.

projetado. A curva referente à função de transferência de referência para saída indica que
o erro de ganho em 60 Hz é praticamente nulo, e que o erro de fase é de aproximadamente
14◦, já considerando-se a defasagem do filtro de referência. Assumindo-se que a referência
senoidal está em fase com a tensão gerada pelo braço, o fator de potência relativo à
transferência de energia por meio as correntes de circulação seria 0, 97. Este valor é
suficientemente alto. Outra função dos controladores das correntes soma é rejeitar qualquer
perturbação que tenda a fazer fluir correntes de circulação não desejadas. Muito embora o
desacoplamento/linearização das tensões dos capacitores idealmente elimine as correntes
de circulação, na prática as não-idealidades fazem surgir algumas componentes que devem
ser atenuadas pelo controlador. A Figura 4.32 apresenta ainda a resposta em frequência
da função de transferência que relaciona uma entrada de perturbação não mensurável
na entrada da planta, ou seja, uma tensão não intencional sobre os indutores de braço,
e a corrente soma resultante. A 120 Hz, frequência esperada da principal componente
da corrente de circulação, a atenuação do sistema é de aproximadamente −30 dB. Isto
significa que uma tensão de perturbação senoidal com amplitude de 10 V e frequência de
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Figura 4.31 – Resposta do sistema de controle para diferentes valores de indutância:
Lp = 0, 7L, Ln = L e Lg = 1, 3L.
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Figura 4.32 – Resposta em frequência do sistema de controle das correntes soma. Em
azul: da referência para saída; Em vermelho: de uma perturbação não mensurável p2 na
entrada da planta para a saída.

120 Hz resulta, idealmente, numa corrente soma de mesma frequência com amplitude de
apenas 0, 316 A.

A Figura 4.33 apresenta as formas de onda obtidas com o conversor operando em
regime permanente com todas as malhas de corrente ativas. As malhas de controle das
energias do conversor também estão operantes, pois são necessárias para estabilizar as
tensões quando se controla as correntes de circulação. Mais detalhes sobre o projeto destes
controladores serão apresentados no capítulo seguinte. A linearização e desacoplamento das
correntes por meio das equações (3.37) e (3.38) e a estratégia de compensação do tempo
morto também estão ativas. Foi utilizado o indutor de filtro Lf = 1, 9 mH e o controlador
associado a este. O conversor opera alimentando uma carga RL com uma corrente de 30 A
de pico e é alimentado com um tensão de 640 V. Quando estes resultados são comparados
aos apresentados nas Figura 4.27 e Figura 4.28, verifica-se que as correntes de circulação
e as ondulações da corrente icc possuem uma amplitude muito menor. O valor eficaz da
corrente de circulação da fase a é de apenas 0, 33 A. Embora componentes de mais alta
frequência também estejam presentes, a principal componente é a segunda harmônica.

4.4 Conclusão

Este capítulo apresentou análises, propostas e resultados relativos ao controle
das correntes do conversor MMC. A primeira seção apresentou, através de resultados
experimentais, os efeitos negativos do tempo morto na operação do MMC. Uma comparação
com os resultados de simulação obtidos com o modelo proposto na seção Seção 3.4.1 validou
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Figura 4.33 – Formas de onda obtidas com o conversor operando em regime permanente.
As malhas de controle de todas as correntes estão ativas. Para que a operação estável
fosse possível, as malhas de controle das energias também estão ligadas. Os resultados
foram obtidos para Lf = 1, 9 mH. As variáveis marcadas com (⋆) foram obtidas através do
próprio sistema de aquisição e controle do conversor.
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também a efetividade deste em modelar o comportamento dinâmico do conversor, incluindo
as não-linearidades decorrentes do emprego do tempo morto. A seção Seção 4.2 apresentou
uma proposta de compensação destes efeitos baseada no atraso dos pulsos de comando
dos interruptores quando necessário. Resultados experimentais atestaram a diminuição da
distorção das correntes da porta CA do conversor, principalmente quando operando com
baixa carga.

Embora alguns artigos que propõem o uso de sobreamostragem na medição das
correntes já tenham sido publicados (durante a execução deste doutorado), uma análise
genérica aplicável a qualquer planta ainda não havia sido apresentada (de acordo com o
conhecimento do autor). Este capítulo apresentou três métodos para obtenção da função
de transferência aproximada para uma planta que emprega um sistema de aquisição com
sobreamostragem. O último, válido para sistemas com uma razão de sobreamostragem
elevada, corresponde à discretização por ZOH da planta contínua acrescentada de um
atraso de meio período de amostragem. Embora possa reduzir consideravelmente o ruído
da medição, e, consequentemente, as variâncias dos sinais de controle e de saída da planta,
a sobreamostragem adiciona atraso ao sistema, diminuindo as margens de robustez para
projetos de controladores mais rápidos.

A estrutura RST e a estratégia de projeto por alocação de polos foram utilizados
no sistema de controle das correntes do MMC. As principais perturbações esperadas no
sistema são as tensões das portas CA e CC, que podem ser mensuradas e compensadas
pelos controladores. Contudo, o atraso necessário para o cálculo das ações de controle não
permite o cancelamento instantâneo das tensões medidas, resultando ainda em perturbações
consideráveis nas correntes controladas quando variações do tipo degrau são consideradas.
A adição de um caminho feedforward através de um polinômio D na estrutura RST permite
otimizar a resposta à perturbação no domínio do tempo, reduzindo consideravelmente seus
efeitos nas correntes.

O sistema de controle de correntes proposto integra ainda características antiwindup
baseadas em estruturas já conhecidas para o controlador RST. As plantas de corrente do
MMC formam um sistema Multiple Input Multiple Output (MIMO) que pode ser desaco-
plado através das transformações adequadas. O controle das correntes pode ser facilmente
obtido nestas novas coordenadas através de controladores SISO. Contudo, as tensões
máximas e mínimas que os braços conseguem gerar impõem limitações nas coordenadas
originais do sistema. O esquema antiwindup proposto satura os sinais moduladores entre
0 e 1, evitando que se estipule valores máximos e mínimos de tensão para as saídas de
cada um dos controladores, que atuam em outras coordenadas. Isto garante também o
máximo aproveitamento das tensões disponíveis do conversor. O esquema antiwindup leva
em consideração o sinal de controle total, já considerando as parcelas feedforward e de
desacoplamento.

O emprego da transformação dq0 para plantas discretas foi examinado neste capítulo.
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Concluiu-se que o acoplamento resultante entre os eixos dq para uma planta obtida a partir
da discretização (através de um modulador PWM e um amostrador com sobreamostragem)
de uma planta de primeira ordem é diferente quando comparado ao caso contínuo. Contudo,
é possível mostrar que o caso discreto se aproxima do caso contínuo quando se desconsidera
os atrasos adicionais inseridos pela amostragem e controle.

As análises teóricas e a eficácia do esquema de controle de corrente proposto foram
comprovadas por meio de simulações e resultados experimentais.
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Capítulo 5

Operação do MMC em alta frequência

O Capítulo 4 apresentou a estratégia de controle das correntes do MMC que será
utilizada em todos os modos de operação do conversor. Este capítulo trata do controle das
energias (e consequentemente das tensões) do MMC quando operando em alta frequência,
ou seja, quando não há nenhum mecanismo de atenuação de ondulação atuante. Este
modo é empregado tanto no acionamento de máquinas, quando a frequência elétrica é
suficientemente alta, e também quando o MMC funciona como retificador ativo conectado
à rede.

O sistema de controle das tensões dos capacitores do MMC é dividido em dois
níveis. Isto é possível porque os objetivos de cada nível são suficientemente desacoplados.
O balanceamento intra-braço é responsável pela equalização das tensões dos submódulos
de um mesmo braço, enquanto o controle das energias, como é normalmente referido, é
encarregado de manter os valores médios das energias armazenadas nos seis braços do
conversor próximos de um valor de referência.

5.1 Balanceamento intra-braço

A energia armazenada em um braço deve ser uniformemente distribuída entre os
capacitores dos submódulos, de forma que esforços de tensão e perdas por comutação sejam
divididos de forma balanceada. Esta divisão equilibrada das tensões também permite a
utilização do modelo médio de braço, simplificando grandemente os problemas de análise
e controle do conversor.

A estratégia mais usual de balanceamento é baseada em um algoritmo de ordenação
[50]. As tensões dos capacitores são ordenadas e o estado dos submódulos são definidos
de acordo com os níveis de tensão. Se a corrente de braço é positiva, os SMs com menor
tensão têm maior prioridade para entrar em estado 1 (capacitor em série com o circuito),
enquanto os de maior tensão têm maior prioridade para entrar em estado 0 (capacitor
desconectado). O oposto ocorre quando a corrente é negativa. Em [226], a ordenação
das tensões e a escolha de novos SMs para compor a tensão de braço são realizadas na
frequência de comutação equivalente. Um dos SMs é escolhido para gerar as comutações
do sinal PWM, enquanto os outros permanecem com o mesmo nível determinado pelo
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algoritmo de ordenação durante todo o período de comutação. A frequência de comutação
média dos dispositivos é mais elevada, já que as tensões dos capacitores de dois ou mais
submódulos podem mudar de ordem de um ciclo para outro. Além disso, ainda há as
comutações do SM escolhido para gerar o sinal PWM naquele ciclo. Uma das estratégias
mais utilizadas atualmente foi proposta em [133]. Diferentemente da estratégia anterior, as
comutações dos SMs ocorrem apenas quando há alguma transição no sinal de comutação
de braço s. Além disso, apenas o número de submódulos correspondente à diferença entre
o estado passado e o novo comutam, reduzindo significativamente o número de comutações.
Mesmo com a capacidade de balanceamento menor, os resultados mostram que o algoritmo
é capaz de manter o espalhamento das tensões dos capacitores de um mesmo braço dentro
de níveis adequados.

Quando o número de submódulos é muito grande, a frequência de comutação tende
a ficar baixa e um maior espalhamento das tensões para um dado instante de tempo é
esperado [227]. No limite, os submódulos podem comutar na frequência da rede, o que
torna necessário empregar técnicas mais sofisticadas de balanceamento para garantir um
menor espalhamento das tensões [228,229].

5.1.1 Estratégia de balanceamento proposta

O esquema de balanço intra-braço utilizado neste trabalho é baseado na estratégia
proposta em [133]. Adicionalmente, o intervalo de tempo transcorrido desde a última
transição de estado de cada SM é levado em consideração na escolha de novos estados, de
modo a respeitar a largura de pulso mínima estabelecida para o interruptor utilizado. A
incorporação desta restrição na estratégia de balanceamento evita a distorção da tensão
gerada pelo braço que existiria numa estratégia que garantisse a largura mínima através
da extensão de pulsos estreitos realizada depois do balanceamento.

O diagrama mostrado na Figura 5.1 representa a estratégia proposta. A ideia
principal é que pulsos mais estreitos que o permitido para um interruptor podem ser
gerados, desde que se garanta que as transições de subida e descida sejam geradas por
SMs diferentes. O diagrama é dividido em duas partes: uma procedural, representada pelo
diagrama de fluxo, e outra de execução paralela, representada pelos blocos externos ao
diagrama de fluxo. O sinal δs representa o erro entre a referência do sinal de comutação
multinível s∗ e seu valor real, dado pela soma dos sinais de comutação s′

1n que serão
enviados aos interruptores S1. As mudanças de estado dos submódulos são realizadas uma
a uma, dentro de um loop que é executado até que δs seja nulo. É de se esperar mudanças de
apenas um nível de cada vez no sinal s∗. Contudo, para garantir que não haverá introdução
de atrasos variáveis no sistema de controle, sempre se espera um intervalo de tempo Tp

equivalente ao intervalo necessário para a modificação dos estados de todos os SMs antes
de enviar os novos comandos para os interruptores. Neste meio tempo, os novos estados
ficam armazenados no registrador reg. Isto garante que o atraso gerado pelo sistema de
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balanceamento é sempre o mesmo, evitando não linearidades e possíveis distorções nas
correntes do conversor.

O sinal c indica o índice do submódulo que possui maior ou menor tensão, depen-
dendo do sinal m, que está habilitado a mudar de estado. A habilitação para mudança de
estado depende de dois fatores. O primeiro é o sinal de δs. Se faltam submódulos gerando
nível não-nulo de tensão, somente os que geram nível nulo estão habilitados a mudar de
estado e vice-versa. O outro fator é relativo à duração mínima de pulso Tmd. Somente
SMs que mudaram de estado há um tempo maior que Tmd estão habilitados a mudar de
estado novamente. Os sinais honn e hoffn, n ∈ {1, ..., N}, indicam quais submódulos estão
habilitados a mudar do nível alto para o baixo e do baixo para o alto, respectivamente.
Estes sinais são gerados a partir dos estados dos interruptores s′

1n e dos monoestáveis Men

(sensível à borda de descida) e Mep (sensível à borda de subida).

Em cada iteração do laço, o SM com menor tensão e habilitado a ir para o estado
alto tem seu estado provisoriamente modificado se δs > 0 e a corrente de braço é positiva.
Após a decorrência do intervalo de tempo Tp, os interruptores são comandados a ligar e
desligar de fato. Se a corrente de braço é negativa, ou seja, atua no sentido de descarregar
os capacitores, o SM com maior tensão é o escolhido para mudar de estado. No caso em
que δs < 0, a lógica é inversa: escolhe-se o SM com maior tensão para mudar de estado
(ir para nível baixo) quando a corrente é positiva, e o de menor tensão tensão quando
a corrente é negativa. Esta lógica assegura que as tensões dos submódulos tenderão à
convergência com um número mínimo de comutações.

5.2 Controle das energias

A Seção 3.2 apresentou o mecanismo básico de funcionamento e aspectos do controle
das energias do MMC: o uso de correntes de circulação contínuas e alternadas para realizar
a troca de energias entre braços de fases distintas e de uma mesma fase, respectivamente. As
equações finais obtidas, (3.50) e (3.51) podem ser diretamente utilizadas na síntese de um
sistema de controle de tensão por fase, como simplificadamente apresentado na Figura 3.4.
Uma revisão das principais propostas já apresentadas na literatura é apresentada a seguir.
Um modelo mais genérico que leva em consideração o aspecto trifásico do conversor é
apresentado na seção subsequente. A partir deste é possível encontrar uma estratégia para
a geração das referências de corrente de circulação a partir das potências calculadas pelos
controladores de energia.

5.2.1 Estado da arte

As primeiras publicações sobre o MMC não fazem menção a um controle das tensões
dos capacitores [230]. Apenas o controle das correntes da porta CA e o balanço intra-braço
são realizados. Neste esquema, desbalanços de tensão podem surgir devido às variações
paramétricas dos componentes, e as tensões dos capacitores variam de acordo com a tensão
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aplicada no barramento CC do conversor. O funcionamento com submódulos em bypass
também pode ser dificultado, já que, sem controle, a tensão de cada capacitor tende a
subir quando um ou mais submódulos são retirados de um braço.

Em [105], os autores propõem o uso de malhas de controle que regulam a soma das
tensões dos capacitores de cada fase independentemente. As diferenças entre as somas das
tensões de uma mesma fase não são controladas. Os resultados experimentais indicam
que o sistema funciona adequadamente para cargas RL, mas não para todos os fatores de
potência quando o conversor opera conectado à rede [231]. Os autores adicionaram mais
uma malha de controle para cada fase responsável por manter o equilíbrio entre as somas
das tensões dos braços positivos e negativos. A malha gera uma componente adicional de
tensão aplicada a ambos os braços positivo e negativo, e a interação desta tensão com a
corrente de braço gera uma potência que tende a equilibrar as tensões. O esquema foi
empregado também num sistema de compensação de reativos baseado no conversor MMC
[232], e modificações adicionais permitiram empregar o esquema em sistemas back-to-back
[233].

A ideia de se utilizar as correntes de circulação para manter o equilíbrio das tensões
entre os braços positivos e negativos foi proposta inicialmente em [90]. A amplitude das
correntes de circulação são calculadas por controladores de balanço de tensão e são forçadas
em malha aberta através da adição de uma componente CA nas referências das tensões de
ambos os braços positivo e negativo. Leva-se em consideração a impedância dos indutores
de braço e a fase da tensão CA no cálculo da amplitude e fase das componentes de tensão,
de modo que a corrente de circulação resultante tem a mesma fase da tensão da porta CA.
A estratégia funciona em conjunto com o controle da soma das tensões de uma fase, que
também força uma corrente em malha aberta, agora CC, e é realizada independentemente
para cada fase do conversor. A estratégia também faz uso do desacoplamento/linearização
das tensões dos capacitores. Os autores ainda apresentam estratégia similar em [234] e [235],
mas nestes trabalhos as tensões dos capacitores são estimadas a partir da corrente CA e
os parâmetros do circuito, considerando-se que o conversor opera em regime permanente.
Estas tensões estimadas são utilizadas no cálculo dos sinais moduladores, como no esquema
de desacoplamento/linearização, mas passando a funcionar como referências. Embora seja
uma estratégia que funciona em malha aberta, as medições das tensões individuais de cada
capacitor ainda são necessárias para a realização do balanço intra-braço das tensões e para
a implementação de proteções. Uma prova da estabilidade do sistema é apresentada em
[236]. Uma estratégia intermediária, em que o valores médios das tensões dos capacitores
usados no cálculo dos sinais moduladores é imposto diretamente e as ondulações provêm
das tensões medidas é proposto em [237]. Em [238], os autores propõem um observador
por modos deslizantes para as tensões dos capacitores equivalentes de braço. O controle
intra-braço é realizado de forma distribuída, de forma que não é necessário que as medições
das tensões dos capacitores cheguem ao controlador central.
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Uma das dificuldades existentes no controle das tensões do MMC é a presença
das ondulações de baixa frequência de grande amplitude, resultando em harmônicos nas
referências das correntes de circulação. Normalmente filtros são utilizados para remoção
das componentes alternadas das energias medidas [60]. Em [239], os autores propõem, em
vez da utilização de filtros, subtrair das tensões medidas a ondulação estimada a partir
das medições de correntes e tensões das portas CC e CA. Com isso é possível usar filtros
menores e aumentar a largura de banda do sistema.

Até então, os trabalhos citados utilizam um controle por fase. A referência da
corrente soma i∗

bs,k é obtida individualmente para cada fase, sem nenhuma atenção a
possíveis componentes alternadas resultantes no barramento CC, o que é indesejável.
Uma análise do MMC como um sistema trifásico foi primeiramente apresentada em
[140]. O trabalho propõe o uso de apenas correntes de circulação de sequências positiva e
negativa para realizar o balanceamento das tensões. Como estas fluem apenas no interior do
conversor, o balanceamento não influencia a corrente na porta CC. A estratégia, assim como
nos outros trabalhos, é do tipo cascata, ou seja, as malhas de controle das energias/tensões
geram as referências para as malhas de controle das correntes [129]. Esquema similar
é proposto em [109, 137] para o controle de um sistema de acionamento de máquina
baseado em MMC. A estratégia de controlar os desbalanços de energia ou tensão através
de correntes de circulação também foi estendida para os conversores CA-CA [122,240,241].

Em [189] os autores apresentam uma comparação entre algumas das estratégias
mencionadas quando aplicadas a um mesmo conversor. O métodos de operação em malha
aberta [234,235] em geral possuem uma resposta pior do ponto de vista da qualidade das
correntes, principalmente a CC e as de circulação, mas as tensões dos capacitores possuem
menores sobre e sub-sinais quando comparadas com os métodos de operação com controle
das tensões/energias em malha fechada [60,109,137,141,242].

Estratégias mais avançadas baseadas em transformações não lineares são apre-
sentadas em [243] e [244]. A energia inteira do braço é controlada, incluindo a energia
armazenada nos indutores, normalmente desprezada. Trajetórias ótimas são obtidas para
as variáveis controladas, de modo que se garante valores de pico dentro de limites acei-
táveis para as variáveis internas. Em [245] os autores reconhecem que a complexidade
do controlador e da teoria pode ser muito alta para aplicações práticas, e propõem um
modelo ainda formal, mas mais simples, baseado na teoria de perturbações de sistemas
quase-periódicos. O modelo é útil não apenas para análise, mas também no projeto dos
controladores de energia.

A análise do sistema composto pelo MMC e controladores é complexa porque,
fundamentalmente, o sistema é não-linear. Se a queda de tensão sobre os indutores é
desprezada, pode-se aproximá-lo por um sistema linear variante no tempo (ou incluir a
energia dos indutores no modelo, como em [245]). Este, por sua vez, pode ser aproximado
por um sistema linear invariante no tempo por meio de transformações para eixos rotativos,
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como a transformada dq0 [246], ou fasores dinâmicos e espaço de estados harmônico
[247–249]. Uma desvantagem destes métodos é o aumento da ordem do sistema, que
em teoria seria infinita, mas na prática apenas alguns harmônicos são considerados. Em
[250], os autores propõem o uso de uma transformação de variáveis que permite obter um
sistema linear invariante no tempo de mesma ordem do original, facilitando o projeto dos
controladores de energia, mas ainda considerando as interações entre as várias componentes
de frequência do sistema. Contudo, apenas controladores proporcionais são considerados
na análise.

5.2.2 Modelo generalizado das potências absorvidas pelos braços

Uma estratégia de controle das energias pode ser diretamente obtida a partir da
análise apresentada na Seção 3.2. A soma das energias da fase k seria controlada pela
componente soma contínua ibcck que a atravessa, como indicado por (3.50). A diferença
das energias seria controlada através de uma componente soma alternada ibca1k de mesma
frequência da porta CA, como indicado por (3.51). A desvantagem deste sistema de controle
por fase, como já comentado, é a possibilidade de surgimento de componentes alternadas
na porta CC. A análise por fase, contudo, foi útil para identificar como as correntes soma
poderiam ser utilizadas para controlar as energias, bem como potenciais transformações
de variáveis que ajudam a desacoplar e simplificar o modelo. A seguir é apresentada uma
análise mais genérica das energias absorvidas pelos braços do conversor MMC CC-CA
considerando o aspecto trifásico do sistema. As expressões finais serão usadas para elaborar
o sistema de controle das energias empregado quando o conversor opera em alta frequência.
A análise considera a possibilidade de qualquer composição harmônica das tensões da porta
CA e também pode ser útil na análise de outras topologias, desde que as transformações
de correntes e tensões consideradas sejam atualizadas para o novo circuito.

Correntes de circulação com componentes de frequência distintas são necessárias
para controlar as energias do conversor MMC. O sistema de controle é responsável por
calcular as amplitudes das diferentes componentes, logo, a análise através de fasores é uma
escolha natural. Uma nova indexação das variáveis referentes aos braços do conversor é
introduzida agora com o intuito de facilitar a notação das quantidades como vetores. Assim,
x̂l

h, ou equivalentemente, ⟨xl⟩h, representa a amplitude complexa, ou fasor, do harmônico
de ordem h, h ∈ {−H, ..., H}, da variável x referente ao braço l, l ∈ {1, ..., 6}. x̂l ∈ C(2H+1)

representa o vetor contendo os harmônicos da variável x do braço l. A concatenação dos
vetores x̂l, resultando em um vetor com os harmônicos da variável x de todos os braços, é
representada por

x̂ ∈ C6(2H+1) =
[︂
x̂l
]︂

=

⎡⎢⎢⎢⎢⎣
x̂1

...

x̂6

⎤⎥⎥⎥⎥⎦ . (5.1)

Pela propriedade da multiplicação da série de Fourier, a potência média absorvida
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pelo braço l vale

p̂b
l
0 =

H∑︂
h=−H

v̂b
l
−hîb

l
h =

H∑︂
h=−H

v̂b
l
h îb

l
h. (5.2)

Onde · representa o conjugado complexo e îb
l
h e v̂b

l
h são as amplitudes complexas da

componentes harmônicas de ordem h da corrente e da tensão, respectivamente, do braço l.
H é o número de harmônicos considerados.

O vetor contendo o valor médio das potências absorvidas pelos braços, representado
por pb, pode ser encontrado com

pb =
[︂
p̂b

l
0

]︂
= (I6 ⊗ 11×2H+1)(v̂b ⊙ îb), (5.3)

onde ⊗ representa o produto de Kronecker e ⊙ representa o produto de Hadamard (produto
elemento a elemento). Ao final, deseja-se encontrar uma expressão que permita calcular as
correntes utilizadas como variáveis de controle a partir das potências a serem absorvidas
pelos braços (que serão calculadas pelos controladores de energia) e das tensões geradas
pelos braços. Estas últimas são calculadas pelos controladores de corrente, seguindo a
estratégia apresentada no Capítulo 4, em termos de componentes soma e diferença. Assim,
convém representar as tensões de braço nestas outras coordenadas. Consideremos uma
transformação Tvh que transforma v̂c, o vetor contendo as amplitudes das tensões soma e
diferença, em v̂b.

v̂b = Tvhv̂c (5.4)

As correntes de braço podem ser separadas em duas partes. Uma utilizada no
controle das energias, à qual as correntes de circulação sempre pertencem, e outra da
qual participam as correntes cujos valores são definidos extrinsecamente ao sistema de
controle de energias, e, portanto, são consideradas perturbações. No caso de um sistema
de acionamento, as correntes da porta CA são consideradas perturbações, e a corrente da
porta CC é uma variável de controle. No caso de um conversor MMC funcionando como
retificador, as funções se invertem. Em ambos os cenários, pode-se escrever, genericamente,

îb = Taîa + Tpîp. (5.5)

O vetor îa representa as correntes usadas como variáveis de controle, enquanto îp representa
aquelas consideradas perturbações, ambas no domínio da frequência.

O controle das energias, como já discutido na Seção 3.2.1.2, é mais facilmente
realizado também em coordenadas referentes às componentes soma e diferença, já que
resulta num desacoplamento maior entre variáveis de controle e controladas. Assim,
considera-se a seguinte transformação genérica para energias e potências.

pc = Tepb (5.6)

Substituindo-se as novas variáveis definidas em (5.4)-(5.6) em (5.3), encontra-se

Te
−1pc = (I6 ⊗ 11×2H+1)

[︂
(Tvhv̂c ⊙ Taîa) + (Tvhv̂c ⊙ Tpîp)

]︂
. (5.7)
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Uma maior simplificação de (5.7) pode ser obtida através da identidade (Ab) ◦ (Cd) =
(A • C)(b ⊗ d) [251], onde • representa o produto de Khatri-Rao transposto, também
conhecido como face-splitting product [252], definido como

A • C =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

A1 ⊗ C1

A2 ⊗ C2
...

AN ⊗ CN

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦ , (5.8)

onde An e Cn são, respectivamente, a n-ésima linha de A e a n-ésima linha de C. Além
disso, o produto de Kronecker de dois vetores pode ser escrito como c ⊗ d = (c ⊗ IM)d,
onde M é o número de elementos de d. Assim, (5.7) pode ser reescrita como

pc = Ka(v̂c)îa + Kp(v̂c)îp, (5.9)
Ka(v̂c) = Te(I6 ⊗ 11×2H+1)(Tvh • Ta)(v̂c ⊗ Ia) (5.10)
Kp(v̂c) = Te(I6 ⊗ 11×2H+1)(Tvh • Tp)(v̂c ⊗ Ip). (5.11)

Os números de linhas e colunas das matrizes identidade Ia e Ip correspondem, respectiva-
mente, aos números de elementos de îa e îp. Os elementos do vetor v̂c são reais, como
será definido adiante, portanto, dispensa-se o operador conjugado.

Deseja-se resolver (5.9) para îa. O número de harmônicos a serem considerados
depende das componentes presentes nas tensões de braço, já que se não houver frequências
correspondentes na tensão e na corrente de braço, não há como haver transferência de
potência. Como já visto na Seção 3.2, considerando-se uma operação balanceada do
conversor, são necessárias correntes de circulação CC e CA de frequência fundamental
para que o balanceamento do conversor seja possível, ou seja, H = 1. Mesmo para este
valor, há graus de liberdade mais que suficientes, já que as duas correntes de circulação
contínuas provêm duas variáveis de controle, as duas componentes alternadas de frequência
fundamental adicionam mais duas variáveis cada (uma em fase e outra de quadratura, ou,
sob outro ponto de vista, amplitude e fase), e ainda há a corrente de porta usada para
controle da energia total, totalizando, a princípio, sete variáveis de controle. Os graus de
liberdade adicionais podem ser utilizados para resolver (5.7) de forma ótima, minimizando
a norma do vetor îa

1. Isto pode ser diretamente alcançado com a pseudoinversa de
Moore-Penrose [253].

îa = Ka(v̂c)+[pc − Kp(v̂c)îp] (5.12)

No caso, o sistema é subdeterminado e Ka(v̂c) possui mais colunas do que linhas (que
devem ser linearmente independentes), sendo a pseudoinversa definida como

Ka(v̂c)+ = Ka(v̂c)†
[︂
Ka(v̂c)Ka(v̂c)†

]︂−1
. (5.13)

1Minimizar a norma de îb, ou seja, a potência dissipada nos elementos resistivos dos braços seria um
objetivo mais realista, mas dá origem à expressões muito mais complexas, mais difíceis de serem aplicadas
na prática.
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Onde (·)† representa o conjugado transposto. A mesma expressão (5.12) seria encontrada
através da solução do seguinte problema de otimização, resolvido, por exemplo, através de
multiplicadores de Lagrange.

min
îa

îa
†îa (5.14a)

sujeito à Ka(v̂c)îa = pc − Kp(v̂c)îp. (5.14b)

A equação (5.12) calcula a ação de controle îa já adicionando uma malha feedforward
para as perturbações îp, mitigando o efeito destas nas energias dos capacitores. As
perturbações causadas por alterações nas tensões geradas pelos braços também serão
mitigadas se as matrizes Ka(v̂c)+ e Kp(v̂c) são atualizadas com os novos valores de v̂c.
As seções seguintes apresentarão possíveis formas de se encontrar as matrizes Tvh, Ta,
Tp e Te, até o momento tratadas de forma genérica.

5.2.2.1 Transformação de tensão

Para que a atualização das matrizes Ka(v̂c)+ e Kp(v̂c) seja simples, é necessário
que os elementos de v̂c sejam obtidos a partir das variáveis presentes no sistema de controle
das correntes apresentado na Figura 4.21, que define as tensões geradas pelos braços. No
domínio do tempo, a relação entre as tensões de braço e as componentes diferença e soma,
ambas em eixos αβ0, é dada por

vb =

⎡⎢⎢⎢⎣[vbp,k]

[vbn,k]

⎤⎥⎥⎥⎦ =

⎛⎜⎜⎜⎜⎝
⎡⎢⎢⎢⎣ 1 1

2

−1 1
2

⎤⎥⎥⎥⎦⊗ T−1

⎞⎟⎟⎟⎟⎠
⎡⎢⎢⎢⎣
[︂
vbd,u

]︂
[︂
vbs,u

]︂
⎤⎥⎥⎥⎦ , (5.15)

com k = a, b, c, u = α, β, 0 e T sendo a transformada de Clarke. A transformação resultante
é a combinação da transformação de tensão Tv, definida em (4.88), e a transformada de
Clarke.

É possível mostrar que uma transformação linear y = Tx tem uma equivalência no
domínio da frequência dada por ŷ = (T ⊗ I2H+1)x̂. Assim, a relação entre os fasores das
tensões de braço em suas coordenadas naturais e nas coordenadas soma e e diferença é
dada por

v̂b =

⎛⎜⎜⎜⎜⎝
⎡⎢⎢⎢⎣ 1 1

2

−1 1
2

⎤⎥⎥⎥⎦⊗ T−1 ⊗ I2H+1

⎞⎟⎟⎟⎟⎠
⎡⎢⎢⎢⎣v̂bd

v̂bs

⎤⎥⎥⎥⎦ . (5.16)

Os vetores v̂bd e v̂bs contêm, respectivamente, as amplitudes complexas das componentes
diferença e soma em eixos αβ0.
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v̂bd =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
v̂bd

α

v̂bd
β

v̂bd
0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦ v̂bs =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣
v̂bs

α

v̂bs
β

v̂bs
0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦ (5.17)

As componentes soma vbs,u são utilizadas no controle das correntes de circulação e
da corrente do barramento CC. As componentes α e β são, idealmente, não nulas apenas
quando é necessário fazer fluir alguma corrente de circulação para efeito de balanceamento
das tensões. Mesmo nestes casos, as amplitudes das tensões necessárias para tal fim são
pequenas, considerado que os indutores de braço e suas resistências parasitas são pequenas.
Portanto, das componentes soma das tensões de braço, sobra como relevante apenas vbs,0,
que, idealmente e em regime permanente, tem o mesmo valor da tensão da porta CC do
conversor (desconsideradas as quedas sobre resistências e semicondutores). Como não há
componente alternada importante em vbs,0, apenas o valor médio é considerado. Assim,
apenas o elemento v̂bs

0
0 do vetor v̂bs

0 é não nulo, e pode ser aproximado pelo próprio sinal
vbs,0 no domínio do tempo. Se há presença de ruído ou outras perturbações na tensão
da porta CC que resultem em componentes de frequência não nula em vbs,0, um filtro
passa-baixas pode ser utilizado.

Por outro lado, espera-se que as componentes relevantes em v̂bd
α e v̂bd

β sejam
apenas as correspondentes à frequência fundamental quando o conversor é conectado a
uma rede com baixa distorção harmônica ou a uma máquina com força contra-eletromotriz
senoidal. O controle das componentes de corrente do tipo diferença na Figura 4.21 é
realizado em eixos síncronos e considera apenas a sequência positiva. Com o propósito
de generalização, considera-se um controlador de corrente com múltiplos integradores em
eixos dq, cada um referente a uma frequência diferente [254]. As tensões vα e vβ na saída
deste controlador podem ser calculadas a partir das tensões em eixos dq com⎡⎣vα

vβ

⎤⎦ =
H∑︂

h=−H

⎡⎣cos(hωt) − sen(hωt)
sen(hωt) cos(hωt)

⎤⎦⎡⎣vdh

vqh

⎤⎦ , (5.18)

onde h refere-se ao sentido de rotação e frequência dos eixos síncronos. h = −2, por
exemplo, corresponde ao eixo que gira em 2ω em sequência negativa. A relação entre as
tensões vdh e vqh e as amplitudes complexas de vα e vβ pode ser encontrada a partir do
cálculo dos coeficientes da séria de Fourier de (5.18), que resulta em

⟨vα⟩±k = 1
2
(︂
vd−k + vdk

)︂
∓ j

2
(︂
vq−k − vqk

)︂
(5.19)

⟨vβ⟩±k = 1
2
(︂
vq−k + vqk

)︂
∓ j

2
(︂

− vd−k + vdk

)︂
, (5.20)

para k ∈ {0, ..., H}. A partir destas relações, obtém-se a matriz que transforma tensões em
eixos dq0 nas amplitudes complexas dos harmônicos desta mesmas tensões representadas
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em eixos αβ0. No caso das tensões diferença de braço, tem-se

⎡⎢⎢⎢⎣v̂bd
α

v̂bd
β

⎤⎥⎥⎥⎦ = 1
2

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

I J jI −jJ

2 0

J I −jJ jI

−jI jJ I J

0 2

jJ −jI J I

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
⏞ ⏟⏟ ⏞

Rh4H+2×4H+2

vr, (5.21)

onde I é a matriz identidade de dimensão H × H e J é uma matriz de mesma dimensão
com sua antidiagonal preenchida por uns, enquanto o restante de seus elementos são zeros.
Os elementos não mostrados em Rh também são zeros. O vetor vr contém as componentes
dos eixos diretos e em quadratura de todas as frequências consideradas.

vr =
[︂
vbd,d,−H · · · vbd,d,H vbd,q,−H · · · vbd,q,H

]︂T
(5.22)

Para fins de generalização, considera-se também que diferentes frequências podem
estar presentes na tensão de modo comum, e que as amplitudes destas são dadas pelo
vetor vcm. Os valores de seus elementos dependem da estratégia utilizada para geração da
tensão de modo comum.

vcm =
[︂
vcmd,H · · · vcmd,1 vcm0 vcmq,1 · · · vcmq,H

]︂T
. (5.23)

A tensão de modo comum vcm(t) pode ser calculada a partir de vcm com

vcm(t) = vcm0 +
H∑︂

h=1
vcmd,h cos(hωt) − vcmq,h sen(hωt). (5.24)

No domínio da frequência, a relação entre v̂bd
0 e o vetor vcm pode ser encontrada

calculando-se os coeficientes da série de Fourier em (5.24).

v̂bd
0 = − 1

2

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
I jJ

2
J −jI

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
⏞ ⏟⏟ ⏞

R0h2H+1×2H+1

vcm (5.25)

Apenas a frequência fundamental de sequência positiva é considerada no diagrama
apresentado na Figura 4.21. No caso mais genérico, com 2H + 1 frequências consideradas
para todas as componentes de tensão, (5.16) pode ser reescrita, com a ajuda de (5.21) e
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(5.25), como

v̂b =

⎛⎜⎜⎝
⎡⎢⎣ 1 1

2

−1 1
2

⎤⎥⎦⊗ T−1 ⊗ I2H+1

⎞⎟⎟⎠

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

Rh

−R0h

05H+2

1
0H

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
⏞ ⏟⏟ ⏞

T′
vh

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
vr

vcm

vbs,0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
⏞ ⏟⏟ ⏞

v̂′
c

. (5.26)

A tensão de modo comum também pode ser utilizada para transferência de potência
entre os braços do conversor, podendo ser especialmente útil no equilíbrio das tensões
quando o conversor opera sem tensão na porta CA em uma fase devido a alguma falha
[245]. Sem tensão de frequência fundamental sendo geradas pelos braços, não é possível
transferir energia através de correntes de circulação nesta frequência na fase faltosa. Assim,
pode-se utilizar a tensão de modo comum, que normalmente possui como componente
fundamental a terceira harmônica, em conjunto com correntes de circulação de mesma
frequência.

No caso mais provável de apenas algumas componentes de tensão serem consideradas
para transferência de potência, remove-se as colunas referentes às frequências não utilizadas
em T′

vh e os elementos correspondentes em v̂′
c, resultando, finalmente, em

v̂c = [v̂′
cq], q = índices dos elementos de v̂′

c usados
para transferir potência

(5.27)

Tvh = colq(T′
vh), (5.28)

onde operador coli(M) extrai as colunas definidas por i de M.

5.2.2.2 Transformações de corrente

A relação entre as correntes soma e diferença, em eixos αβ0, e as correntes de braço
em suas coordenadas naturais é dada por

ib =

⎡⎢⎢⎢⎣
[︂
ibp,k

]︂
[︂
ibn,k

]︂
⎤⎥⎥⎥⎦ =

⎛⎜⎜⎜⎜⎝
⎡⎢⎢⎢⎣

1
2 1

−1
2 1

⎤⎥⎥⎥⎦⊗ T−1

⎞⎟⎟⎟⎟⎠
⎡⎢⎢⎢⎣ [iu][︂

ibs,u

]︂
⎤⎥⎥⎥⎦ , (5.29)

com k = a, b, c, u = α, β, 0 e T sendo a transformada de Clarke. Assim como para as tensões,
é interessante que as correntes sejam representadas em eixos dq0, já que: o sistema de
controle das correntes da porta CA é realizado em eixos dq; os controladores das correntes
de circulação são realizados em eixos αβ, cujas referências podem ser obtidas facilmente
através de suas amplitudes expressas em componentes dq por meio das rotações adequadas.
Reescrevendo-se (5.29) no domínio da frequência já adicionando-se as transformações de
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eixos dq para αβ resulta em

îb =

⎛⎜⎜⎝
⎡⎢⎣ 1

2 1
−1

2 1

⎤⎥⎦⊗ T−1 ⊗ I2H+1

⎞⎟⎟⎠

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

Rh

02H+1

Rh

R0h

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
⏞ ⏟⏟ ⏞

Tih

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
ir

icr

iγ

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
⏞ ⏟⏟ ⏞

ids

, (5.30)

onde ir é o vetor contendo as correntes da porta CA, icr contém as referências das correntes
de circulação, ambas em eixos dq, e iγ contém as amplitudes das componentes das correntes
de eixo zero das componentes soma, ibs,0. A concatenação destes três vetores resulta em
ids:

ir =
[︂
id,−H · · · id,H iq,−H · · · iq,H

]︂T
(5.31)

icr =
[︂
icd,−H · · · icd,H icq,−H · · · icq,H

]︂T
(5.32)

iγr =
[︃
iγd,H · · · iγd,1 iγ0 iγq,1 · · · iγq,H

]︃T

. (5.33)

Na maioria dos casos, pretende-se que a corrente ibs,0, que corresponde a um terço da
corrente da porta CC, seja contínua, mas possíveis harmônicos foram considerados para
efeitos de generalização. Caso permitida a circulação de uma componente alternada na
frequência da tensão de modo comum na porta CC, em conjunto com correntes de circulação
de mesma frequência e CC, torna-se possível controlar as energias de todos os braços
mesmo não existindo qualquer tensão da porta CA (desde que se mantenha a injeção da
tensão de modo comum).

As correntes de circulação ibs,α e ibs,β e de eixo zero ibs,0 podem ser obtidas a partir
de icr e iγr com ⎡⎣ibs,α(t)

ibs,β(t)

⎤⎦ =
H∑︂

h=−H

⎡⎣cos(hωt) − sen(hωt)
sen(hωt) cos(hωt)

⎤⎦⎡⎣icd,h

icq,h

⎤⎦ (5.34)

ibs,0(t) = iγ0 +
H∑︂

h=1
iγd,h cos(hωt) − iγq,h sen(hωt). (5.35)

As equações (5.34) e (5.35) poderiam também ser escritas na forma matricial, mas foram
apresentadas assim por economia de espaço.

Os vetores îa e îp são definidos a partir de ids como a seguir.

îa = [idsz], z = índices dos elementos de ids que são
variáveis de controle

(5.36)

îp = [idsy], y = índices dos elementos de ids que são
perturbações

(5.37)
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Similarmente, as transformações Ta e Tp são obtidas com

Ta = colz(Tih) (5.38)
Tp = coly(Tih). (5.39)

O número de elementos de îa deve, claramente, ser maior ou igual a seis, de modo a
permitir o controle de todas as energias. Deve-se também sempre garantir que o posto da
matriz Ka(v̂c)+ é o máximo, seis, para qualquer combinação de tensões de porta esperada.
Caso não seja possível, pode-se tentar adicionar outras correntes de controle e considerar
outras componentes de tensão, como a tensão de modo comum, para aumentar o número
de mecanismos de transferência de potência entre os braços.

Uma vez que îa tenha sido encontrado, as correntes de circulação ibs,α e ibs,β e de
eixo zero ibs,0, sendo o caso, podem ser obtidas a partir das transformações definidas por
(5.34) e (5.35).

5.2.2.3 Transformação de energia

De acordo com a modelagem apresentada, não é estritamente necessário transformar
as energias dos braços e controlá-las em coordenadas diferentes. Poder-se-ia ter um
controlador para cada braço do conversor e aplicar a mesma referência em cada um deles
para se obter uma operação balanceada. Contudo, é vantajoso transformar as energias
em componentes soma e diferença, e cada uma destas em componentes diferenciais e de
modo comum — através da transformação de Clarke — por dois motivos: as expressões
resultantes para Ka(v̂c)+ são mais simples, facilitando sua implementação do cálculo das
variáveis de controle; as transformações soma e diferença cancelam algumas componentes
de frequência presentes nas energias (vide Figura 2.13), permitindo otimizar, caso vantajoso,
a resposta em frequência dos controladores para cada componente. Assim, emprega-se a
transformação

eds =

⎡⎢⎢⎢⎣[ebd,u]

[ebs,u]

⎤⎥⎥⎥⎦ =

⎛⎜⎜⎜⎜⎝
⎡⎢⎢⎢⎣1 −1

1 1

⎤⎥⎥⎥⎦⊗ T

⎞⎟⎟⎟⎟⎠
⏞ ⏟⏟ ⏞

Te

⎡⎢⎢⎢⎣
[︂
ebp,k

]︂
[︂
ebn,k

]︂
⎤⎥⎥⎥⎦ , (5.40)

similar ou igual às empregadas na maioria dos trabalhos que propõem sistemas de controle
das energias para o MMC, sendo k = a, b, c e u = α, β, 0.

As componentes utilizadas se relacionam diretamente com os chamados desbalanços
horizontais e verticais primeiramente denominados em [140]. As componentes diferenciais
das somas das energias, ebs,{α,β} correspondem aos possíveis desbalanços entre as energias
armazenadas entre as fases dos conversor, enquanto a componente de modo comum ebs,0

corresponde à energia total armazenada no sistema. As componentes relativas às diferenças
das energias ebd,{α/β/0} correspondem ao balanço vertical do conversor. A componente de
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modo comum, ebd,0, em específico, corresponde à diferença entre a energia armazenada
nos braços positivos e a energia armazenada nos braços negativos.

5.2.2.4 Exemplos

Inversor alimentando uma carga balanceada

Controla-se apenas as correntes de sequência positiva neste caso. Considerando
ainda um cenário no qual o MMC aciona uma máquina empregando uma estratégia de
controle vetorial com orientação de campo no rotor, espera-se encontrar valores não nulos
para ambas as componentes de eixo direto e em quadratura na tensão da porta CA. Neste
caso, o vetor v̂c é dado por

v̂c =
[︂
vbd,d vbd,q vbs,0

]︂T
. (5.41)

Os índices referentes à frequência foram suprimidos, já que apenas a fundamental da
sequência positiva é considerada. As variáveis de controle são as correntes de circulação
CC e CA e a corrente da porta CC, enquanto as perturbações são as correntes da porta
CA:

îa =
[︂
icd,−1 icd,0 icd,1 icq,−1 icq,0 icq,1 iγ0

]︂T
(5.42)

îp =
[︂
id,1 iq,1

]︂T
. (5.43)

Neste caso não há necessidade de circulação de componentes alternadas na porta CC,
portanto, apenas iγ0 é considerada.

Uma vez que as matrizes Tvh, Ta e Tp foram calculadas considerando-se as
componentes definidas, encontra-se, através de manipulações simbólicas, que

Ka
+ =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

vbd,dσ −vbd,qσ 0 0 0 0
0 0 0 vbs,0

−1 0 0
0 0 vbd,dσ 0 0 0

−vbd,qσ −vbd,dσ 0 0 0 0
0 0 0 0 vbs,0

−1 0
0 0 vbd,qσ 0 0 0
0 0 0 0 0 vbs,0

−1

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(5.44)

σ =
(︂
vbd,d

2 + vbd,q
2
)︂−1

(5.45)

Kp =

⎡⎢⎣0 0 0 0 0 vbd,d/2
0 0 0 0 0 vbd,q/2

⎤⎥⎦
T

. (5.46)

Como esperado, é necessário que exista tensão da porta CA, e, consequentemente, em pelo
menos uma das componentes vbd,d ou vbd,q para que Ka

+ seja definida.
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Retificador alimentado por tensões desbalanceadas

No caso da operação como retificador, usualmente “alinha-se” um dos eixos das
coordenadas dq de sequência positiva, normalmente o direto, com a tensão da rede, de
forma que o eixo em quadratura é sempre nulo e pode ser desprezado. Espera-se que o
sistema de controle das energias opere com alto desempenho durante faltas (mas que
nenhuma tensão de fase chegue a ser nula), considera-se a existências das tensões de
sequência negativa.

v̂c =
[︂
vbd,d,−1 vbd,d,1 vbd,q,−1 vbs,0

]︂T
. (5.47)

As mesmas componentes das correntes de circulação utilizadas no caso de tensões CA
balanceadas são suficientes para manter controladas as energias neste caso. Contudo, o
controle da energia total armazenada no conversor, ebs,0, passa a ser realizado pela corrente
drenada da rede, e a corrente da porta CC passa a ser uma perturbação.

îa =
[︂
id,1 icd,−1 icd,0 icd,1 icq,−1 icq,0 icq,1

]︂T
(5.48)

îp =
[︂
iq,1 iγ0

]︂T
(5.49)

Considera-se que o conversor drena apenas correntes de sequência positiva da rede, mas
também seria possível incluir componentes de sequência negativa em îa, às custas de
maior complexidade computacional. A vantagem seria uma estratégia de controle que
minimizaria a soma dos valores eficazes das correntes drenadas da rede, diminuindo as
perdas no sistema elétrico e, dependendo da combinação paramétrica do conversor, neste
também.

Uma vez que as matrizes Tvh, Ta e Tp foram calculadas considerando-se as
componentes definidas, encontra-se

Ka
+ = ⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

0 0 0 0 0 2vbd,d,1
−1

−σ4vbd,d,1 σ5vbd,d,1 σ2vbd,d,−1 0 0 0
0 0 0 vbs,0

−1 0 −σ6vbd,d,−1

σ2vbd,d,−1 −σ2vbd,q,−1 −σ2vbd,d,1 0 0 0
−σ5vbd,d,1 σ7vbd,d,1 σ2vbd,q,−1 0 0 0

0 0 0 0 vbs,0
−1 σ6vbd,q,−1

−σ3vbd,q,−1 −σ3vbd,d,−1 0 0 0 0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
, (5.50)
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onde,

σ1 =
[︃(︂

vbd,d,−1
2 + vbd,q,−1

2
)︂2

− vbd,d,1
4
]︃−1

(5.51)

σ2 =
(︂
vbd,d,−1

2 + vbd,d,1
2 − vbd,q,−1

2
)︂−1

(5.52)

σ3 =
(︂
vbd,d,−1

2 + vbd,d,1
2 + vbd,q,−1

2
)︂−1

(5.53)

σ4 = σ1
(︂
vbd,d,−1

2 + vbd,d,1
2 − vbd,q,−1

2
)︂

(5.54)

σ5 = 2σ1vbd,d,−1vbd,q,−1 (5.55)

σ6 =
(︂
vbs,0vbd,d,1

)︂−1
(5.56)

σ7 = σ1
(︂
−vbd,d,−1

2 + vbd,d,1
2 + vbd,q,−1

2
)︂

. (5.57)

A matriz Kp utilizada no feedforward das perturbações vale, neste caso,

Kp =

⎡⎢⎣0 0 0 −vbd,q,−1/2 −vbd,d,−1/2 0
0 0 0 0 0 vbs,0

⎤⎥⎦
T

. (5.58)

Claramente, é necessário que exista tensão na porta CA do conversor para que
a energia total possa ser controlada, já que esta é a porta da qual se drena ou na qual
se injeta a potência vinda da porta CC. Além disso, assim como no caso anterior, o
balanceamento vertical e horizontal das energias também depende da existência de pelo
menos uma componente não nula na porta CA. O balanceamento se torna possível para
tensões CAs nulas quando há uso de injeção de tensão de modo comum e uso de correntes
de circulação de mesma frequência. Contudo, as expressões simbólicas resultantes para
Ka

+ tornam-se muito complexas, sendo necessário encontrar a pseudo-inversa através
de um método numérico, elevando significativamente a complexidade da estratégia de
controle.

Retificador alimentado por tensões balanceadas

Quando apenas tensões CA balanceadas são consideradas, a matriz Ka
+ torna-se

muito mais simples. Assumindo que o sistema de sincronismo calcula o ângulo de referência
ωt de forma que vbd,q é aproximadamente nula2, é necessário considerar apenas os seguintes
elementos no vetor v̂c.

v̂c =
[︂
vbd,d vbs,0

]︂T
. (5.59)

As variáveis de controle e as perturbações são as mesmas definidas no caso anterior,

2Embora a tensão referente ao eixo em quadratura da tensão da rede seja nula, vbd,q é a tensão gerada
pelo conversor, e, embora seja pequena, não é nula por causa da queda de tensão sobre os indutores de
braço e filtro.
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em (5.48) e (5.49). As matrizes Ka
+ e Kp passam a ser

Ka
+ =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

0 0 0 0 0 2vbd,d
−1

vbd,d
−1 0 0 0 0 0

0 0 0 vbs,0
−1 0 0

0 0 vbd,d
−1 0 0 0

0 −vbd,d
−1 0 0 0 0

0 0 0 0 vbs,0
−1 0

0 0 0 0 0 0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(5.60)

Kp =

⎡⎢⎣0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 vbs,0

⎤⎥⎦
T

. (5.61)

A última componente em îa, icq,1, não afeta o valor médio de nenhuma das energias,
resultando na última linha de Ka

+ com todos os elementos nulos. Isto ocorre porque, não
havendo componente de tensão em quadratura de sequência positiva gerada pelos braços,
não é possível transferir potência ativa com uma corrente de mesma sequência e fase. O
mesmo ocorre para a corrente de quadratura da porta CA, iq,1, resultando na primeira
linha da matriz Kp também nula.

5.3 Sistema de controle discreto

O sistema de controle das energias é responsável por calcular as referências das
correntes empregadas como variáveis de controle a partir das energias estimadas por
meio das tensões medidas dos capacitores. As etapas envolvidas no projeto do sistema de
controle das energias são: Definição da estrutura do controlador; Obtenção de um modelo
discreto para a planta e projeto dos parâmetros do sistema de controle.

5.3.1 Estrutura do controlador

A estrutura de controle das energias simplificada apresentada na Figura 3.4 é agora
generalizada de acordo com a análise das potências absorvidas pelos braços desenvolvida
na seção anterior. As funcionalidades de feedforward das perturbações e anti-windup são
também adicionadas, melhorando a resposta do sistema a degraus de carga e nas tensões
das portas. A Figura 5.2 apresenta o diagrama de blocos da estrutura proposta, que é
baseada no controlador RST apresentado na Figura 4.20.

As somas das tensões dos capacitores de cada braço são amostradas com período
Tw = MwTs, Mw ≥ 1. A taxa de amostragem menor, com relação ao sistema de controle
das correntes, possibilita um menor custo computacional. A largura de banda das malhas
de controle de tensão/energia são, usualmente, pelo menos uma década mais lentas que as
malhas de controle das correntes, justificando o uso de uma frequência de amostragem
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mais baixa sem perda significativa de desempenho. Ao final, a taxa de amostragem das
correntes de referência, ainda em eixos dq, são elevadas para a mesma taxa empregada no
sistema de controle das correntes Ts.

As energias estimadas a partir das tensões vCp,k e vCn,k são transformadas para as
coordenadas soma e diferença através de Te, definida em (5.40). Antes de ser entregue aos
controladores, o sinal é filtrado por Fa(z), que atenua as principais ondulações presentes
nas energias. De acordo com a seção Seção 2.6.2, a principal componente alternada presente
em ebd,u possui frequência fundamental, enquanto a principal componente presente em ebs,u

é a segunda harmônica. O sinal filtrado é denominado edsf . O sinal de feedforward obtido
com Kpîp é também filtrado, por Fp(z), e reamostrado com período Tw, resultando em pff .
Idealmente, as amplitudes que compõem v̂c e îp são contantes em regime permanente, mas
distorções nas tensões na porta CA (e desbalanços, caso o sistema de controle das correntes
atue apenas na sequência positiva) e as não-idealidades do sistema podem resultar em
ondulações nestes sinais, e consequentemente em pff . Estas ondulações terminariam por
aparecer na ação de controle îa, ocasionando mais distorções nas correntes das portas.
O uso do filtro Fp(z) piora a resposta a degraus de carga e de tensão, mas atenua as
possíveis distorções. Preferiu-se usar um filtro externo em vez do polinômio D para atenuar
possíveis ondulações porque o primeiro garante mais liberdades para moldar a reposta em
frequência, além de facilitar a adaptação desta em função da frequência de funcionamento,
caso necessário. Ainda assim, é vantajoso somar a ação de feedforward através da estrutura
RSTD proposta, em vez de diretamente à saída do controlador, já que assim a estratégia
anti-windup atua sobre a ação de controle total, melhorando o desempenho do sistema
quando há saturação.

O vetor de referência das potências p∗
t inclui ambas as ações feedforward e feedback.

Sua multiplicação por Ka(v̂cf )+ resulta nas referências das correntes usadas como variáveis
de controle, îa. Cada elemento deste vetor é limitado entre valores máximo e mínimo
adequados para o funcionamento do sistema em regime permanente e transitórios. O vetor
das potências saturadas, usado na estratégia anti-windup, é calculado com pt = Ka(v̂cf )îa.
As tensões usadas no cálculo das matrizes são primeiramente filtradas com o objetivo
de reduzir ondulações que poderiam resultar em distorções nas correntes de referência.
Por último, o vetor îa é reamostrado na frequência de atualização do sistema de controle
das correntes, 1/Ts, e as transformações de eixos dq para αβ são aplicadas. A matriz Rc

representa as operações descritas em (5.34), enquanto Rγ representa (5.35). A Figura 5.2
apresenta o caso genérico em que considera-se a existência de componentes alternadas na
corrente ibs,0. Contudo, o caso mais comum seria utilizar apenas uma componente CC
iγ0 = ibs,0, o que equivale a Rc = 1. No caso da operação como retificador, as referências
das correntes da porta CA não são transformadas, já que o controle destas é realizado em
eixos dq.
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5.3.2 Modelo discreto simplificado

A função de transferência de p∗
t para edsf é complexa. Estão inclusas as dinâmicas

e ganhos das malhas de corrente (convertidas para a taxa de amostragem mais baixa), do
filtro Fa(z), da amostragem das tensões e do cálculo das energias. No caso do controlador
de corrente, deseja-se máxima banda passante, o que promove a redução das distorções,
com uma margem de estabilidade que garanta ainda uma resposta transitória satisfatória e
robustez a variações paramétricas. Para tal, é vantajoso um controlador de ordem elevada
que permita realocar os principais polos da planta. No caso dos controladores de energia,
as ações de controle calculadas ditam as amplitudes de correntes senoidais. Para que estas
não sofram distorções, é necessário que as ações de controle tenham uma banda limitada,
idealmente sendo compostas apenas por uma componente CC em regime permanente.
Embora os filtros possam ser utilizados para remover frequências específicas, ainda é
necessário que a frequência de corte do sistema em malha fechada seja baixa para evitar
que ondulações em frequências distintas das principais, originadas por desbalanceamentos
e não-idealidades, causem distorções das referências das correntes.

A restrição na banda de controle sugere que um controlador de baixa ordem pode
ser utilizado, já que as dinâmicas de frequência mais alta da planta, por hipótese, terão
pouca influência na reposta do sistema. Neste caso, há duas abordagens principais que
podem ser empregadas para se obter um projeto de controlador, uma vez definida sua
estrutura: projetar o controlador já levando em consideração a dinâmica completa da planta;
ou, considerar apenas as dinâmicas principais da planta no projeto e depois examinar
a estabilidade do sistema considerando a dinâmica completa. Resolveu-se empregar a
segunda estratégia por esta permitir o projeto por alocação de polos, o mesmo procedimento
empregado nos controladores de corrente. Como este resulta sempre num controlador de
mesma ordem da planta (assumindo rejeição a perturbações do tipo degrau), é necessário
uma função de transferência simplificada para que se obtenha um controlador de baixa
ordem. Assim, considera-se apenas

Ged(z) = eds

p∗
t

= z−1

1 − z−1 I6 (5.62)

como função de transferência da planta utilizada no projeto dos controladores, desconsiderando-
se o efeito dos filtros.

5.3.3 Projeto dos controladores

A validação da estrutura proposta na Figura 5.2 foi realizada através de experimen-
tação. O protótipo apresentado no Capítulo 7 em conjunto com a estratégia de controle das
correntes descritas na Seção 4.3.5, assim como a mesma carga e especificações apresentadas
na Tabela 4.4 foram utilizados nos testes. Os parâmetros necessários ao projeto do sistema
de controle das energias são apresentados na Tabela 5.1.
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Figura 5.3 – Diagrama de blocos do controlador de energia. Para a planta simplificada
considerada, a = 0.

O bloco Ce no diagrama da Figura 5.2 representa os controladores RSTD. Devido
ao desacoplamento resultante da geração das referências de corrente apresentado na
Seção 5.2.2, a planta de energia pode ser tratada como seis sistemas SISO desacoplados.
A Figura 5.3 apresenta o diagrama de blocos equivalente para cada um desses sistemas
quando o sistema de controle atua sem saturação. De (5.62), B∗ = z−1, A = 1 − z−1 e
a = 0. A perturbação mensurável pm(k) representa um elemento de Kpîp, enquanto pn(k)
representa perturbações não compensadas pela malha de feedforward, como as ondulações
de potência, que não afetam os valores médios das energias, mas que podem resultar
referências de corrente distorcidas se não atenuadas. O filtro Fr foi adicionado com a
finalidade de tornar possível modificar a resposta à referência. As funções de transferência
do sistema são⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣

e(z)
u(z)
y(z)

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦ = FadFrn

Frd(ARFad + BSFan)

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
ART

AT

BT

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦ y∗(z)

− 1
Fpd(ARFad + BSFan)

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
R(ADFadFpn + BFanFpdS)

ADFadFpn + BFanFpdS

BFad(DFpn − RFpd)

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦ pm(z)

− 1
ARFad + BSFan

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
BRSFan

BSFan

−BRFad

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦ pn(z)

. (5.63)

Tabela 5.1 – Parâmetros utilizados no projeto do sistema de controle das energias.

C V ∗
C f Ts Tw

470 µF 640 V 20 - 60 Hz 10800−1 s 1080−1 s
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Onde,

Fa = Fan

Fad
(5.64)

Fp = Fpn

Fpd
(5.65)

Fr = Frn

Frd
(5.66)

Os polinômios R, S e T provêm graus de liberdade suficientes para remodelar a dinâmica
da planta e o ganho estático do sistema em malha fechada. O filtro Fa encontra-se dentro
da malha de realimentação, portanto, aparece no polinômio característico do sistema.
Quando as dinâmicas dos filtros são desconsideradas, no entanto, o polinômio passa a
ser simplesmente AR + BS. O projeto dos polinômios para polos dominantes de malha
fechada em ωn = 2π3, 5 rad/s, ζ = 0, 85 e rejeição a perturbações do tipo degrau requer

R = 1 − z−1

S = 37, 18 − 36, 74z−1

T = 0, 44
D = 1 − z−1.

(5.67)

Quando não há atraso na planta (a = 0), o cálculo otimizado de D em (4.80) sempre
resulta em D = R, já que assim a perturbação pm seria totalmente anulada (no caso em
que não há filtro Fp, que é desconsiderado em (4.80)).

Os filtros Fr e Fp, desde que estáveis, não influenciam na estabilidade do sistema
de controle das energias, mas possibilitam modificar as respostas y(z)/y∗(z) e u(z)/pm(z),
respectivamente, como evidenciado em (5.63). No caso testado, Fr = 1 e Fp é um filtro
passa-baixas com frequência de corte de 10 Hz. A equação a diferenças que implementa
Fp é atualizada na frequência de aquisição das correntes, 1/Ts, como apresentado na
Figura 5.2, evitando-se o aliasing de possíveis componentes de mais alta frequência
existentes nas tensões e correntes medidas. Um filtro de resposta aproximada com frequência
de amostragem 1/Tw foi obtido através da subamostragem por ZOH descrito no Apêndice C
e tem função de transferência

Fp = 0, 00578 + 0, 0506z−1

1 − 0, 944z−1 . (5.68)

Os zeros do filtro Fa aparecem também como zeros em u(z)/pn(z). Assim, pode-se
alocar zeros pouco amortecidos em Fa nas frequências das ondulações de energia, de modo
que estas sejam atenuadas no sinal de controle. Contudo, embora desconsiderado na planta
usada no projeto do controlador, Fa interfere nos polos do sistema em malha fechada, já
que se encontra dentro do laço de realimentação. Assim, é necessário checar a estabilidade
do sistema completo uma vez que todos polinômios foram determinados.
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5.3.3.1 Possíveis filtros

Um filtro média móvel e filtros notch foram testados para Fa. O primeiro tem a
vantagem de remover todos os harmônicos possivelmente presentes nas ondulações de
energia, mas é indicado apenas para frequências fixas ou que variam pouco, pois a adaptação
da frequência dos pontos de ganho nulo é mais complexa. Também é necessário, para maior
efetividade, que a frequência de amostragem seja múltipla da frequência fundamental que
se deseja atenuar. Além disso, o filtro defasa muito o sinal mesmo em frequências mais
baixas, impactando a resposta do sistema de controle. Sua função de transferência é

Fmm(z) = 1
Na

1 − z−Na

1 − z−1 . (5.69)

Onde Na é a relação entre a frequência de amostragem e a frequência fundamental que se
deseja atenuar.

O filtro notch tem a vantagem da fácil adaptação da frequência a ser atenuada,
requer muito menos memória para sua implementação e defasa menos o sinal em baixas
frequências, impactando menos na resposta do sistema de controle. Possui como principal
desvantagem a atenuação apenas de uma frequência (outros filtros podem ser adicionados
em cascata, a custo de uma maior complexidade). O ganho nas frequências mais altas
é sempre alto, podendo até mesmo ser maior que um, dependendo da sintonia, o que
pode requerer uma filtragem adicional para atenuar ruídos ou outras possíveis frequências
presentes no sinal. Sua função de transferência, já considerando um polo adicional que
garante a atenuação de frequências depois do nulo, é

Fn(z) = 1 − 2R cos(ωh) + R2

2[1 − cos(ωh)]
1 − 2 cos(ωh)z−1 + z−2

1 − 2R cos(ωh)z−1 + R2z−2
1

1 + τh − τhz−1 . (5.70)

Onde ωh = ωTw e τh = 1/(ωfTw). ω é a frequência do notch, que corresponde à frequência
de operação no caso dos controladores das componentes diferença, e duas vezes esta no
caso das componentes soma. ωf é a frequência de corte aproximada do filtro de primeira
ordem, que foi alocada em 60 Hz. O primeiro termo em (5.70) é responsável por manter o
ganho CC da função de transferência unitário quando se varia ω. Desconsiderando-se a
parte de primeira ordem, o filtro é composto por dois zeros conjugados com amortecimento
nulo em e±jωh e dois polos conjugados amortecidos nos mesmos raios definidos pelos zeros,
mas distantes de R (0 < R < 1) da origem [204]. R determina a abertura do notch e a
duração do transitório do filtro. Quanto mais próximo de um, mais estreita é a banda
atenuada e maior o transitório. Utilizou-se R = 0, 9.

Daqui em diante, o sistema de controle de energias será analisado considerando-se
o emprego de três possibilidades de filtro:

• Filtro média móvel (MM) com Na = 18 - Utilizado quando o MMC opera como
retificador, e, portanto, com frequência fixa na porta CA. O filtro é sintonizado



Capítulo 5. Operação do MMC em alta frequência 161

de forma a atenuar 60 Hz e todos os seus harmônicos até a frequência Nyquist. É
empregado para filtrar as componentes diferença e soma.

• Filtro notch 20 Hz - Considerando uma aplicação em frequência variável, como em
sistemas de acionamento de máquina, há uma frequência mínima na qual o MMC
operaria no modo alta frequência. Considera-se esta como sendo 20 Hz. Este filtro é
empregado para filtrar as componentes diferença. O filtro referentes às componentes
soma seria sintonizado, para este ponto de operação, em 40 Hz.

• Filtro notch 120 Hz - Considerando ainda a operação em frequência variável com
limite máximo em 60 Hz, este seria o filtro utilizado para filtrar as componentes soma
quando o sistema opera neste limite.

A Figura 5.4 apresenta uma comparação entre os diagramas de Bode dos filtros
média móvel, que foi utilizado em ambas as componentes soma e diferença, e de filtros
notch sintonizados em 20 Hz e 120 Hz. O segundo filtro, como pode-se verificar, é o que
mais afeta a fase do sinal, portanto, é o que mais deve afetar a estabilidade resposta do
sistema. Os sistemas resultantes em malha fechada empregando o controlador (5.67) e
estes três filtros serão analisados a seguir.

-40

-20

0

Magnitude

[d
B
]

MM
Notch 20 Hz
Notch 120 Hz

100 101 102 103 104

frequência [Hz]

-100

0

100
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u
s]

MM
Notch 20 Hz
Notch 120 Hz

Figura 5.4 – Diagramas de Bode dos filtros média móvel (MM) e notch empregados para
atenuar as ondulações de energia.
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Figura 5.5 – Diagramas de Nyquist obtidos para o sistema de controle de energias para
cada um dos filtros analisados.

5.3.3.2 Funções de transferência de malha fechada

A Figura 5.5 apresenta o diagrama de Nyquist da função de transferência de malha
aberta

Geol = S

R

z−1

1 − z−1 Fa, (5.71)

para os polinômios dados por (5.67), obtidos a partir das especificações dadas na Tabela 5.2.
Considera-se os três filtros descritos na seção anterior. As margens dos sistemas foram
extraídas do gráfico e são apresentadas na Tabela 5.2. Embora existam variações razoáveis
nos gráficos e nas margins obtidas devido à adição dos filtros, desconsiderados no projeto
do controlador, todas as margens resultantes são elevadas, indicando uma alta robustez
do sistema a variações paramétricas. Isto deve-se, principalmente, à baixa frequência de
cruzamento dos sistemas.

As principais variações paramétricas e erros de modelagem esperados devem-se às
tolerâncias dos capacitores dos submódulos e a fase introduzida nas correntes de circulação
pelo sistema de controle destas. Como já discutido na Seção 4.3.5.2, o fator de potência
resultante, devido ao atraso introduzido pelo sistema de controle das correntes de circulação

Tabela 5.2 – Especificações do controlador RST projetado e as margens resultantes para
os três casos de filtro.

Especificações Margens

ωn 2π3, 5 Hz MM Notch 20 Notch 120
ζ 0,85 Ganho 7,28 29,8 35,4
Nd - Fase 53, 2◦ 48, 9◦ 63, 8◦

λ - Atraso 26, 1Tw 25, 3Tw 31, 1Tw

Estabil. 0,74 0,71 0,90
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Figura 5.6 – Resposta do sistema de controle das energias para diferentes valores de
capacitância: Cp = 0, 7C, Cn = C e Cg = 1, 3C.

em 60 Hz é 0,97. Os capacitores, por outro lado, apresentam tolerâncias de até ±20%,
constituindo uma fonte de erro muito maior. A Figura 5.6 apresenta a resposta esperada
(calculada a partir das funções de transferência) da malha de controle da componente ebs,0

quando o filtro média móvel é empregado. Um degrau de referência de 192, 5 J é aplicado
em t = 0, enquanto uma perturbação mensurável do tipo degrau de 2 kW é aplicado
t = 0, 5 s. Além do valor nominal de capacitância, as curvas foram obtidas também para
valores de 70% e 130% do valor nominal. Mesmo com as grandes variações na capacitância,
a resposta da planta varia pouco. Embora o feedforward da perturbação seja realizado,
há um efeito pronunciado na resposta devido ao atraso introduzido pelo filtro Fp. As
respostas do sistema quando os filtros notch são empregados também foram examinadas,
sendo estas similares às apresentadas.

A Figura 5.7 apresenta como variam os polos e zeros3 do sistema de malha fechada
quando o filtro notch é empregado e a sintonia deste é variada entre 20 Hz e 120 Hz.
Nenhum dos filtros das componentes soma ou diferença é sintonizado em toda essa faixa,
mas a união das duas diferentes faixas resulta na variação testada. Os polos dominantes
de malha fechada resultantes quando o filtro está sintonizado em 120 Hz estão localizados
em 0, 981 ± j0, 011, enquanto os valores desejados calculados a partir de ωn e ζ são
0, 983 ± j0, 011. Nesta frequência, a dinâmica adicional do filtro notch é irrelevante. À
medida que a frequência do notch cai, a influência do filtro torna-se cada vez mais
significante na posição dos polos do sistema, de forma que na frequência de 20 Hz o sistema
passa a ter apenas um polo dominante em 0,976. As respostas no domínio do tempo e as
margens do sistema, contudo, não mudam significativamente, como já apresentado.

A Figura 5.8 apresenta o diagrama de Bode da função de transferência u(z)/pn(z)
para os três filtros testados. Como esperado, o filtro média móvel remove do sinal de
controle a fundamental e todos os harmônicos relativos à frequência de operação do
conversor, evitando que o sistema de controle tente compensar a ondulação de energia
dos capacitores e a distorção das referências de corrente. Os filtros notch, por outro lado,
filtram apenas uma frequência, mas que idealmente é a única componente presente nos

3A estratégia utilizada para plotar o lugar das raízes foi adaptada de [255].
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sinais medidos.

5.3.4 Resultados experimentais

Os primeiros resultados experimentais do conversor funcionando com o sistema de
controle das energias ativo foram apresentados na Figura 4.33. As formas de onda foram
obtidas com o conversor alimentando uma carga RL com R = 9, 2 Ω e L = 1, 9 mH em
regime permanente. As referências do sistema de controle das energias são todas nulas,
exceto para ebs,0, a qual é atribuída o valor 470 · 10−6 · 6402 = 192, 51 J. Como este valor
refere-se à anergia total armazenada em uma fase do conversor, a energia relativa a apenas
um braço é tal que resulta numa tensão média de aproximadamente 640 V em um capacitor
equivalente de braço e 128 V sobre o capacitor de um submódulo. Todos os resultados
experimentais apresentados nesta seção empregam os controladores projetados na seção
anterior e as matrizes Ka e Kp definidas em (5.44) e (5.46), respectivamente.

A Figura 5.9 apresenta a resposta transitória do sistema quando um degrau com
amplitude de 15 J é aplicado na referência da componente de energia ebd,α. O conversor
alimenta a mesma carga RL com uma corrente de aproximadamente 2 A de pico com
frequência de 60 Hz. Este baixo valor de corrente resulta numa ondulação baixa de tensão,
possibilitando uma visualização mais fácil dos valores médios. O filtro MM é utilizado para
todas as componentes de energia. A resposta da componente diferença é bem amortecida
e similar àquela apresentada na Figura 5.6. Os valores médios das outras componentes
praticamente não sofrem alterações durante o transitório. Há, contudo, o surgimento de
ondulações nas componentes diferenciais da soma das energias de frequência fundamental
enquanto o sistema de controle força um corrente de circulação nesta mesma frequência.
De acordo com a Tabela 3.1, esta componente é resultado da interação entre a corrente de
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Figura 5.7 – Variação do lugar das raízes de malha fechada quando a frequência do notch
varia entre 20 Hz e 120 Hz. Os marcadores indicam as posições dos polos (×) e zeros (◦)
na frequência de 120 Hz.
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circulação forçada e parcela da tensão CC gerada pelo braço. No caso de utilização do
filtro notch, a frequência fundamental não é filtrada nas componentes soma, que, embora
atenuada, pode ser propagada até as referências de corrente, alterando as amplitudes das
componentes de frequência fundamental calculadas pelo sistema de controle. No caso em
que uma frequência de cruzamento maior é buscada, pode ser necessário uma análise mais
criteriosa dos acoplamentos causados pelas ondulações de energia.

Há o aparecimento de uma maior ondulação na corrente da porta CC durante o
transitório. Isto deve-se às não idealidades do sistema, como a não compensação total
do tempo-morto, quedas de tensão sobre os dispositivos e não desacoplamento perfeito
das tensões dos capacitores. Não há, contudo, componente de frequência fundamental na
corrente CC, já que as componentes alternadas das referências de corrente geradas são
apenas de sequência positiva e negativa, mas não de sequência zero.

A Figura 5.10 apresenta o transitório resultante quando um degrau de 2 A para
20 A é aplicado na porta CA do conversor. O feedforward da potência da porta CA permite
um subsinal reduzido nas tensões dos capacitores, mesmo ainda que este seja filtrado com
uma constante de tempo relativamente alta. O assentamento final destas ocorre de algumas
centenas de milissegundos, de acordo com o esperado para o controlador projetado. O
degrau nas correntes também gera desequilíbrios entre as tensões, que é anulado com
dinâmica similar à energia total do sistema.
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Figura 5.8 – Diagramas de Bode da função de transferência da perturbação não medida
para o sinal de controle.
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das diferenças de energia. O filtro média móvel é empregado para todas as componentes
de energia. As variáveis marcadas com (⋆) foram obtidas através do próprio sistema de
aquisição do conversor. A corrente de circulação foi calculada a partir da corrente de braço
e das portas CA e CC.
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com (⋆) foram obtidas através do próprio sistema de aquisição do conversor.

5.4 Operação como retificador

A conexão de um sistema de acionamento à rede requer o emprego de um retificador.
Quando um outro conversor MMC é empregado para tal função, os dois barramentos CC
são conectados um ao outro. Neste caso, é necessário modificar o esquema de controle das
correntes da Figura 4.21 para um dos conversores, de forma que um opere como uma fonte
de tensão e o outro como uma fonte de corrente. Escolheu-se operar o retificador como fonte
de tensão. Para tal, o valor desejado na tensão do barramento é imposto à referência v∗

bs,0.
O sistema operará em malha aberta do ponto de vista da tensão do barramento CC, mas
já que há o desacoplamento das tensões dos capacitores, o erro previsto é devido apenas
às quedas de tensão nos semicondutores e resistências do circuito, e, portanto, pequeno.
Também seria possível empregar um controlador para manter a tensão no barramento CC
regulada, mas esta alternativa mostrou-se desnecessária.

A operação como retificador requer ainda um sistema de sincronismo com a rede,
ou seja, um sistema que capture a fase da tensão da rede e a amplitude da componente
de sequência positiva e, dependendo da estratégia escolhida para o controle das energias,
também as amplitudes de eixo direto e em quadratura da componente de sequência
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Figura 5.11 – Estrutura básica do SRF-PLL.

negativa. A seção seguinte apresenta o Phase Locked Loop (PLL) empregado para este fim
neste trabalho.

5.4.1 Phase Locked Loop

O emprego de um PLL é a forma mais usual de sincronizar um conversor com a
rede. Dentre as vários esquemas propostos, o Synchronous Reference Frame - Phase Locked
Loop (SRF-PLL), cuja estrutura pode ser vista na Figura 5.11, é um dos mais comuns.
O princípio de funcionamento do sistema consiste em ajustar a frequência ω estimada,
e, consequentemente, o ângulo θ obtido por integração desta, de forma que a tensão em
quadratura vq calculada pela transformada de Park R seja nula. Em regime permanente, a
tensão vd corresponde à amplitude da componente de sequência positiva presente na rede.
Considera-se, inicialmente, que as tensões vk são constituídas apenas de uma componente
de sequência positiva, vk = Vp cos(ωt + αk), αa = 0, αb = −2π/3, e αc = 2π/3, e que o
PLL opera travado, em regime permanente, na frequência da rede, ou seja, θ = ωt + ϕ.
Sob estas condições,

vq = −Vp sen(ϕ). (5.72)

Para que a condição de regime permanente vq = 0 seja atingida, é necessário ϕ = aπ, a

par, ou ϕ = bπ, b ímpar. No primeiro caso, a aproximação de pequenos sinais de (5.72)
vale

vq ≈ −Vpϕ. (5.73)

O sistema linearizado resultante possui uma realimentação negativa. Um controlador PI
com ganhos positivos pode ser facilmente obtido a partir de especificações como frequência
de cruzamento e margem de fase. O outro ponto de equilíbrio possível, para b ímpar,
resulta num sistema linearizado com ganho positivo, e, portanto, instável quando o mesmo
controlador é empregado. Assim, o sistema irá operar com ϕ = 0 quando em regime
permanente.

Vários aprimoramentos foram propostas para o SFR-PLL de modo que sua operação
fosse melhorada em condições mais realistas das tensões da rede, como variações na
amplitude, presença de desbalanço e de harmônicos. Embora não sejam esperadas grandes
variações de amplitude da componente de sequência positiva em condições normais de
operação, situações de falta podem modificar drasticamente este valor, usualmente para
menos. Como o ganho da planta do PLL é proporcional à amplitude de sequência positiva,
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a resposta do PLL a variações na fase da rede é prejudicada. Vale ressaltar que a operação
adequada de conversores conectados à rede durante faltas é importante, principalmente
para os de alta potência, já que estes podem ajudar no restabelecimento das tensões. Uma
das melhorias propostas consiste na normalização do ganho da planta do PLL através da
divisão do sinal de erro (vq) pela norma da tensão da rede ou apenas por vd, já que em
regime permanente vq = 0 [256–258].

Componentes de sequência negativa na tensão da rede resultam em ondulação em
2ω na frequência e na fase estimadas. Esta ondulação pode ser anulada se as ambas as
sequências positiva e negativa são detectadas simultaneamente através de duas trans-
formações de Park R, cada uma girando em um sentido, mas com mesma velocidade
angular. Esta estrutura, conhecida como Dual Synchronous Reference Frame - Phase
Locked Loop (DSRF-PLL), subtrai na entrada de cada transformação a tensão detectada
pela outra, anulando, em regime permanente, os efeitos que uma componente tem sobre a
outra [259]. A ideia pode ser estendida também para frequências harmônicas [260], a custo
de uma maior complexidade computacional. Outra possibilidade para atenuar o ruído
provocado pelas componentes harmônicas é o uso de filtros para remover as ondulações. A
estrutura Moving Average Filter - Phase Locked Loop (MAF-PLL) emprega um filtro média
móvel sintonizado de forma a atenuar todos os harmônicos presentes em ω, assim como
apresentado na Seção 5.3.3.1. As desvantagens principais desta estrutura são a resposta
mais lenta, devido à dinâmica introduzida pelo filtro, e a maior dificuldade de adaptação
deste em casos onde a variação de frequência esperada é maior.

A Figura 5.12 apresenta a estrutura do PLL empregado neste trabalho. O sistema
consiste de dois SRFs, um para cada sequência, assim como no DSRF-PLL. Contudo,
dois ângulos distintos são calculados, de forma que para as duas frequência (positiva e
negativa) obtêm-se fases (θp e θn) tais que suas componentes de quadratura correspondente
(vp,q e vn,q) sejam nulas. A vantagem desta estratégia, com relação ao DSRF-PLL, se dá
principalmente na inicialização do sistema. Mesmo para tensões totalmente simétricas, a
componente de sequência negativa pode ser a dominante, enquanto a positiva é nula, se o
sistema é conectado à rede com uma sequência de fases invertida. Neste caso, embora na
prática sempre exista algum desbalanço nas tensões, ou seja, as duas sequências sempre
estão presentes, haveria uma maior dificuldade do DSRF-PLL sincronizar com a rede. No
caso da estrutura proposta, os ângulos θp e θn são estimados independentemente. Antes
do conversor iniciar o processamento de potência, o algoritmo de inicialização verifica qual
das sequências possui maior amplitude e definem esta como sendo a referência para o
sincronismo do sistema.

A estrutura apresentada emprega ainda a normalização da componente de quadra-
tura para cada sequência, reduzindo o efeito de variações nas amplitudes das tensões da rede,
e filtros que mitigam os efeitos de possíveis componentes harmônicos. Os algoritmos que
implementam os vários blocos mostrados na Figura 5.12 são executados em duas frequências
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de amostragem distintas, com o objetivo de redução da carga computacional. As trans-
formações de Park e os integradores rodam com período de amostragem Ts = 10800−1 s,
enquanto as normalizações e os controladores rodam com período Tw = 1080−1 s. O
filtro média móvel é substituído por um filtro CIC de apenas um estágio [204], que além
de atenuar os harmônicos, também decima o sinal para a frequência de amostragem
menor. As respostas do CIC de um estágio e do filtro Média Móvel (MM) são similares
no domínio da frequência. Embora, teoricamente, a implementação do CIC apresentada
na Figura 5.12 funcione indefinidamente, na prática é necessário que variáveis do tipo
inteiro sejam utilizadas em sua implementação. Assim, possíveis estouros do integrador
são tratados automaticamente pelas propriedades de aritmética modular da representação
em complemento de dois [204].

O controlador RST foi empregado para C(z). Contudo, como a referência da malha
é nula, apenas os polinômios R e S foram utilizados. O controlador foi projetado de forma
a resultar em polos dominantes de malha fechada em 2π5 rad/s e de forma a rejeitar
perturbações constantes. A dinâmica do filtro foi desconsiderada no projeto. Os polinômios
resultantes são

R = 1 − z−1 (5.74)
S = 61.927 − 61.039z−1. (5.75)

5.4.2 Resultados Experimentais

Esta seção apresenta resultados experimentais que confirmam a funcionalidade
dos sistemas de controle propostos para o conversor MMC operando como retificador
conectado à rede. A Figura 5.13 apresenta as formas de onda relativas ao funcionamento
do PLL apresentado na Figura 5.12. O transitório mostrado é resultado da variação
instantânea da rede de 60 Hz para 62 Hz. A fonte programável que alimenta o sistema
foi configurada para gerar tensões trifásicas balanceadas antes e depois do degrau, de
forma que, para a conexão realizada, a componente de sequência negativa é idealmente
nula. O SRF-PLL configurado para detectar a frequência negativa, contudo, ainda é capaz
de sincronizar com a pequena componente de sequência negativa existente nas tensões
devido a assimetrias na fonte programável e/ou no sistema de aquisição do conversor. A
resposta desta sequência ao degrau é muito pior que aquela da sequência positiva, que
tem amplitude muito maior e, consequentemente, melhor relação sinal/ruído. O ruído na
estimação da frequência negativa, contudo, não afeta o sistema, já que este terá escolhido
a componente de sequência positiva como referência, e como a amplitude da primeira é
mínima, pouco interfere em ωp e na fase resultante da integração desta.

A Figura 5.14 apresenta as formas de onda obtidas com o PLL empregado durante
a emulação da aplicação de uma falta bifásica. A tensão da fase c é feita igual a da fase b,
vb = vc = 220

√
2 cos(ωt − 2π/3) a partir do instante 0, 1 s, enquanto va = 220

√
2 cos(ωt)
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permanece depois do transitório. As variações de frequência ∆ωp e ∆ωn são ambas limitadas
em ±2π10 rad/s, de acordo com o esquema anti-windup proposto na Figura 4.20. O tempo
de assentamento das frequências e tensões é de aproximadamente 0, 1 s. Uma vez em
regime permanente, as ondulações das variáveis estimadas são praticamente nulas.

O sistema de controle das correntes empregado no retificador é o mesmo utilizado
no caso inversor, apresentado na Figura 4.21, com a diferença que a referência de tensão
v∗

bs,0 é fixada em 640 V. O sistema de controle das energias é o mesmo apresentado na
Figura 5.2, mas com as matrizes Ka

+ e Kp dadas, respectivamente, por (5.60) e (5.61),
ou seja, considera-se apenas as componentes de sequência positiva das tensões no cálculo
das referências de corrente. Filtros notch são empregados para filtrar as energias, e suas
sintonias são adaptadas com a frequência estimada pelo PLL. Nos testes realizados, o
retificador é alimentado por uma rede de 380 V e tem conectado ao barramento CC
um conversor boost operando como carga ativa. A Figura 5.15 apresenta os resultados
experimentais obtidos quando um degrau de 15 A é aplicado no barramento CC do
retificador. A limitação da componente de eixo direto da corrente da porta CA, responsável
por drenar potência ativa, foi definida em ±24 A de pico. A recuperação das tensões nos
capacitores é demorada por conta desta limitação, que é próxima da corrente esperada na
porta CA quando 15 A são drenados na porta CC. O sistema é, contudo, capaz de manter
as correntes controladas com baixa distorção e tensões dentro de limites aceitáveis. Uma
vez em regime permanente, a máxima distorção nas correntes da porta CA é 1, 05%.

5.5 Conclusão

O controle das energias armazenadas nos capacitores do MMC é realizada em dois
níveis. A primeira seção deste capítulo apresentou uma proposta para o primeiro nível de
balanceamento das tensões, que ocorre de forma circunscrita a cada braço. O esquema
apresentado leva em consideração as durações mínimas de pulso requeridas pelos IGBTs,
escolhendo-se como submódulos que irão mudar de estado no próximo instante apenas
aqueles cujos IGBTs comutaram há um intervalo de tempo superior à largura de pulso
mínima. Assim, prolongamentos artificias posteriores tornam-se desnecessários, o que reduz
a distorção das tensões geradas, e, consequentemente, das correntes internas e das portas
do conversor. O impacto desta menor distorção pode ser maior em aplicações de média
tensão, como em sistemas de acionamento de máquinas, que utilizam indutores de braço e
de filtro menores que em aplicações de alta tensão.

O segundo nível de controle das tensões promove a regulação da energia total
armazenada no conversor e o balanceamento entre as energias armazenadas nos braços.
Este capítulo apresentou uma metodologia genérica que permite verificar a influência
de cada uma das correntes do MMC nas energias dos braços, dadas as amplitudes das
componentes de tensão geradas por estes, que podem ser obtidas a partir das referências
de tensão calculadas pelo sistema de controle das correntes. Da análise resultou uma
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Figura 5.15 – Resposta do sistema para um degrau de 15 A na porta CC. O conversor
opera como retificador e alimenta uma carga ativa controlada em corrente. Filtros notch
são utilizados nas malhas de controle das energias. A corrente na porta CA foi limitada
em 24 A de pico. As tensões dos capacitores foram obtidas através do próprio sistema de
aquisição do conversor.

metodologia para cálculo das matrizes Ka
+ e Kp. A primeira é utilizada no cálculo ótimo

das referências das correntes utilizadas no controle das energias, seja no modo retificador
ou inversor, a partir das potências calculadas pelos controladores. A segunda calcula
correntes que são utilizadas numa malha feedforward de perturbações, melhorando a
resposta do sistema a variações bruscas nas potências drenadas da porta de saída. A matriz
pseudo-inversa Ka

+ é função das tensões geradas pelo conversor, e deve ser atualizada
para que a planta de energia se mantenha constante. Quando poucas componentes de
frequência são consideradas, é possível calcular simbolicamente Ka

+ e substituir os valores
de tensão durante a operação do conversor. Para esquemas mais complexos, o cálculo
numérico da pseudo-inversa pode ser necessário. Exemplos do primeiro caso, mais simples,
foram apresentados. Dentre eles estão os casos de operação como inversor e retificador
com correntes e tensões balanceadas na porta CA, que são empregados no sistema de
acionamento de máquinas back-to-back apresentado nesta tese.

O esquema de controle das energias proposto é baseado no controlador RSTD
apresentado no Capítulo 4. São empregados também filtros nas malhas de feedforward e
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feedback, evitando que as correntes de referência sejam contaminadas pelas ondulações
elevadas das energias medidas e possíveis ondulações de potência presentes na porta de
saída do conversor. Embora desconsiderada, a dinâmica adicional no ramo de realimentação
influencia a estabilidade do sistema em malha fechada. Contudo, a verificação da dinâmica
final do sistema para os casos mais extremos mostrou que o sistema permanece estável e
com uma resposta no domínio do tempo satisfatória.

A aplicação do MMC como retificador requer uma estratégia de sincronismo com a
rede. Este capítulo apresentou uma proposta de PLL baseada no DSRF-PLL e no MAF-PLL,
mas que possui dois controladores independentes que permitem rastrear as componentes
de sequência positiva e negativa da rede independentemente. Isto permite identificar
de forma mais simples a sequência de fases da rede, mantendo ainda as características
de baixo ruído dos esquemas mencionados. A implementação do PLL é realizada em
duas frequências de amostragem diferentes: enquanto as transformações de Park e os
integradores que geram as fases estimadas rodam numa frequência de amostragem maior,
os controladores e as normalizações de tensão rodam numa frequência menor, resultando
num custo computacional menor. A interface entre a parte que roda numa frequência de
amostragem maior e a menor é realizada através de um filtro CIC.

As propostas apresentadas neste capítulo foram testadas experimentalmente através
de um conversor MMC com cinco submódulos por braço. Os resultados obtidos confirmam
a viabilidade e performance dos esquemas de controle propostos.
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Capítulo 6

Operação do MMC em baixa frequência

A ondulação de tensão nos capacitores do MMC quando este opera no modo de alta
frequência, apresentado no capítulo anterior, é resultado da própria capacitância destes
e das amplitudes das componentes de potência pulsadas decorrentes do funcionamento
normal de conversor. À medida que a frequência de operação diminui, torna-se necessário
contrapor as potências pulsadas em baixa frequência, resultando em ondulações de tensão
de nível aceitável.

Os graus de liberdade do MMC, a tensão de modo comum e as correntes de
circulação, são empregadas em conjunto nas estratégias de atenuação de ondulação de
energia. As correntes adicionais de circulação aumentam as perdas do conversor, limitando
o torque disponível para operações em baixa frequência. Este capítulo também propõe
uma modulação descontínua que maximiza a amplitude da tensão de modo comum
gerada, possibilitando a minimização das correntes de circulação necessárias na redução
de ondulação de energia.

6.1 Uso dos graus de liberdade para atenuação da ondulação de
tensão

A equação (3.47), que caracteriza a dinâmica da energia total armazenada em
uma fase do MMC, ou seja, a soma das energias dos braços positivo e negativo, quando
considera-se que existem correntes de circulação CC e de baixa frequência, pode ser
reescrita como

debs,k

dt
= Vcc ibcck⏞ ⏟⏟ ⏞

1: CC

+ Vcc ibbf k⏞ ⏟⏟ ⏞
2: arbitrária

− (vk + vcmbf)ik⏞ ⏟⏟ ⏞
3: CC,2ω,(3h±1)ω

. (6.1)

Abaixo dos termos 1, 2 e 3 são indicadas as principais frequências esperadas em cada um
deles, de acordo com a Tabela 3.1. Considera-se que uma técnica de injeção de harmônicos
triplos é utilizada com o objetivo de aumentar a tensão de linha máxima que o conversor
pode gerar. O resultado da interação entre os harmônicos da tensão de modo comum
e a corrente de linha é o aparecimentos de frequências em (3h ± 1)ω, h = 1, 2, ... na
componentes soma das energias, além da componente principal em 2ω resultante do
produto vbd,kik. Estas ondulações podem ser anuladas através de correntes de circulação
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de baixa frequência, que resulta no termo de potência 2, se a componente ibbf k, que pode
ser arbitrariamente escolhida, é definida como [52]

ibbf k = (vk + vcmbf)
Vcc

ik − 1
3icc. (6.2)

Foi considerada a condição de regime permanente ibcck = icc/3. Convém ressaltar que
devido ao produto vcmbf ik, ibbf k conterá uma sexta harmônica não nula, que é de sequência
zero. Portanto, circulará pela porta CC do conversor, e não apenas internamente, mesmo se
o equilíbrio entre as fases é considerado. Contudo, a amplitude da tensão de modo comum
de baixa frequência é reduzida, principalmente em baixas velocidades, quando a tensão
da máquina é também reduzida. Além disso, as frequências maiores que surgem dessa
interação também serão mais filtradas pelos capacitores, o que reduz a necessidade de
compensação destas componentes. Assim, espera-se que a principal componente presente
em ibbf k seja uma segunda harmônica que compensa a ondulação gerada pelo produto
vkik.

A componente relativa à diferença das energias de braço é dada por

debd,k

dt
= 1

2 Vcc ik⏞ ⏟⏟ ⏞
4: ω

− 2 (vk + vcmbf) ibcck⏞ ⏟⏟ ⏞
5: ω,3hω

− 2 (vk + vcmbf) ibbf k⏞ ⏟⏟ ⏞
6: ω,2ω,3ω

− 2 vcmmf ibmf1k⏞ ⏟⏟ ⏞
7: arb.

. (6.3)

Apenas as componentes de mais baixa frequência foram considerados no termo 6. As
interações entre a tensão de modo comum e as correntes de braço de baixa frequência
também foram desprezadas, visto que a ondulação de energia resultante possui frequência
elevada. O termo de potência 7, resultado do produto da tensão de modo comum de
média frequência vcmmf e as correntes de circulação ibmf k, é o grau de liberdade usualmente
utilizado para atenuar ou anular as ondulações de baixa frequência presentes em ebd,k,
principalmente o termo 4, de frequência ω, que possui a maior amplitude quando a tensão
de saída é baixa. Com a finalidade de análise inicial, vcmmf e ibmf k podem ser consideradas
cossenoidais.

vcmmf = V̂ cmmf cos(ωmf t) (6.4)
ibmf1k = îbmf k cos(ωmf t) (6.5)

A potência gerada pelo produto destes dois termos (considerando-se amplitudes constantes)
pode ser decomposta num valor médio dado por p̄mf k = 1

2 V̂ cmmf îbmf k e outro alternado
dado por 1

2 V̂ cmmf îbmf k cos(2 ωmf t). A frequência ωmf deve ser alta o suficiente para as
ondulações de energia consequentes de todos os termos de potência que envolvam vcmmf

ou ibmf k tenham amplitude baixa. Por outro lado, a tensão de modo comum não pode
possuir derivadas tão grandes que venham a induzir correntes excessivas nos rolamentos
do motor através das capacitâncias parasitas [261], diminuindo sua vida útil. Outro fator
a ser considerado na escolha desta frequência é a banda passante dos controladores de
corrente, que é limitada pela frequência de chaveamento equivalente do braço.
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Substituindo (6.2) em (6.3), encontra-se que as variações da diferença de energias
em baixa frequência podem ser completamente anuladas se

p̄mf k =
⎡⎣−(vk + vcmbf)2

Vcc
+ Vcc

4

⎤⎦ ik (6.6)

Ou seja, deve-se modular a amplitude de ibmf k de acordo com

ibmf k = 2
V̂ cmmf

⎡⎣−(vk + vcmbf)2

Vcc
+ Vcc

4

⎤⎦ ik cos(ωmf t). (6.7)

Considerando-se apenas a contribuição da parcela de maior amplitude, resultante do
produto 1

4Vccik, ibmf1k pode ser entendida como uma onda senoidal de média frequência
modulada por outra na frequência da porta CA. Uma forma de onda deste tipo possui
duas componentes principais de frequência, situadas em ω + ωmf e ω − ωmf . Quando
multiplicadas pela tensão de modo comum, de frequência ωmf , resulta as componentes
de potência em ω + 2ωmf e ω, esta última sendo responsável por compensar a ondulação
causada pelo termo 1

4Vccik.

Embora idealmente as correntes de circulação contenham apenas a componente de
média frequência modulada, na prática, sempre há algum desbalanço mínimo nas perdas
dos braços do conversor, tornando necessária a circulação permanente de uma componente
de média frequência de amplitude constante, ibmf0k, para compensá-la. A Tabela 3.1 mostra
que ambas ibmf0k e ibmf1k resultam também em muitas outras frequências elevadas em
ambas as componentes de energia. Estas são atenuadas pelos próprios capacitores e por
filtros adicionais, como será visto adiante.

As correntes de circulação adicionais aumentam consideravelmente as perdas do
conversor, limitando o torque disponível em baixas frequências. Contudo, grande parte das
cargas em sistemas de alta potência possuem um torque que aumenta com a velocidade,
muitas delas, como ventiladores e bombas, de forma quadrática, requerendo baixo torque
em baixas velocidades.

6.2 Controle das energias

O mecanismo básico de atenuação das ondulações de energia foi apresentado na
seção anterior. Várias propostas de controle baseadas neste mecanismo foram apresentadas
na literatura e são resumidas a seguir. Esta seção também apresenta um modelo das com-
ponentes diferença das energias empregado no projeto do sistema de controle apresentado
na próxima seção.

6.2.1 Estado da arte

O primeiro artigo a propor a utilização do MMC como sistema de acionamento de
máquinas foi [262]. Embora resultados experimentais sejam apresentados, a estratégia de
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funcionamento do conversor não é comentada. Da comparação do MMC com o NPC e o
CHB, conclui-se que a área de silício empregada no MMC está estre as empregadas nos
outros dois conversores, e o armazenamento total de energia necessário no MMC é um
pouco menor que o do CHB, sendo ambas muito maiores que do NPC. No mesmo ano,
Hagiwara e Akagi também propõem a utilização do MMC em sistemas de acionamento
[263] (republicado numa versão mais completa em [108]). Dada a limitação de operar em
baixa frequência, os autores propõem um estratégia de partida da máquina sem variação
de frequência, apenas de tensão. Consequentemente, há uma sobrecorrente considerável
durante a aceleração da máquina, resultando também em maiores esforços mecânicos.

O princípio de funcionamento apresentado na seção anterior foi primeiramente
proposto em [52]. Considerando como restrições a corrente máxima nos semicondutores e no
capacitor e a temperatura média das junções, o torque máximo obtido em baixas frequências
foi em torno de 60 % do torque nominal do sistema. Os autores ainda sugerem que a faixa
de operação em baixa frequência pode ser reduzida se uma técnica de enfraquecimento de
campo é utilizada. Neste caso, considerando ainda que uma carga com características de
torque quadrático, a corrente de linha não será suficientemente grande para causar uma
ondulação de tensão maior que a nominal.

Em [109], os autores são os primeiros a descrever detalhadamente uma técnica
que possibilita a operação do MMC em baixas frequências. É proposto um esquema de
controle em cascata, onde as malhas de controle das tensões geram referências para as
malhas de controle das correntes de circulação, as quais são controladas em eixos αβ,
e para a corrente icc. O controle destas correntes, em vez do controle por fase, onde as
correntes ibs,k são controladas, permite impor uma dinâmica diferente para a corrente
do barramento CC, e ao mesmo tempo garante uma ondulação muito menor nesta, já
que a estratégia de controle garante que as componentes alternadas impostas em ibs,k

circulam apenas dentro do conversor. São definidos dois modos de operação, chamados de
alta frequência – referente ao funcionamento normal do conversor, e baixa frequência. No
primeiro caso, desbalanços entre as energias dos braços de uma mesma fase – chamado
de desbalanço vertical – são compensados com correntes de circulação de frequência ω, e
desbalanços entre as energias das fases são compensados através de correntes de circulação
CC. No modo de baixa frequência, o sistema de balanço horizontal permanece o mesmo,
exceto pela adição de um feedforward na saída do controlador de tensão baseado em (6.2),
permitindo uma melhor supressão das ondulações na energia total armazenada em cada
fase. O balanço vertical, responsável pela anulação da ondulação de tensão em ω, utiliza
a técnica proposta em [52], e apresentada na seção anterior. A transição entre os modos
de baixa frequência e alta frequência é realizada através de ganhos complementares, que
variam de 0 a 1 e de 1 a 0, retirando o controlador de baixa frequência e introduzindo o
sinal de controle do controlador de alta frequência, à medida que a máquina acelera.

Em [150], os autores também propõem o uso de tensão de modo comum e correntes



Capítulo 6. Operação do MMC em baixa frequência 180

de circulação numa frequência superior para suprimir as ondulações de baixa frequência,
similarmente ao apresentado em [52]. Contudo, este é o primeiro trabalho que propõe o
desacoplamento não-linear entre as tensões dos capacitores e as correntes do conversor,
como descrito em (3.37) e (3.38), diminuindo a distorção das correntes da máquina.
Nenhuma estratégia de transição de modos é apresentada.

Uma estratégia de controle das tensões do MMC em malha aberta para aplicações
de acionamento de máquinas é proposta em [154], sendo uma extensão da estratégia
em malha aberta aplicada ao MMC em funcionamento normal (sem compensação de
ondulação) publicada pelos mesmos autores [235]. A ideia principal consiste em desacoplar
as tensões e correntes utilizando (3.37) e (3.38), mas em vez de utilizar-se as tensões
medidas dos capacitores, empregam-se tensões estimadas. As ondulações destas estimativas
são calculadas através da integração das correntes de braço medidas e das tensões por
estes geradas (calculadas), enquanto o valor médio é a própria referência de tensão. É uma
estratégia de controle não linear onde as tensões são controladas atuando-se diretamente nos
sinais de modulação do conversor, em vez de indiretamente através de malhas intermediárias
de corrente. Para frequências próximas à nominal, os autores propõem a redução do valor
médio da tensão dos capacitores [264], de modo que mesmo com uma ondulação maior,
devido à menor frequência, a tensão máxima nos capacitores ainda está dentro de uma
faixa aceitável. Também é proposta uma redução parcial da ondulação de energia para uma
região de frequências intermediárias através de correntes de circulação e tensão de modo
comum de média frequência, onde as amplitudes, fases e frequência destas são determinadas
através de uma otimização offline. Nesta faixa de operação, as correntes de circulação são
definidas como sendo a composição de duas frequências, uma em ω + ωmf e ω − ωmf , as
mesmas encontradas na proposta de Korn [52], discutida na seção anterior. Por último,
é proposto um esquema de funcionamento para frequência de saída zero ou quase zero,
no qual as ondulações de tensão em baixa frequência são completamente compensadas
com ibbf k e vcmmf . Como desvantagem deste esquema, pode-se citar a necessidade de
conhecimento dos parâmetros do sistema com relativa precisão para que a estimativa
das tensões seja eficaz, bem como a maior dificuldade de previsão do comportamento do
sistema em caso de saturação de alguma das variáveis de controle.

Em [265] é proposta uma nova estratégia que permite a operação do MMC em
baixas frequências. Os indutores de braço são escolhidos de forma que a frequência de
ressonância resultante com os capacitores dos submódulos é maior que a frequência de
comutação. Quando operando em baixa frequência, esta configuração resulta em corrente
de braço com grandes ondulações na frequência de comutação, que por algum motivo não
bem discutido no artigo, mantém a ondulação de tensão nos capacitores baixa. Para que
a estratégia funcione, é necessário que o conversor opere num modo quase dois níveis,
exibindo uma distorção muito maior na tensão de saída e uma forte tensão de modo
comum, embora com formato multinível. Um produto já se encontra em comercialização
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utilizando essa estratégia de funcionamento [53]. Uma desvantagem desta estratégia é a
sensibilidade a qualquer pequena variação da tensão gerada por um braço, uma vez que os
indutores Lb são muito pequenos.

Uma estratégia onde as correntes ibmf k são controladas em malha aberta é apre-
sentada em [266]. As tensões necessárias para fazer circular a corrente ibmf k desejada são
calculadas a partir dos parâmetros do conversor, principalmente indutâncias e resistências
de braço, requerendo o conhecimentos destas com relativa precisão. A utilização de baixos
valores de indutância aumenta a sensibilidade do sistema às não-idealidades, como o tempo
morto. Contudo, esta estratégia permite uma maior banda no controle das correntes de
média frequência.

Uma componente em 3ω é adicionada às correntes de ibmf k em [267] com o objetivo
de diminuir a ondulação de tensão dos capacitores, em conjunto com uma tensão de modo
comum com a mesma frequência, num terceiro modo de operação do conversor referente a
uma frequência intermediária entre a operação em baixa frequência e operação normal. A
desvantagem deste método é que esta corrente adicional, por ser de eixo zero, circulará
pela porta CC do conversor, e não apenas entre os braços.

A adição de controladores ressonantes nas malhas que controlam a soma e a diferença
das tensões dos braços é proposta em [153]. Com isso, garante-se a total supressão das
ondulações de energia em baixa frequência.

Controladores preditivos para a operação em baixa frequência também foram
propostos. Em [268], os autores propõem uma estratégia com horizontes de predição e
controle unitários. A função custo, minimizada em cada período de amostragem, considera
os erros das correntes de saída e das energias armazenadas em cada um dos braços. O
solver desenvolvido considera as limitações das tensões que cada braço pode gerar. A
tensão de modo comum de média frequência não é forçada por uma referência, mas surge
naturalmente como solução do problema de otimização. As desvantagens deste método
incluem a dificuldade de sintonizar o controlador, devido aos muitos pesos envolvidos e o
grande custo computacional. As tensões dos capacitores também não são impostas por
uma referência, mas resultam do esforço do controlador de mantê-las próximas umas das
outras. Assim, o valor de pico não é conhecido, mesmo em regime permanente, e deve ser
investigado para garantir não haver sobretensões.

Uma abordagem diferente para a operação do MMC em baixa frequência foi proposta
em [269]. O conversor MMC opera com “quase-dois-níveis”, de forma que as tensões sobre
os braços que conduzem a maior parte da corrente são pequenas na maior parte do tempo,
resultando em baixa ondulação de energia. A alternância entre os níveis alto e baixo ocorre
em média frequência, e a largura dos pulsos é modulada de forma a resultar em uma
componente fundamental senoidal de baixa frequência. As transições entre os níveis são
suaves, minimizando correntes parasitas na máquina. A distorção resultante é, contudo,
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muito maior.

6.2.1.1 Outras formas de onda

Em [149], os autores propõem a utilização de tensões de modo comum e correntes
ibs,k quadradas. Devido à transferência de potência num número maior de harmônicos, é
possível reduzir o pico de corrente de ibmf k em, teoricamente, 50%, reduzindo as perdas
no conversor. O esquema de controle por fase é empregado, não havendo garantias de
uma corrente suave no barramento CC. Nenhuma estratégia de transição de modos é
apresentada.

Em [270], os autores propõem um esquema de partida para máquinas de indução
acionadas pelo MMC do tipo sensorless do tipo I/F. As referências das correntes do estator
são previamente calculadas em função da velocidade considerando-se um tipo específico
de carga e controladores em eixos dq asseguram o seguimento de referência. A tensão de
modo comum e as correntes de média frequência são do tipo quadradas, minimizando, em
teoria, os esforços no conversor. Nenhum desacoplamento entre as tensões dos capacitores
e as correntes é realizado, sendo possível perceber que as correntes ibmf k não possuem
um formato quadrado, mas trapezoidal, aumentando consideravelmente o valor de pico
das correntes de braço. O sistema consegue fornecer 60% do torque nominal para a carga
durante toda a aceleração e garantir que a corrente de pico de braço mantenha-se num
valor em torno do nominal. A transição de modos de operação é realizada como proposto
em [137].

Uma comparação entre possíveis formas de onda para a tensão de modo comum e
correntes de circulação é apresentada em [271]. Quatro cenários diferentes são considerados

1. Tensão e correntes senoidais. Esta combinação é considerada a referência, sendo o pico
da corrente de circulação de média frequência necessária para compensar totalmente
a ondulação de tensão, teoricamente, Îbmf k.

2. Tensão de modo comum quadrada e corrente senoidal. O valor de pico de pico de
ibmf k vale 0, 785Îbmf k, uma vez que a fundamental de vcmmf tem uma valor eficaz 4

π

vezes maior que no caso anterior.

3. Tensão de modo comum quadrada e corrente senoidal + terceira harmônica. O valor
de pico de pico de ibmf k vale, teoricamente, 0, 647Îbmf k.

4. Tensão e correntes quadradas. Esta combinação oferece a menor corrente de pico
0, 5Îbmf k. Por outro lado, exige uma banda maior dos controladores de corrente, além
de resultar em tensões impulsivas geradas pelos braços, aumentando a probabilidade
de saturação dos moduladores.

À mesma época, a mesma estratégia 3 foi proposta por [158], que também propõe uma
análise de estabilidade para o sistema de acionamento baseado em MMC. Outra comparação
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é apresentada em [272], onde conclui-se que embora a utilização de correntes e tensões
quadradas diminui as perdas, a corrente da porta CC possui uma maior ondulação,
considerando a estratégia específica de controle por fase apresentada no trabalho.

6.2.1.2 Compensação parcial

A maioria das estratégias apresentadas até agora, exceto [154], quando operando
na faixa de frequência intermediária, têm como objetivo anular a ondulação de baixa
frequência dos capacitores. Em [159] é proposta uma estratégia onde a compensação é
realizada de forma apenas a mantê-la num nível aceitável, igual ao apresentado quando
operando em frequência limite, a qual define a transição entre os modos de operação. O
efeito imediato é uma redução da amplitude das correntes ibmf k, reduzindo as perdas no
conversor. O valor de pico de ibmf k é calculado em malha aberta, assim como nas outras
estratégias, mas levando-se em consideração a frequência de operação do sistema.

A ideia de compensação parcial também foi empregada em [273,274]. Nestes casos, as
componentes diferença das energias são controladas em malha fechada, em eixos síncronos.
Suas referências, não nulas, são calculadas de modo que as correntes de circulação são
as mínimas necessárias para manter a amplitude das ondulações de energia em um certo
valor pré-determinado. Esta também foi a ideia perseguida no curso deste trabalho.

Em [275] os autores propõem também a utilização da compensação parcial, através
não apenas da redução das correntes de circulação, mas também da tensão de modo comum
injetada, visando diminuir, se for interessante para a aplicação, os esforços de tensão na
máquina e possíveis correntes parasitas através do rolamento. Não há, contudo, nem neste
e nem em outros trabalhos publicados, investigação mais aprofundada mostrando que a
tensão de modo comum de média frequência de fato afeta significativamente as correntes
parasitas na máquina. Os autores também propõem, em [275], que a tensão média dos
capacitores seja regulada em um valor menor durante a operação de baixa frequência. Isto
permite uma ondulação maior de energia com o mesmo valor de pico de tensão. Contudo,
uma tensão média nos capacitores menor também diminui a disponibilidade de geração da
tensão de modo comum, que para uma mesma potência transferida requer correntes de
circulação maiores. A otimização do ponto de operação não é discutido pelos autores.

6.2.2 Controle das componentes diferença

A estratégia de controle apresentada em [159] opera em malha aberta, não garantindo
seguimento de referência, nem permitindo o desacoplamento das ondulações de tensão
dos capacitores, já que este requer que as tensões dos capacitores sejam controladas. Esta
seção apresenta uma estratégia que assegura, através de controle em malha fechada a
ondulação dos capacitores em valor específico, assim como [273], e permite a utilização do
desacoplamento das ondulações de tensão, resultando numa menor distorção nas correntes
sintetizadas pelo conversor.
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O sistema de controle das componentes diferença deve ter uma banda passante
intermediária: deve ser capaz de suprimir perturbações contantes e atenuar as de baixa
frequência, mas ao mesmo tempo deve ter um ganho baixo em médias frequências (mais
especificamente, na frequência utilizada para a tensão de modo comum Fmf), de modo
que as ondulações de média frequência resultantes nas energias dos capacitores não sejam
amplificadas pelo sistema de controle e acabem distorcendo as referências das correntes
de circulação. Contudo, é necessário um alto ganho em ω, de forma que se assegure o
seguimento à referência. Optou-se pelo controle de ebd,k em coordenadas dq0, uma vez
que controladores simples com ação integral podem ser utilizados ainda assegurando as
características desejadas.

Seja (6.3) reescrita na forma vetorial e considerando-se apenas o termo 4, que é o
termo de mais baixa frequência ω com maior amplitude.

ded

dt
= 1

2Vcci − 2 pd (6.8)

Na qual, ed é o vetor contendo as componentes diferença das energias de braço, i é o vetor
das correntes da porta CA, e pd é o vetor que contém as potências médias transferidas
pelas componentes de média frequência. (6.8) pode ser reescrita em coordenadas dq0 se
novas variáveis são definidas através da aplicação da transformação R, agora reescrita
considerando também a componente de eixo 0,

R = 2
3

⎡⎢⎢⎢⎣
cos(ω t) cos(ω t − 2π

3 ) cos(ω t + 2π
3 )

− sen(ω t) − sen(ω t − 2π
3 ) − sen(ω t + 2π

3 )
1
2

1
2

1
2

⎤⎥⎥⎥⎦ , (6.9)

resultando em
der

dt
= ωΩ er + 1

2Vccir − 2 pr. (6.10)

Este é o modelo a partir do qual se desenvolve a estratégia de controle. er representa
as energias a serem controladas; pr representa as variáveis de controle; 1

2Vccir é uma
perturbação e pode ser rejeitada mais facilmente se um caminho feedforward é empregado
no controlador; por último, a matriz

Ω =

⎡⎢⎢⎢⎣
0 1 0

−1 0 0
0 0 0

⎤⎥⎥⎥⎦ (6.11)

representa o acoplamento entre as variáveis. Diferentemente de um sistema controle em
eixos αβ0, que pode ser tratado como três sistemas SISO independentes, o acoplamento
entre os eixos d e q requer uma análise mais cuidadosa no projeto dos controladores.
Quando empregado em malhas de controle de corrente, desde que o conversor opere com
uma frequência de comutação razoavelmente maior que a frequência dos eixos síncronos,
permitindo uma banda de controle elevada, como no caso da Seção 4.3.5.1, os efeitos
das imperfeições da estratégia de desacoplamento não impactam significativamente na
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estabilidade do sistema. No caso do controle das tensões, por outro lado, a banda passante
do controlador é da mesma ordem da frequência dos eixos síncronos, requerendo uma
análise mais detalhada, como será apresentado na seção de projeto adiante.

6.2.3 Controle das componentes soma

A tensão vbd,k é usualmente pequena quando o conversor MMC alimenta um
máquina elétrica em baixa frequência, de forma que as ondulações na componente soma,
resultantes, principalmente, do produto vbd,kik na equação (6.1), possuem baixa amplitude
quando comparadas às ondulações na componente diferença apresentada em (6.3). Assim,
a componente ibbf k necessária para sua compensação também possui amplitude pequena
e não impacta de forma significativa nas perdas totais do conversor. O emprego de uma
estratégia de controle mais complexa que garanta um seguimento de referência e o cálculo
de referências otimizadas não é justificada no caso das componentes soma. Assim, emprega-
se a mesma estratégia de controle em eixos αβ0 utilizada na operação em alta frequência
também neste caso. Contudo, enquanto no Capítulo 5 um filtro era empregado para
eliminar a ondulação em 2ω, de modo que apenas o valor médio é controlado, na operação
em baixa frequência deseja-se atenuar esta ondulação, que, portanto, não deve ser filtrada.
É recomendável, no entanto, filtrar a ondulação de média frequência que aparece na
componente soma, resultante principalmente do produto Vccibmf1k, como mostrado na
Tabela 3.1.

A ondulação em 2ω resultante é dada pela banda passante do sistema em malha
fechada. Em frequências muito baixas, a rejeição do sistema é maior e a ondulação de
energia é praticamente suprimida. À medida que a frequência aumenta, a capacidade
de rejeição do sistema diminui e a amplitude da ondulação aumenta. Por outro lado, o
aumento da frequência limita naturalmente a amplitude da ondulação em frequências mais
elevadas. Idealmente, não é necessário nenhuma atenuação quando o conversor opera na
frequência limite Flim, que define a transição entre os modos de operação. Contudo, o
controlador deve ser projetado de modo a garantir que há rejeição suficiente em frequências
muito baixas, de modo a garantir que a amplitude da ondulação mantenha-se dentro de
limites aceitáveis.

6.3 Esquema de controle proposto

O sistema de controle para operação em baixa frequência proposto, apresentado na
Figura 6.1, é baseado na equação (6.10). As energias armazenadas nos braços são calculadas
a partir das tensões dos capacitores medidas e do valor nominal de capacitância equivalente
C. Estas são, então, transformadas em componentes soma e diferença por meio de Te,
como definida em (5.40). As componentes diferença são inicialmente filtradas por Fad, que
representa uma matriz diagonal de filtros de segunda ordem com polos complexos. Estes
filtros são responsáveis por prover o máximo de atenuação possível em média frequência
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sem que haja um impacto muito significativo na estabilidade do sistema, que é mais afetada
pelas dinâmicas acopladas das componentes diferenciais. Outra possibilidade seria filtrar
os sinais já em eixos dq0, mas sua efetividade seria variável em função da frequência de
operação, visto que a transformação dq0 desloca em ω o espectro dos sinais transformados.
A maior frequência utilizada nas componentes diferenciais é motivada pela menor perda
de fase, o que ajuda na estabilidade do sistema. O sistema é implementado em duas taxas
de amostragem diferentes, sendo os controladores em si e a maior parte dos outros blocos
implementados no domínio da menor taxa de amostragem. A frequência dos dos polos
do filtro Fad é relativamente alta, por isso sua implementação foi realizada com taxa de
amostragem maior, de forma que a perda de atenuação devido a efeitos da amostragem é
reduzida. A matriz B transforma as componentes diferença em coordenadas estacionários
para coordenadas girantes dq0, e é dada por

B =

⎡⎢⎢⎢⎣
cos(θ) sen(θ) 0

− sen(θ) cos(θ) 0
0 0 1

⎤⎥⎥⎥⎦ . (6.12)

O termo 1
2Vccir empregado como sinal de feedforward é calculado a partir de valores

filtrados da tensão vbs,0 (que funciona como estimativa de Vcc) e das correntes da porta
CA medidas, também filtradas. A primeira é filtrada por Fvs(z), um filtro de primeira
ordem com frequência de corte em 30 Hz, enquanto as últimas são filtradas por Fid, que
possui a mesma frequência de corte. O controlador RSTD Ced calcula as referências das
componentes diferença das potências em eixos dq0, representadas pelo vetor p∗

r . Estas,
por sua vez, são transformadas de volta para eixos estacionários, resultando em p∗

d. As
amplitudes das componentes alternadas de média frequência são calculadas a partir da
divisão de p∗

d pela amplitude da tensão de modo comum filtrada v̂cmf . A limitação da
amplitude das correntes é realizada em eixos αβ0, e os valores limitados são calculados
de volta para os eixos dq0, já que são necessários no cálculo das ações de controle no
controlador RSTD proposto. As amplitudes das correntes de média frequência são, então,
multiplicadas por fcm(t), uma onda quadrada de amplitude unitária e em sincronismo com
a tensão de modo comum vcm injetada pelo conversor, resultando em i∗

bsca, as referências
das componentes alternadas das correntes soma. Este formato foi escolhido por resultar
em correntes de circulação com menores valores eficazes e de pico.

Vale salientar que a componente ed,0 também é controlada por meio das correntes
de média frequência, mais especificamente, pela componente alternada presente na corrente
de eixo 0, ibs,0. Assim, é de se esperar que alguma componente alternada, pequena, seja
drenada através do barramento CC do conversor, seja para balancear pequenas assimetrias
entre as perdas dos braços positivos e negativos ou para atenuar as ondulações de energia
presentes nas componentes diferença devido à injeção de tensão de modo comum composta
por harmônicos triplos.
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A parte relativa ao controle das componentes soma é a mesma apresentada na
Figura 5.2, com exceção do filtro Fas(z), que agora contém também um filtro média
móvel sintonizado de forma a atenuar a ondulação de média frequência que surge na
componente soma quando o sistema opera em baixa frequência. A dinâmica deste filtro
também influencia pouco na resposta do sistema e foi desconsiderado no projeto dos
controladores. O filtro no caminho feedforward, Fps, também é de primeira ordem com
uma frequência de corte de 10 Hz, como na operação em alta frequência. As referências de
energia também são as mesmas: as componentes diferenciais são nulas e a componente de
eixo zero corresponde a energia armazenada em uma fase do conversor.

6.3.1 Cálculo das referências das componentes diferença

A faixa de operação em baixa frequência do MMC é definida pelo valor da ca-
pacitância equivalente de braço e pela ondulação de energia permitida. Quanto maior
for a capacitância, maior será a faixa de operação no modo de alta frequência e, conse-
quentemente, com perdas reduzidas. Como desvantagem, têm-se o maior custo, peso e
volume do conversor. Na maioria dos trabalhos revisados, a frequência limite Flim que
define o modo de operação está entre 20 e 30 Hz. Uma vez definida Flim, o capacitor
equivalente de braço pode ser aproximadamente calculado com (2.63). Dependendo das
especificações do conversor e da tecnologia do capacitor empregado, pode ser necessário
usar uma capacitância maior que a mínima, para que as especificações de corrente sejam
atendidas.

As referências de energia das componentes diferença e∗
r devem ser calculadas de

acordo com o ponto de operação, de forma que as correntes de circulação sempre tenham a
menor amplitude necessária para manter a ondulação de tensão igual ou menor que o valor
de projeto. A referência da componente de eixo 0 é feita sempre nula, já que naturalmente
já possui uma ondulação pequena e não vale a pena ser parcialmente compensada. O
cálculo das componentes d e q é apresentado a seguir.

De (6.10), pode-se calcular o valor de regime permanente de er, dado por

er = 1
ω

Ω
(︄

1
2Vccir − 2 pr

)︄
. (6.13)

O vetor pr é o grau de liberdade empregado para controlar a amplitude da ondulação de
energia ∥er∥. Isto é alcançado de forma ótima, no sentido da menor norma de pr, quando
pr e ir estão na mesma direção. Nesta condição, o vetor unitário que aponta na direção de
er é dada por

er

∥er∥
=

Vcc
2ω

Ωir⃦⃦⃦
Vcc
2ω

Ωir
⃦⃦⃦ = sgn(ω)Ω ir

∥ir∥
. (6.14)

Por outro lado, a norma de er é a própria ondulação desejada (desconsiderando-se a
ondulação em 2ω presente nas componentes soma), ∥er∥ = ∆ebmax. Assim, a referência
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ótima para as componentes diferença vale

e∗
r = sgn(ω)∆ebmaxΩ

ir

∥ir∥
. (6.15)

A equação (6.15) leva em consideração apenas o termo de maior importância na ondulação
das energias (termo 4 em (6.3)). A inclusão do termo 5 também foi testada, mas os
resultados experimentais indicaram não haver vantagem, em termos de perdas, com relação
à formulação mais simples.

Quando a corrente na porta CA do conversor é suficientemente baixa, nenhuma
compensação é requerida para que as ondulações se mantenham menores que ∆ebmax. A
utilização de (6.15), nesta situação, forçaria desnecessariamente o sistema de controle
a aumentar a ondulação por meio das correntes de circulação, aumentando as perdas
no conversor. Nestes casos, é mais vantajoso impor uma referência que corresponderia à
ondulação resultante da operação em alta frequência, de modo que o sistema de controle
naturalmente anularia, idealmente, as referências das correntes de circulação de média
frequência. Assim, nestas condições, emprega-se

e∗
r = Vcc

2ω
Ωir. (6.16)

A escolha entre as duas referências (6.15) e (6.16) dá-se pela comparação entre suas normas.
Aquela de menor valor é a escolhida. Isto pode ser computacionalmente realizado com

e∗
r = sgn(ω)Vcc

2

⎡⎣ 1
|ω|

− max
(︄

0,
1

|ω|
− 2∆ebmax

Vcc ∥ir∥

)︄⎤⎦Ωir. (6.17)

O valor de |ω| deve ser limitado em um valor maior que zero antes de ser utilizado em
(6.17) para evitar problemas de divisão por zero.

O valor da ondulação de energia pode ser calculada a partir da ondulação de tensão
desejada com

∆ebmax = CV ∗
C

2δv, (6.18)

onde δv é a ondulação de tensão pico-a-pico normalizada com relação a V ∗
C .

6.3.1.1 Compensação da dinâmica do filtro Fad

A filtragem das componentes diferença das energias estimadas por Fad ocorre em
eixos estacionários. Portanto, os sinais filtrados edf são atrasados com relação aos não
filtrados ed. Como são os primeiros que são transformados para eixos dq0 e comparados
com as referências, são estes que se aproximam das referências em regime permanente. Em
eixos estacionários, as componentes diferença estão adiantadas com relação às referências.
Uma possível solução é filtrar as referências com o mesmo filtro Fad. A desvantagem
principal, além da dinâmica adicional, embora rápida, é que a filtragem deve ocorrer em
eixos αβ0, e para tanto é necessário transformar a referência e∗

r para eixos estacionários,
filtrá-la e então convertê-la de volta para eixos dq0. É mais eficiente, computacionalmente,
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calcular diretamente a resposta em regime do permanente de Fad então usar os ganhos
resultantes para compensar a referência.

Funções de transferência complexas

Um sistema trifásico é do tipo MIMO. Se apenas as componentes diferenciais estão
presentes, o sistema pode ser representado em coordenadas αβ ou dq. A modelagem
por meio de funções de transferência complexas [276–278] deste tipo de sistema permite
representá-lo como um sistema SISO, simplificando algebrismos e permitindo o uso de
ferramentas tais como o lugar das raízes.

Uma variável em eixos estacionários x e sua correspondente em eixos síncronos xr

são representadas, respectivamente, por

x = xα + jxβ (6.19)
xr = xd + jxq. (6.20)

É possível mostrar que a operação correspondente da aplicação da transformação de
Park (de eixos αβ para eixos dq) e sua inversa têm como correspondentes na modelagem
complexa as seguintes operações.

x = ejωhxr (6.21)
xr = e−jωhx. (6.22)

A Figura 6.2 apresenta as duas possibilidades para uma função de transferência em um tipo
de coordenada (αβ ou dq) conectada a outro sistema que funciona em outra coordenada
(dq ou αβ). Em (a), tem-se a configuração mais comum. A função de transferência G(z),
uma planta de corrente, como a apresentada na Seção 4.3.4.1, por exemplo, é conhecida
em eixos αβ e deseja-se conhecer a função de transferência em eixos dq. Genericamente,

G(z) =
∑︁N

n=0 bnz−n∑︁N
n=0 anz−n

, (6.23)

que no domínio tempo implica
N∑︂

n=0
bnx(t − n) =

N∑︂
n=0

any(t − n). (6.24)

Figura 6.2 – (a) Função de transferência em eixos αβ; (b) Função de transferência em
eixos dq.
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Substituindo-se as variáveis em αβ pelas suas correspondentes em eixos dq, calculadas a
partir de (6.21), e multiplicando-se ambos os lados de (6.24) por ejωt, obtêm-se

N∑︂
n=0

bne−jnωTsxr(t − n) =
N∑︂

n=0
ane−jnωTsyr(t − n). (6.25)

Aplicando-se a transformada z à (6.25) e comparando-se o resultado com (6.23), encontra-se
que a função de transferência de (a) é dada por

yr(z)
xr(z) = G(ze−jωTs). (6.26)

Da mesma forma, pode-se encontrar que para o caso (b),
y(z)
x(z) = Gr(zejωTs). (6.27)

Os polos e zeros das funções de transferência encontradas são os mesmos das funções
originais rotacionados em ωTs em torno da origem do círculo unitário. Algo similar acontece
no caso contínuo, no qual os polos e zeros são deslocados verticalmente em ω.

Resposta em regime permanente de Fad

O ganho CC de uma função de transferência discreta em regime permanente, pelo
teorema do valor final, é obtido fazendo-se z = 1. No caso da Figura 6.2 (a), se G(z)
é substituída pela função de transferência de segunda ordem usada nas componentes
diferenciais do filtro Fad(z), dada por

Fad(z) = 1 + a1 + a2

1 + a1z−1 + a2z−2 , (6.28)

o ganho CC da função de transferência definida por erf(z)/er(z), onde erf = erf d + jerf q e
er = erd + jerq vale, de acordo com (6.26),

Fadr,cc(ω) = 1 + a1 + a2

1 + a1e−jωTs + a2e−2jωTs
. (6.29)

A referência compensada pode ser obtida com e∗
rf = Fadr,cc(ωd) · e∗

r , onde ωd = ωTw. Ou
ainda, em variáveis reais,

e∗
rf d = Fadr,cc,re(ωd)e∗

r d − Fadr,cc,im(ωd)e∗
r q (6.30)

e∗
rf q = Fadr,cc,im(ωd)e∗

r d + Fadr,cc,re(ωd)e∗
r q. (6.31)

Onde Fadr,cc,re(ω) = Re(Fadr,cc(ω)) e Fadr,cc,im(ω) = Im(Fadr,cc(ω)). Embora seja possível
calcular exatamente as partes real e imaginária de Fadr,cc(ω), as seguintes aproximações
polinomiais, obtidas a partir da expansão em série de Taylor de (6.29) em torno de zero,
foram empregadas para diminuir o custo computacional.

Fadr,cc,re(ωd) = 1 −

(︂
a2

1 + 3a1a2 − a1 − 4a2 + 4a2
2

)︂
2(1 + a1 + a2)2 ωd

2 (6.32)

Fadr,cc,im(ωd) = a1 + 2a2

1 + a1 + a2
ωd (6.33)
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O maior erro obtido com a aproximação foi menor que 1% em toda a faixa considerada
para a operação em baixa frequência no protótipo empregado na obtenção dos resultados
experimentais.

6.3.2 Geração da tensão de modo comum

Da normalização, em relação à VC , da equação (3.41), que descreve a tensão gerada
por um braço positivo do MMC em regime permanente e desconsiderando-se as quedas de
tensão sobre os indutores de braço, obtém-se a equação

Mb = 1
2 (G + M + Mmf) , (6.34)

onde Mmf é o valor normalizado da tensão pico-a-pico de modo comum de média frequência,
também podendo ser entendido como o índice de modulação de modo comum. Mb é o
valor pico-a-pico normalizado da tensão gerada pelo braço, podendo ser entendido como o
índice de modulação do braço. Se a injeção de terceira harmônica é utilizada, então (6.34)
pode ser reescrita como

Mb = 1
2

⎛⎝G +
√

3
2 M + Mmf

⎞⎠ . (6.35)

Ao mesmo tempo que Mmf deve ser feito maior possível para minimizar a amplitude
das correntes ibmf k, este é limitado pela tensão máxima que o braço consegue gerar. Na
prática, Mb deve ser razoavelmente menor que 1 para poder acomodar os transientes e as
próprias ondulações de tensão dos capacitores. Considerando uma carga que segue uma
característica V/F constante, como uma máquina elétrica, e Mb fixo, conclui-se de (6.35)
que a tensão disponível para sintetizar vcmmf é máxima para frequência zero, e diminui à
medida que a máquina acelera. É necessário, portanto, ajustar a amplitude da tensão de
modo comum de acordo com o ponto de operação do conversor.

A Figura 6.3 apresenta a estratégia de geração da tensão de modo comum para
um dado índice de modulação de braço Mb. O ganho Gcm é determinado a partir do tipo
de modulação empregado. Quando não há injeção de terceira harmônica, Gcm = 1, como
em (6.34). Quando há, Gcm =

√
3

2 . As amplitudes das componentes soma e diferença são
inicialmente filtradas antes de serem empregadas no cálculo de v̂cm. O filtro Fvs(z) é o
mesmo apresentado, um filtro de primeira ordem com frequência de corte em 30 Hz. Fvd(z)
representa uma matriz 2 × 2 diagonal cujos elementos não nulos representam filtros de
primeira ordem com uma frequência de corte de 30 Hz.

As variações abruptas de uma onda quadrada empregada como tensão de modo
comum resulta num espectro com componentes de alta frequência de elevada amplitude,
que podem ser prejudiciais à isolação e rolamentos de máquinas elétricas [279]. Assim,
propõe-se limitar as derivadas da tensão de modo comum, de maneira que a forma de
onda resultante é trapezoidal. Isto é conseguido, na Figura 6.3, a partir da saturação,
na amplitude calculada v̂cmf , de um sinal triangular ftr de amplitude Atr e frequência
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Fmf . Se uma derivada com relação ao tempo máxima dcm da tensão de modo comum
(considerando-se apenas o valor médio) é desejada, então deve-se fazer

Atr = 1
4Fmf

dcm. (6.36)

O valor da derivada máxima dcm pode ser ajustado de forma a limitar o número de bordas
num mesmo sentido dentro de um período equivalente de comutação, de forma que este
valor não fique muito maior do que o obtido na operação em alta frequência. Pode-se
observar na Figura 4.28, por exemplo, que na maioria dos ciclos de comutação há a mudança
de apenas um nível na tensão gerada pelo braço. A acumulação de várias bordas no mesmo
sentido num intervalo de tempo muito curto pode aumentar os esforços nas isolações dos
enrolamentos da máquina, principalmente se esta é conectada através de cabos longos. No
caso extremo, quando uma forma de onda quadrada é empregada e as propagações dos
sinais são consideradas perfeitas, de forma que vários submódulos comutam no mesmo
instante, a tensão de modo comum gerada pelo MMC seria similar (no formato) à gerada
por um conversor dois níveis, embora de menor frequência. Definindo Nlsw como sendo a
variação máxima no número de níveis dentro de um período de comutação equivalente, a
amplitude Atr pode ser aproximadamente calculada com

Atr = NlswVCFeq

4FmfNsm
. (6.37)

O esquema apresentado na Figura 6.3 gera ainda uma forma de onda quadrada
fcm(t) empregada para formatar as correntes de média frequência na estratégia de controle
apresentada na Figura 6.1. O valor final da tensão de modo comum vcm é ainda atrasada
em d amostras antes de ser enviada ao modulador do conversor. Este atraso resulta num
melhor fator de potência, e, consequentemente, menores perdas. Isto deve-se ao fato do
sistema de controle das correntes introduzir atrasos nas correntes de circulação. O atraso d

deve ser ajustado de forma que a tensão de modo comum e correntes de circulação estejam
de fato em fase.

Figura 6.3 – Geração da tensão de modo comum com amplitude constante e derivadas
limitadas.
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6.3.3 Dinâmica do mecanismo de transferência de potência em média frequên-
cia

A Figura 6.4 destaca os blocos envolvidos na transferência de potência em média
frequência de forma simplificada. O índice u ∈ {α, β, 0} foi suprimido em cada um dos
sinais com a finalidade de simplificar a notação. Inicialmente, a componente diferença de
potência p∗

d é dividida pela amplitude da tensão de modo comum filtrada v̂cmf , resultando
na amplitude da corrente de circulação de média frequência. Uma vez multiplicada por
fcm(t), obtém-se i∗

bsca(t), que é perseguida pelo sistema de controle das correntes, cuja
dinâmica de malha fechada é representada por Gismf(z). No sistema real, há ainda a
referência das correntes de circulação CC somada à i∗

bsca, mas aqui pretende-se analisar
o efeito apenas das componentes de média frequência. O último bloco multiplicador na
Figura 6.4 representa a geração de potência ativa através da interação entre correntes de
circulação e tensão de modo comum.

Se a amplitude de vcm(t) é constante, também o é v̂cmf , e seus efeitos se anulam. O
sistema resultante é variante no tempo periódico. Este tipo de sistema pode ser analisado
de forma simples por meio da técnica dos fasores dinâmicos. O Apêndice D apresenta uma
breve revisão do tema e como a técnica pode ser aplicada a sistemas discretos. Em vez de
trabalhar com os sinais periódicos diretamente, a técnica propõe analisar os coeficientes
da séries de Fourier dos sinais e como estes variam no tempo. O sinal ic(t), por exemplo,
equivale ao seguinte somatório.

ic(t) =
N−1∑︂
h=0

Ich(t) ejhωdt (6.38)

Onde Ich(t) é o coeficiente corresponde ao harmônico h, N = ⌊T/Ts⌉, sendo T o período
da frequência fundamental e Ts o período de amostragem, e ωd = 2π/N . No caso analisado,
T = 1/150 s e Ts = 1/10800 s, de modo que T/Ts = 72 é inteiro e (6.38) é exata. De forma
similar, pode-se definir coeficientes para todas as variáveis presentes na Figura 6.4.

A amplitude de vcm(t) e, consequentemente, o próprio valor de v̂cmf são considerados
unitários, com o objetivo de simplificação dos cálculos. Considera-se que o sinal p∗

d não
possui componentes em 150 Hz, nem em seus harmônicos, de modo que apenas o coeficiente
correspondente ao seu valor médio é não nulo e corresponde ao próprio sinal, P ∗

d 0(t) = p∗
d(t).

Assim, os coeficientes de fcm(t), que são constantes, são simplesmente multiplicados por

Figura 6.4 – Blocos e sinais principais envolvidos na transferência de potência em média
frequência.
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Figura 6.5 – Magnitudes dos coeficientes Fcmh e Vcmh.

p∗
d.

I∗
bscah(t) = Fcmh p∗

d(t) (6.39)
I∗

bscah(z) = Fcmh p∗
d(z). (6.40)

A Figura 6.5 apresenta as magnitudes dos coeficientes Fcmh e Vcmh obtidos para
Nlsw = 0, 5, calculados através da aplicação da Fast Fourier Transform (FFT) aos sinais
vcm(t) e fcm(t). Apenas as amplitudes referentes às frequências positivas (h ≤ 36) são
apresentadas. Como as energias das componentes CA do sinal são dividas entre frequências
positivas e negativas, as amplitudes mostradas correspondem à metade da amplitude real. O
uso de formas de onda aproximadamente quadradas permite uma transferência de potência
através dos harmônicos, reduzindo a amplitude das correntes de circulação necessárias.
Pode-se perceber que a limitação da derivada de vcm não modifica significativamente as
amplitudes dos harmônicos de mais baixa ordem, mas praticamente anula os harmônicos
de ordem maior que 15.

Da análise desenvolvida no Apêndice D, sabe-se que a função de transferência
equivalente em fasores dinâmicos relativa ao harmônico h, para funções de transferência
racionais, é Gp

h(z) = G(zejhωd). Assim,

Ich(z) = Gis(zejhωd)I∗
bscah(z). (6.41)

A multiplicação de ic(t) por vcm(t) equivale, no domínio da frequência, à convolução
circular de seus coeficientes. De (D.5),

Pmf h(z) =
N−1∑︂
k=0

Ick(z)Vcm(h−k)modN (6.42)

Substituindo-se (6.40) em (6.41) e a equação resultante em (6.42), encontra-se

Pmf h(z)
p∗

d(z) =
N−1∑︂
k=0

Gis(zejkωd)FcmkVcm(n−k)modN . (6.43)

A relação entre o valor médio da potência transferida pelas componentes de média frequência
p̄mf = Pmf 0 e sua referência é, fazendo-se h = 0 e considerando que Fcm0 = Vcm0 = 0,

p̄mf(z)
p∗

d(z) =
N−1∑︂
k=1

Gis(zejkωd)FcmkVcmN−k . (6.44)
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Figura 6.6 – Formas de onda referentes à potência em média frequência. Foram empregados
Fmf = 150 Hz, Ts = 10800−1 s, d = 3 e Nlsw = 0, 5. O último gráfico apresenta uma
comparação entre a potência de média frequência obtida diretamente no domínio do tempo
e através dos fasores dinâmicos discretos.

Cada componente de frequência presente na tensão de modo comum em conjunto com seu
correspondente na corrente de circulação de média frequência transfere potência com uma
dinâmica diferente, dada por Gis(zejkωd). A soma das funções de transferência de cada
uma destas contribuições resulta num sistema de ordem elevada.

O primeiro gráfico da Figura 6.6 apresenta a referência da corrente de circulação
em média frequência i∗

bsca(t), a corrente de circulação resultante ic(t), e a tensão de
modo comum vcm(t). A função de transferência de malha fechada nominal resultante do
projeto apresentado na Seção 4.3.5.2 foi empregada na obtenção das formas de onda,
incluindo a dinâmico do filtro de referência. O segundo gráfico apresenta a contribuição
da fundamental e dos harmônicos de ordem 3 e 5 (apenas de frequência positiva) na
potência média resultante, calculadas a partir de suas respectivas parcelas no somatório
em (6.44). A potência média transferida pela fundamental corresponde a 91% da total,
e a dinâmica associada a esta é também a mais lenta. As potências transferidas pelos
harmônicos de ordem superior são muito pequenas. Isto sugere que pode-se aproximar, de
forma conservadora, a dinâmica definida por (6.44) apenas pela dinâmica de seus termos
que correspondem à frequência fundamental, k = 1 (frequência positiva) e k = N − 1
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Tabela 6.1 – Parâmetros utilizados no projeto do sistema de controle das energias de
baixa frequência.

C V ∗
C f Fmf Ts Tw

470 µF 640 V 0 – 22 Hz 150 Hz 10800−1 s 1080−1 s

(frequência negativa). Contudo, pode-se ainda considerar o ganho CC provido pelos outros
harmônicos, de forma que Gpmf(z) = p̄mf(z)

p∗
d(z) pode ser aproximada por

Gpmf(z) ≈
[︂
Gis(zejωd)Fcm1VcmN−1 + Gis(ze−jωd)FcmN−1Vcm1

]︂
·

N−2∑︂
k=2

Gis(ejkωd)FcmkVcmN−k . (6.45)

O terceiro gráfico na Figura 6.6 compara as respostas obtidas com (6.44) e (6.45). As
diferenças observadas são mínimas. No mesmo gráfico ainda estão plotadas como variam
as amplitudes dos harmônicos de ordem 2 e 4 presentes em pmf(t) para um degrau na
referência de potência p∗

d(t), calculadas a partir de (6.43). As respostas referentes a todas
as outras componentes, que em conjunto com as mencionadas totalizam N (72), foram
calculadas (sem aproximações) e convertidas para o domínio do tempo como apresentado
exemplarmente para ic(t) em (6.38). A forma de onda calculada diretamente no domínio
do tempo e a obtida por meio dos fasores dinâmicos discretos são apresentadas no último
gráfico de Figura 6.6.

6.3.4 Projeto dos controladores

A validação da estrutura proposta na Figura 6.1 foi realizada através de experimen-
tação. Utilizou-se o protótipo apresentado no Capítulo 7 em conjunto com a estratégia
de controle das correntes descritas na Seção 4.3.5, agora reprojetada para controlar as
correntes de uma máquina de indução. Os parâmetros necessários ao projeto do sistema
de controle das energias são apresentados na Tabela 6.1. Considera-se uma frequência de
transição entre os modos Flim = 21 Hz e uma banda de histerese de 2 Hz, de forma que a
transição do modo de baixa frequência para o modo de alta frequência acontece em 22 Hz,
e no outro sentido a transição ocorre em 20 Hz.

6.3.4.1 Controladores das componentes soma

Como já descrito na Seção 6.2.3, a mesma estratégia de controle das componentes
soma em eixos αβ0 desenvolvida na operação em alta frequência é empregada também
para a operação em baixa frequência. A única diferença entre as duas operações é o filtro
Fas(z). Neste capítulo, o sistema de controle das energias foi pensado já tendo-se em vista
a operação em ambas as faixas de frequência. O filtro notch analisado na Seção 5.3.3.1
continua sendo empregado em cada elemento da diagonal principal de Fas(z), mas o
polo adicional foi substituído por um filtro média de móvel sintonizado em 150 Hz, que
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tem como finalidade principal atenuar as oscilações de média frequência, além de outras
possíveis componentes de frequência mais elevada. A análise sumarizada na Tabela 3.1
indica que as principais componentes de média frequência presentes nas componentes soma,
devido à modulação em amplitude das correntes de circulação, estão situadas em ωmf ± ω.
Visando uma menor complexidade, optou-se por apenas um filtro sintonizado na frequência
central, fixa em ωmf , embora sua eficácia seja menor. O filtro notch é ajustado de acordo
com a frequência de operação no modo alta frequência, como já apresentado no capítulo
Capítulo 4. Já no modo de baixa frequência, já que se deseja compensar a ondulação em
2ω, o notch é mantido fixo numa frequência um pouco menor que 2Flim = 42 Hz, mais
especificamente, em 36 Hz, de forma que sua atenuação seja cada vez menor à medida que
a frequência de operação diminui e uma maior compensação da ondulação seja alcançada.

As mesmas especificações teóricas do sistema de controle de alta frequência, repetidas
na coluna à esquerda da Tabela 6.2, são empregadas no projeto do controlador soma. Como
deseja-se obter um controlador de primeita ordem, desconsidera-se a dinâmica dos filtros
no projeto, restando apenas a dinâmica integradora da planta, como também assumido
no Capítulo 5. Os polinômios obtidos, portanto, também são os mesmos apresentados em
(5.67). Quando os filtros são considerados, os polos de malha fechada do sistema, que,
de acordo com as especificações, deveriam ser 0, 981 ± j0, 011, se deslocam minimamente
para 0, 979 + j0, 010. O diagrama de Nyquist da função de transferência de malha aberta
é apresentado na Figura 6.7. As margens do sistema obtidas são sumarizadas na coluna à
direita da Tabela 6.2. Os valores resultantes indicam robustez a variações paramétricas.
As respostas a degraus de referência e perturbação foram testadas, mas as formas de onda
são similares às apresentadas na Figura 5.6, não justificando apresentá-las.

6.3.4.2 Controladores das componentes diferença

O controle das componentes diferença é realizado em eixos dq0. A Seção 4.3.4.1
mostrou, teoricamente, que o desacoplamento de planta discreta em eixos síncronos é
mais complexo que no caso contínuo, mas que pode ser aproximado por este quando a
frequência de amostragem é suficientemente alta. Os resultados de teóricos e experimentais
apresentados na Seção 4.3.5.1 indicam que, embora o desacoplamento não fosse perfeito,

Tabela 6.2 – Especificações e margens obtidas para o controlador da componente soma
das energias.

Especificações Margens

ωn 2π3, 5 rad/s Ganho 11,3
ζ 0,85 Fase 56,4◦

Nd - Atraso 27, 7Tw

λ 0 Estabilidade 0,78
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as resposta obtidas eram melhores com o emprego do desacoplamento aproximado. Não
necessariamente este é o caso para o controle de energias, já que a frequência de amostragem
é menor e há as dinâmicas dos filtros e das malhas de corrente que também seriam
desconsideradas no desacoplamento. A estratégia de projeto empregada neste caso é
similar às utilizadas para as correntes e componentes soma das energias. Um modelo
simplificado da planta é inicialmente empregado para se projetar um controlador de baixa
ordem. Em seguida, as dinâmicas adicionais dos filtros, da malha de controle das correntes,
acoplamentos e desacoplamentos são consideradas e a resposta do sistema é avaliada.

A Figura 6.8 apresenta o diagrama de blocos equivalente do controle das compo-
nentes d e q das componentes diferença das energias. Todas as variáveis apresentadas
são complexas, como definido em (6.20). Considera-se que a tensão do barramento CC
é constante, de forma que esta não é mais uma perturbação. O bloco Ged representa a
função de transferência da ação de controle p∗

r para a saída er, e contempla as dinâmicas
do mecanismo de transferência de potência em média frequência, do atraso referente ao
cálculo da ação de controle, e do armazenamento de energia pelos capacitores. Estas
dinâmicas são inicialmente definidas com período de amostragem referente ao sistema de
controle das correntes, Ts.

G′
ed(z) = Gpmf(z) Tsz

−1

1 − z−1 z−dc (6.46)

O controladores de energia são calculados com um período de amostragem Tw = MwTs,
com Mw = 10, o que torna possível a execução de todos os algoritmos de controle
pelo processador empregado no protótipo. Todas as funções são executadas dentro de
uma mesma interrupção, que ocorre com período Ts. O código referente ao controle
das componentes diferença das energias é dividido e executado em cinco interrupções
consecutivas. As novas referências das amplitudes das correntes de circulação são atualizadas
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Figura 6.7 – Diagrama de Nyquist da função de transferência de malha aberta do sistema
de controle das componentes soma das energias.
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Figura 6.8 – Diagrama de blocos do controlador das componentes diferença. Todas as
variáveis representadas são complexas.

imediatamente após as cinco interrupções, reduzindo o valor do atraso dc de 10 para 5.
Ged(z) é finalmente obtida através da aplicação de (6.26) à versão subamostrada (vide
Apêndice C) de G′

ed(z).
Ged(z) = SM{G′

ed(w)}
⃓⃓⃓
w=ze −jωTw

(6.47)

A função de transferência que relaciona a perturbação, as correntes de carga em eixos dq,
ir, e as energias nos capacitores considera simplesmente a parte integradora da planta, que
pode ser calculada diretamente com período de amostragem Tw com

Gedp(z) = TwejωTwz−1

1 − ejωTwz−1 . (6.48)

Ambas as funções de transferência possuem coeficientes complexos, evidenciando o acopla-
mento entre os eixos d e q. Mesmo quando um sinal real, ou seja, referente apenas ao eixo
d, é aplicado à equação a diferenças equivalente no domínio do tempo, sua saída apresenta
um sinal com parte real e imaginária, esta última referindo-se ao eixo q.

O bloco Fadr representa a dinâmica referente às componentes d e q do filtro Fad

no diagrama da Figura 6.1. A Tabela 3.1 mostra que há vários termos que de potência
absorvida pelos braços que contêm componentes em Fmf . Contudo, a componente de
maior amplitude esperada tem frequência 2Fmf . A escolha da frequência dos polos do
filtro é um compromisso entre a atenuação destas componentes de média frequência e o
maior acoplamento resultante nos eixos dq, que impactam sobremaneira na estabilidade
do sistema. Empregou-se a frequência de 150 Hz e um amortecimento de 0, 72 no projeto,
que corresponde a função de transferência

Fad(z) = 7, 15 · 10−3

1 − 1, 875z−1 + 0, 882z−2 . (6.49)

A função de transferência equivalente em eixos dq, em notação complexa, e período de
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amostragem Tw resultante vale

Fadr(z) = 0, 0072 + 0, 2905ejωTwz−1 + 0, 1097e2jωTwz−2

1 − 0, 8772ejωTwz−1 + 0, 2846e2jωTwz−2 . (6.50)

Os coeficientes de (6.49) foram usados em (6.29), da qual se obteve Fadr,cc. O filtro Fid

contém apenas um polo simples na frequência de 30 Hz, enquanto o filtro da referência Fr

contém um polo simples em 2 Hz.

O projeto do controlador é realizado por alocação de polos, considerando-se apenas
a dinâmica integradora da planta. As dinâmicas adicionais são posteriormente adicionadas
e a resposta do sistema é avaliada. A frequência dos polos de malha fechada tem um limite
superior definido pela perda de fase do filtro Fadr, por outro lado, o acoplamento entre os
eixos torna-se cada vez mais influente na resposta do sistema e na estabilidade quanto
menor for a banda passante. Após algumas iterações, definiu-se a frequência teórica dos
polos de malha fechada como 2π20 rad/s e um amortecimento de 0, 85. Os polinômios
encontrados são

R = 1 − z−1 (6.51)
S = 238, 7 − 223, 4z−1 (6.52)
T = 15, 27 (6.53)
D = 1 − z−1. (6.54)

A otimização do polinômio D não foi utilizada, pois a dinâmica deste caminho já é moldada
pelo filtro Fid. Mesmo na frequência de 0 Hz, as reais posições dos polos estarão afastados
dos valores teóricos devido à dinâmica do filtro Fadr e do mecanismo de transferência de
potência. Contudo, à medida que a frequência de operação aumenta, o maior acoplamento
entre os eixos afeta muito mais a dinâmica do sistema.

A Figura 6.9 apresenta a reposta teórica do sistema para um degrau de 50 J na
referência e∗

r d no instante t = 0 e outro de amplitude de 15 A na perturbação ird aproxi-
madamente no instante t = 0, 4 s. Três valores diferentes de capacitância correspondentes
ao valor nominal e a variações de 20% para cima e para baixo são considerados. Os sinais
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Figura 6.9 – Resposta do sistema de controle das componentes diferença a um degrau de
50 J em e∗

r d em t = 0 s e a um degrau de 15 A em ird em t = 0, 4 s. O sistema opera em
10 Hz e nenhuma estratégia de desacoplamento foi empregada.
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Figura 6.10 – Resposta do sistema de controle das componentes diferença a um degrau
de 50 J em e∗

r d e a um degrau de 15 A em ird. O sistema opera em 22 Hz e nenhuma
estratégia de desacoplamento foi empregada.

foram obtidos para uma operação a ω = 2π10 rad/s. As respostas são amortecidas em
todos os casos. Há um pequeno erro de regime permanente em ambos os eixos, ocasionado
pela aproximação no cálculo de Fadr,cc. O acoplamento entre os eixos resulta num tran-
sitório rápido em e∗

r q quando o degrau da perturbação acontece. Nenhuma estratégia de
desacoplamento foi empregada.

A estratégia de desacoplamento convencional pode ser obtida na representação
complexa com W = −jω. A Figura 6.10 apresenta as formas de onda obtidas para as mes-
mas entradas do caso anterior, mas quando a estratégia de desacoplamento convencional é
empregada. A resposta é muito mais oscilatória, indicando menores margens de estabilidade
do sistema. As dinâmicas adicionais não consideradas na estratégia de desacoplamento,
que é desenvolvida sob a consideração da planta sendo puramente integradora e contínua,
mesmo sendo rápidas, influenciam sobremaneira na dinâmica do sistema, tornando a
resposta pior do que no caso quando nenhum desacoplamento é empregado.

O lugar dos polos de malha fechada do sistema (empregando a representação
complexa) para uma variação na frequência de operação entre seu valor mínimo, 0 Hz, e
máximo, 22 Hz, é mostrado na Figura 6.11. Não é empregado desacoplamento e a dinâmica
do filtro de referência é desconsiderada, já que não influencia na estabilidade da malha.

O caminho dos polos dominantes partem da posição 0, 8343 ± j0.0975, referente à
frequência ω = 0. Devido puramente à dinâmica do filtro Fadr e da transferência de potência
em média frequência, já que não há acoplamento para ω = 0, há uma diferença entre as
posições obtidas e os valores teóricos 0, 9041 ± j0.055, que corresponde a um fator de
amortecimento de 0, 83, em vez da especificação de 0, 85. Na frequência máxima de operação,
o polo de menor frequência e menor amortecimento está localizado em 0, 979+j0, 0682, que
corresponde a uma frequência de 12, 38 rad/s e um baixo fator de amortecimento de 0, 26.
Contudo, como demostrado na Figura 6.12, a resposta do sistema ainda é aceitável mesmo
quando variações de 20% nas capacitâncias são consideradas. Vale destacar, que além
dos capacitores, que envelhecem e têm, em geral, suas capacitâncias diminuídas ao longo
do tempo, não são esperadas outras variações paramétricas significativas no conversor.
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Figura 6.11 – Lugar dos polos do sistema de malha fechada quando a frequência de
operação varia entre 0 e 22 Hz. Nenhuma estratégia de desacoplamento é empregada e o
valor nominal de capacitância foi considerado.

Observa-se que a reposta obtida para o caso com capacitância menor tem uma resposta
mais amortecida que o caso nominal. Avançando o lugar das raízes para frequências mais
elevadas, encontra-se que os polo dominante sai do círculo unitário na frequência de 31 Hz,
valor 41% maior que a máxima frequência prevista. A operação com frequências negativas
resulta no mesmo gráfico apresentado na Figura 6.11, mas espelhado com relação ao eixo
real.

O controle da componente de eixo zero, por ser totalmente, em teoria, desacoplado
dos outros eixos, é mais simples. O controlador RSTD foi projetado de acordo com as
especificações mostradas na coluna da esquerda da Tabela 6.3. Assim como nos outros casos,
o controlador foi projetado considerando-se apenas a dinâmica integradora da planta. As
margens obtidas são apresentadas na coluna da direita. Estas foram calculadas considerando-
se as dinâmicas do filtro Fad, que para esta componente tem dois polos complexos em
2π100 rad/s e amortecimento 0, 72, e a dinâmica do mecanismo de transferência de energia
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Figura 6.12 – Resposta do sistema de controle das componentes diferença a um degrau
de 50 J em e∗

r d e a um degrau de 15 A em ird. O sistema opera em 22 Hz e nenhuma
estratégia de desacoplamento foi empregada.
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Tabela 6.3 – Especificações e margens obtidas para o controlador de eixo zero das
componentes diferença das energias.

Especificações Margens

ωn 2π12 rad/s Ganho 3,11
ζ 0,9 Fase 43,8◦

Nd - Atraso 6, 6Tw

λ 0 Estabilidade 0,58

em média frequência.

6.4 Transição de modos

A maioria dos trabalhos publicados sobre a operação do MMC operando como
sistema de acionamento de máquina emprega controladores distintos para a operação
em baixa e alta frequência, como no esquema proposto neste trabalho. A mudança de
modo de operação é, usualmente, realizada através de uma transição suave e linear que
multiplica as referências de corrente do controlador de baixa frequência por km(ω) e as
referências do controlador de alta frequência pelo valor complementar, 1 − km(ω), e as
soma, formando uma referência única [137]. O ganho km(ω) vale 1 para baixa frequências,
0 para altas frequências e varia linearmente entre estes dois valores dentro de uma faixa
de transição. A dificuldade desta abordagem é a necessidade de se analisar a estabilidade
do sistema dentro da faixa de transição, o que é complexo, já que existe a atuação dos
dois controladores simultaneamente. Neste trabalho, optou-se por uma transição abrupta
dos controladores, de forma que as referências de corrente são calculadas por apenas um
dos sistemas de controle num dado instante de tempo. Embora a transição seja abrupta,
medidas são tomadas para que grandes transitórios não ocorram nas variáveis de controle
e, consequentemente, nas controladas.

A frequência limite que define a transição entre este dois modos foi definida em
Flim = 21 Hz. Uma histerese de ±1 Hz é empregada para evitar a troca constante de
modos quando o conversor opera em torno desta frequência. A estrutura do sistema de
controle das componentes soma é sempre o mesmo, independente do modo de operação,
como já descrito na Seção 6.3.4.1. A única mudança entre os modos, como já discutido,
é que no modo de operação de alta frequência o filtro notch é sempre sintonizado em
2ω, de forma que a ondulação principal de energia é rejeitada pelo sistema de controle
e não aparece nas referências de corrente. Para frequências abaixo de 0, 9 · 2 · 2πFlim, o
notch do filtro é mantido fixo nesta frequência, de modo que o controlador possa rejeitar a
ondulação em 2ω para frequências mais baixas.

Os controladores das componentes diferença, por outro lado, são diferentes para
cada modo de operação. As referências das correntes de circulação alternadas finais são
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obtidas de um controlador ou de outro, dependendo do modo de operação. Para se evitar
transitórios de grande amplitude na transição, ambos os controladores permanecem sendo
calculados, independentemente do modo de operação. Contudo, as entradas referentes as
ações de controle saturadas (pr no diagrama da Figura 6.1, e os elementos correspondentes
às componentes diferença em pt na Figura 5.2) são zeradas quando o outro modo de
operação está ativo. Isto evita que as ações de controle possuam um valor alto quando
ocorre a transição devido à integração do erro que não está sendo compensado.

6.5 Maximização da tensão de modo comum

Embora a tensão de modo comum quadrada, em conjunto com correntes de circu-
lação de mesma forma, teoricamente possa reduzir a amplitude das correntes de média
frequência pela metade, as tensões impulsivas necessárias para fazer as correntes de circu-
lação mudarem de valor rapidamente podem resultar em saturação dos sinais moduladores,
ocasionando distorções nas correntes de circulação e das portas. Assim, torna-se necessário
operar o conversor com certa margem em Mb para que haja garantias de que será possível
sintetizar as correntes necessárias mesmo em eventos dinâmicos mais rápidos. Considerando
que as tensões nas portas são impostas pela aplicação, resta diminuir a tensão de modo
comum. Isto, no entanto, resulta em perdas mais elevadas, já que para transferir uma
mesma potência será necessária uma corrente de circulação de média frequência de maior
amplitude. Esta seção apresenta uma nova modulação descontínua que permite a geração
da máxima tensão de modo comum em cada ciclo de comutação, ainda garantindo que
apenas um braço estará saturado – desde que a tensão a ser imposta nas portas já não
seja suficiente para saturar algum dos braços. A existência de saturação em apenas um
braço garante que sempre existirão outros cinco graus de liberdade capazes de controlar
independentemente as cinco correntes do conversor.

Sejam v∗
bdp,k e v∗

bdn,k as referências das tensões a serem geradas pelos braços positivos
e negativos, respectivamente, calculadas a partir de v∗

bd,k e v∗
bs,k, ou seja, sem adição de

qualquer tensão de modo comum. Uma vez que esta é adicionada, as referências das tensões
dos braços passam a ser

v∗
bp,k = v∗

bdp,k − vcm (6.55)
v∗

bn,k = v∗
bdn,k + vcm. (6.56)

Destas equações, pode-se avaliar que à medida que vcm aumenta, para v∗
bdp,k e v∗

bdn,k fixos,
ou um braço positivo irá saturar, já que não pode gerar tensão menor que zero, ou um
braço negativo saturará, dado que não pode gerar tensão maior que vCn,k. Assim, se é
desejado gerar máxima tensão de modo comum com apenas um braço saturado, positivo
ou negativo, deve-se fazer

vcm,max = min
k∈{a,b,c}

(vCn,k − v∗
bdn,k, v∗

bdp,k). (6.57)
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Figura 6.13 – (a) Comparação teórica entre as tensões de braço obtidas com estratégia de
modulação convencional e a descontínua proposta. vcmc é a tensão de modo comum com
amplitude constante usada no modo convencional, e v̂cmc é sua amplitude. vcmd é a tensão
de modo comum obtida com o método proposto, e v̂cmd é sua amplitude. (b) Comparação
entre as amplitudes das tensões de modo comum para os dois métodos.

Similarmente, se deseja-se minimizar a tensão de modo comum garantindo a saturação de
apenas um braço, faz-se

vcm,min = max
k∈{a,b,c}

(−vCp,k + v∗
bdp,k, −v∗

bdn,k). (6.58)

Alternando a tensão vcm entre os valores vcm,max e vcm,min consegue-se gerar uma tensão
de modo comum semelhante a uma onda quadrada com máxima amplitude possível e que
garante a não saturação de mais de um braço do conversor. Além da minimização das
correntes de circulação, o esquema proposto também minimiza as perdas de comutação,
uma vez que sempre há um braço gerando tensão mínima ou máxima, e, portanto, sem
comutar.

A Figura 6.13 (a) compara teoricamente o envelope da tensão do braço n, a quando
a estratégia convencional de geração de tensão de modo comum com amplitude constante
apresentada na Figura 6.3 é empregada (vcmc), e o envelope obtido quando a estratégia
de maximização é empregada. Em ambos os casos foram utilizados M = 0, 45, e para o
caso convencional Mb = 0, 9 é empregado. Apenas a componente em ω da ondulação de
energia, a de maior amplitude, é considerando cálculo da tensão do capacitor equivalente.
Devido à ondulação de tensão no capacitor, o valor real do índice de modulação de braço,
definido, para operação em regime permanente, como

Mbr = max
t,j,k

(︄
vbj,k(t)
vCj,k(t) , 1 −

vbj,k(t)
vCj,k(t)

)︄
, (6.59)

é 0,92 para o caso convencional, um pouco maior que o valor teórico Mb. Na prática,
este valor será maior ainda, já que Mb não considera também a queda de tensão sobre os
indutores. Já com a modulação descontínua proposta, Mbr vale 1, mas já que sempre há
cinco braços não saturados, a controlabilidade das cinco correntes são sempre garantidas.
A equação (6.59) leva em consideração, além da margem entre a máxima tensão gerada



Capítulo 6. Operação do MMC em baixa frequência 207

e a disponibilizada pelos capacitores, também quão perto a mínima tensão sintetizadas
pelos braços está próxima de zero, valor mínimo capaz de ser gerada.

A Figura 6.13 (b) mostra as tensões de modo comum resultantes de cada método.
A amplitude média de vcmd é em média 48,4% maior que no caso convencional. Percebe-se
que a amplitude de vcmd não é constante, há um pequena ondulação na frequência 6ω.
Para frequências muito baixas, o sistema de controle pode compensar esta ondulação,
modulando automaticamente a amplitude das correntes de circulação de média frequência.

A Figura 6.14 apresenta uma possível implementação do esquema proposto. Foi
adicionada às entradas dos blocos max e min um sinal triangular ftr(t) usado para limitar
as derivadas de vcm, assim como no esquema convencional na Figura 6.3. ftr(t) também
é usada para sincronizar a transições entre os valores de vcm,max e vcm,min, de forma que
vcm assume o valor da primeira quando vtr ≥ 0, e da segunda caso contrário. Também
é possível atrasar a referência da tensão de modo comum em d amostras com relação a
fcm(t), permitindo a compensação das dinâmicas das malhas de controle das correntes e o
aumento do fator de potência.

A amplitude da tensão de modo comum gerada pode ser aproximadamente calculada
a partir dos valores máximo e mínimo, de acordo com

v̂cm = 1
2
(︂
vcm,max − vcm,min

)︂
. (6.60)

A amplitude v̂cm é empregada no cálculo das amplitudes das correntes de circulação de
média frequência no esquema apresentado na Figura 6.1.

6.5.1 Generalização para outras topologias

O uso de correntes de circulação em conjunto com a tensão de modo comum pode
ser útil para transferir potência, e reduzir ondulações de tensão, também em conversores
MMC CA-CA [131,241]. A modulação descontínua proposta pode ser empregada neste
caso também, bastando, para isso, considerar que os limites das tensões geradas por braços
compostos por SMs do tipo full-bridge são diferentes.

Figura 6.14 – Possível implementação do esquema de modulação descontínua proposto.
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A análise a seguir emprega o modelo genérico apresentado na Figura 2.11, permitindo
estender a estratégia para um número qualquer de fases em ambas as portas do conversor.
Sejam as tensões calculadas pelos sistemas de controle, sem adição da tensão de modo
comum, dadas, assim como no conversor CC-CA, por v∗

bdj,k. No caso genérico, as tensões a
serem geradas pelos braços, agora considerando a tensão de modo comum, são dadas por

vbj,k = v∗
bdj,k − vcm. (6.61)

Diferentemente do conversor MMC CC-CA, no qual os sentidos das tensões dos braços
negativos são invertidas com relação ao modelo genérico, um aumento da tensão de modo
comum diminui as tensões geradas por todos os braços. Sendo o limite superior destas
dado pelas tensões de seus capacitores, encontra-se que a máxima tensão de modo comum
que causa a saturação de apenas um braço é dada por

vcm,max = min
j,k

(︂
v∗

bdj,k + vCj,k

)︂
. (6.62)

O limite inferior da tensão gerada pelo braço j, k passa a ser −vCj,k. Assim, a tensão de
modo comum que resulta em apenas um braço gerando a menor tensão possível vale

vcm,min = max
j,k

(︂
v∗

bdj,k − vCj,k

)︂
. (6.63)

Alguns trabalhos propõe ainda o uso de tensão de modo comum e correntes de circulação
CC para promover o equilíbrio das energias em conversores CA-CA [115]. Neste caso, a
técnica proposta ainda pode ser empregada, bastando que se mantenha como referência
para a tensão de modo comum um dos sinais vcm,max ou vcm,min sem alternância.

6.6 Resultados

As propostas deste capítulo, excluindo-se a generalização apresentada na Seção 6.5.1,
são validadas por meio de resultados experimentais e de simulação.

6.6.1 Resultados experimentais

Os resultados experimentais apresentados nesta seção foram obtidos com o conversor
alimentando uma máquina de indução de 7,5 kW, 380 V e três pares de polos. Uma
descrição mais detalhada da máquina pode ser obtida em [280]. Um esquema de controle
por orientação indireta de campo com encoder foi implementado e usado para acionar
a máquina com controle de velocidade e limitação de torque. Maiores detalhes podem
ser vistos no Capítulo 7. Uma máquina síncrona acoplada mecanicamente à primeira foi
utilizada como carga. Os terminais da máquina síncrona foram conectados a um sistema
de conversores unidirecionais CA-CC (retificador em ponte de Graetz e conversor boost) e
CC-CC (conversor buck) conectados numa configuração back-to-back. O conversor buck
tem como carga um banco de resistores, que são usados para dissipar a potência absorvida
da máquina de indução. O conversor boost controla a corrente CC drenada do retificador,
e, indiretamente, o torque gerado pela máquina síncrona.
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A referência de tensão δv foi ajustada em 25% no modo de baixa frequência. A
frequência da tensão de modo comum e das correntes de circulação no modo de operação
em baixa frequência é de 150 Hz. O atraso teórico ótimo d = 3 foi testado em conjunto
com outros valores e mostrou-se de fato como sendo o que resulta em menores perdas.
A derivada da tensão de modo comum foi limitada em Nlsw = 0, 5 níveis por período de
comutação equivalente, o que resulta numa derivada (considerando apenas valores médios)
de aproximadamente 3, 5 V/µs.

6.6.1.1 Transitórios

A Figura 6.15 apresenta as formas de onda obtidas durante a aceleração da máquina
de indução desde velocidade zero até a nominal, 122 rad/s. Um intervalo de aproximada-
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Figura 6.15 – Aceleração da máquina de indução desde zero até a velocidade nominal,
122 rad/s. Variáveis marcadas com ⋆ foram obtidas através do próprio sistema de aquisição
do conversor.

mente 0,5 s é reservado para a magnetização da máquina, que é controlada pela corrente de
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eixo direto. Um valor de 13 A foi utilizado durante todo o processo. A corrente na máquina
síncrona é limitada em velocidades muito baixas devido às quedas de tensão em seus
enrolamentos e no conversor boost, limitando também o torque desenvolvido. A referência
de torque é limitada no valor nominal da máquina durante a aceleração. A frequência de
transição entre os modos de baixa e alta frequência é atingida em aproximadamente 1,43 s,
instante a partir do qual a tensão de modo comum de média frequência não é mais injetada,
como pode ser observado na tensão de braço. A amplitude das correntes de circulação de
média frequência, que pode ser observada na corrente de braço, diminui à medida que
a frequência aumenta e a necessidade de compensação da ondulação de energia diminui.
A potência processada em regime permanente é ligeiramente inferior ao valor nominal
devido ao torque máximo que pode ser gerado pela máquina síncrona. As tensões dos
capacitores mantêm-se bem controladas durante toda a aceleração, e a transição dos modos
de operação ocorre de forma suave. O formato da ondulação de tensão dos capacitores
varia à medida que a máquina acelera, dentro da faixa de operação de baixa frequência,
devido, principalmente, à supressão variável da ondulação em 2ω das componentes soma,
que diminui com o aumento da frequência. A corrente de pico de braço atinge o valor de
pico de 15, 1 A durante a operação em alta frequência, e 24, 3 A no modo de operação
de baixa frequência, em torno de 61% maior. Isto deve-se ao emprego das correntes de
circulação de média frequência. A variável T mostrada corresponde a referência de torque
calculada pelo controlador de velocidade.

A Figura 6.16 apresenta as formas de onda obtidas durante a desaceleração da
máquina desde a velocidade nominal até zero. O processo é mais rápido, já que desta vez
a carga mecânica ajuda na desaceleração. A taxa de variação da frequência no momento
da transição de modos é muito maior neste caso, mas ainda assim o transitório ocorre de
forma suave. Um filtro de primeira ordem com constante de tempo de 0, 25 s é empregado
na referencia de velocidade para suavizar a resposta do sistema. A interação entre esta
dinâmica e a dinâmica da carga resulta nas descidas e subida do torque observada na
figura.

A Figura 6.17 apresenta as formas de onda obtidas quando o sistema opera com
frequência elétrica de 23, 4 Hz, portanto, no modo de alta frequência, e um degrau de
torque é aplicado à máquina. Este degrau resulta num transitório na velocidade, que
diminui suficientemente para que o sistema passe a operar, momentaneamente, enquanto
não entra novamente em regime permanente, no modo de baixa frequência. As transições
de modo ocorrem suavemente e não influenciam as correntes da máquina. Há uma variação
considerável de velocidade em relação ao valor de regime permanente, já que este último é
baixo.

A Figura 6.18 apresenta os resultados obtidos quando situação inversa à anterior
é testada. O sistema opera em regime permanente com frequência elétrica de 20, 5 Hz,
portanto, no modo de operação de baixa frequência, e torque próximo ao nominal quando
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Figura 6.16 – Desaceleração da máquina desde a velocidade nominal até zero. Variáveis
marcadas com ⋆ foram obtidas através do próprio sistema de aquisição do conversor.

a carga é retirada. O sistema passa a opera momentaneamente no modo de alta frequência,
retornando ao modo de baixa frequência quando novamente em regime permanente. Assim
como nos outros casos, as transições de modo ocorrem suavemente e não há influência
nas correntes da máquina. Embora o conversor opere no modo de baixa frequência, quase
não há necessidade de correntes de circulação de média frequência, já que o sistema opera
próximo da frequência limite Flim, e a ondulação de tensão é próxima da obtida quando o
conversor opera sem compensação da ondulação.

6.6.1.2 Regime permanente e perdas

A Figura 6.19 apresenta as formas de onda obtidas com o conversor alimentando a
máquina com uma frequência de 15 Hz, corrente de pico de 24 A e Mb = 0, 9. As ondulações
das tensões dos capacitores são dominadas pela componente fundamental resultante da
interação entre a parcela CC de tensão que o braço gera e a corrente de carga, embora a
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Figura 6.17 – Degrau de carga aplicado quando o sistema opera no modo de alta frequência,
mas próximo à frequência de transição. Variáveis marcadas com ⋆ foram obtidas através
do próprio sistema de aquisição do conversor.

distorção causada pela componente de segunda harmônica, parcialmente compensada pelos
controladores das componentes soma, sejam também perceptíveis. Devido às ondulações
de tensão dos capacitores e as quedas de tensão sobre os indutores, o índice de modulação
real medido vale aproximadamente Mbr = 0, 96. A amplitude da tensão de modo comum
gerada é de aproximadamente 170 V. O valor de pico da corrente de braço no intervalo
mostrado vale 19, 7 A, enquanto seu valor eficaz vale 9, 72 A.

A Figura 6.20 mostra as formas de onda obtidas com o conversor alimentando
a máquina sob as mesmas condições, mas agora empregando a modulação descontínua
proposta. As formas de onda das tensões dos capacitores são similares às anteriores,
com a diferença que as ondulações de média frequência têm uma amplitude menor. Isto
deve-se à menor amplitude das correntes de circulação de média frequência necessária
neste esquema. As referências das tensões de braço atingem os valores limites que podem
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Figura 6.18 – Carga retirada abruptamente quando o sistema opera no modo de baixa
frequência, mas próximo à frequência de transição. Variáveis marcadas com ⋆ foram obtidas
através do próprio sistema de aquisição do conversor.

ser sintetizados, mas sem ultrapassá-los e aproveitando de maneira otimizada a tensão
disponível. A amplitude média da tensão de modo comum gerada é de aproximadamente
230 V, 35% maior que no caso anterior. O valor de pico da corrente de braço no intervalo
mostrado vale 18, 1 A, enquanto seu valor eficaz vale 8, 9 A, 8,5% menor que no caso
anterior. A tensão de braço vbp,a apresenta intervalos sem comutação, que correspondem
aos instantes nos quais o sinal modulador mp,a permanece grampeado em zero ou um.
Contudo, não há influência no controle das correntes.

As Figuras 6.21 e 6.22 apresentam os resultados obtidos quando o sistema opera com
frequência elétrica de 5 Hz e corrente de pico de 24 A. A mesma referência de ondulação
de tensão de 25% é empregada, mas como agora a frequência da ondulação é menor, uma
maior parte da potência pulsada tem que ser compensada via o mecanismo de transferência
de potência em média frequência. A maior amplitude da correntes de circulação necessária
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Figura 6.19 – Formas de onda obtidas com o conversor operando com frequência elétrica
de 15 Hz, corrente de pico na máquina de 24 A e Mb = 0, 9. Variáveis marcadas com ⋆

foram obtidas através do próprio sistema de aquisição do conversor.

tem um duplo efeito negativo: requer tensões impulsivas maiores e levam os indutores de
braço a uma região de operação mais próxima da saturação, tornando o sistema de controle
das correntes de circulação menos amortecido, e, consequentemente, aumentando os picos
dos sinais de controle durante os degraus de referência. Na Figura 6.21, mesmo com índice
de modulação baixo Mb = 0, 85, o valor real medido Mbr = 0, 98 é quase unitário. Neste
caso, a amplitude da tensão de modo comum é de aproximadamente 190 V, e o valor eficaz
das correntes de circulação é 13, 2 A. Quando a modulação descontínua é empregada, no
caso da 6.22, a amplitude média da tensão de modo comum passa a ser 285 V, 50% maior
que no caso anterior, e o valor eficaz da corrente do braço p, a é 10, 8 A, 18, 2% menor que
no caso convencional com Mb = 0, 85.

As perdas médias por submódulo obtidas para os pontos de operação referentes
às frequências de 5, 10, 15 e 20 Hz são apresentadas nas Figura 6.23 e Figura 6.24,
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Figura 6.20 – Formas de onda obtidas com o conversor operando com frequência elétrica
de 15 Hz, corrente de pico na máquina de 24 A e empregando a modulação descontínua
proposta. Variáveis marcadas com ⋆ foram obtidas através do próprio sistema de aquisição
do conversor.

respectivamente, para correntes de pico de 24 A e 15 A. Para cada ponto de operação
foram testados três valores de índice de modulação de braço para o método convencional,
Mb = 0, 85, Mb = 0, 9 e Mb = 0, 95, e a modulação descontínua proposta. As perdas
foram obtidas através da medição da potência total consumida pelos braços e posterior
subtração da potência absorvida pelas fontes auxiliares, previamente medidas. Os valores
apresentados correspondem à média de todos os 30 SMs do conversor.

O valores reais medidos de índice de modulação, Mbr, são apresentados no eixo
horizontal. A maior parte dos casos testados na Figura 6.23 resultaram em sobremodulação
de pelo menos um braço do conversor. No caso do MMC, a operação em sobremodulação é
mais perigosa que em outros conversores fontes de tensão mais simples, como um conversor
dois níveis ou um NPC. Nestes últimos, a sobremodulação apenas distorcerá as correntes
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Figura 6.21 – Formas de onda obtidas com o conversor operando com frequência elétrica
de 5 Hz, corrente de pico na máquina de 24 A e Mb = 0, 85. Variáveis marcadas com ⋆

foram obtidas através do próprio sistema de aquisição do conversor.

da máquina, e, no caso do NPC, estratégias adicionais de controle da tensão do ponto
médio podem ser necessárias, mas ainda é possível o seu controle [281]. No caso do MMC,
não apenas as correntes na máquina e na porta CC serão distorcidas, mas também as
corretes de circulação, em um nível maior ou menor, dependendo da estratégia de controle
empregada. Como componentes de frequências específicas são usadas no controle das
tensões dos capacitores, a perda da controlabilidade das correntes de circulação pode
resultar no desbalanço das tensões e na subsequente parada do sistema devido à atuação
da proteção correspondente. Portanto, é importante que o conversor mantenha-se operando
na região linear ou no limite desta, como propõe este trabalho.

No caso relativo à frequência de operação de 5 Hz na Figura 6.23, o único valor de
Mb que resulta num índice de modulação real menor que um é Mb = 0, 85. Ainda assim,
a margem resultante é pequena. Para a operação em 10 Hz, o índice de modulação real
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Figura 6.22 – Formas de onda obtidas com o conversor operando com frequência elétrica
de 5 Hz, corrente de pico na máquina de 24 A e empregando a modulação descontínua.
Variáveis marcadas com ⋆ foram obtidas através do próprio sistema de aquisição do
conversor.

medido, Mb = 0, 96, é um bom compromisso entre margem de segurança e perdas. A
operação em frequências maiores requer menor compensação das ondulações de energia, e,
consequentemente, um baixo valor para as amplitudes das correntes de circulação de média
frequência, resultando em menor utilização das tensões de braço. A comparação das perdas
resultantes da estratégia proposta com as perdas obtidas com o método convencional para
Mb = 0, 85 revela uma diminuição de 27, 3%, 25%, e 12, 5% para as frequências de 5 Hz,
10 Hz e 15 Hz, respectivamente.

As perdas resultantes da operação com 15 A de pico variam menos com o índice de
modulação, principalmente para as frequências de 10 Hz e acima, já que a compensação da
ondulação de energia é muito menor. Para as frequências de 15 Hz e 20 Hz, a compensação
é praticamente não necessária, e a pequena redução das perdas quando ao modulação
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Figura 6.23 – Perdas médias dos submódulos quando o conversor alimenta a máquina
com uma corrente de pico de 24 A para diferentes índices de modulação.
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Figura 6.24 – Perdas médias dos submódulos quando o conversor alimenta a máquina
com uma corrente de pico de 15 A para diferentes índices de modulação.

descontínua é empregada deve-se mais aos períodos nos quais os interruptores não comutam.
Mesmo nestes casos, a modulação proposta é vantajosa porque é capaz de adaptar a
amplitude da tensão de modo comum ciclo-a-ciclo, de modo que degraus de tensão nas
portas ou nas referências de corrente não levam à sobremodulação, mesmo que momentânea,
dos braços.

O protótipo utilizado na obtenção dos resultados experimentais emprega IGBTs de
baixa tensão, que, comparados com dispositivos de média tensão, dissipam pouca energia
em cada comutação. Assim, espera-se que as reduções de perdas sejam ainda maiores
quando a modulação descontínua proposta é aplicada a um sistema de média tensão.

6.6.2 Simulação de um conversor de média tensão

Esta seção apresenta resultados de simulação de um conversor MMC de média
tensão com 10 submódulos por braço empregando a estratégia de operação em baixa
frequência proposta. Os parâmetros do sistema simulado podem ser vistos na Tabela 6.4.
O capacitor do submódulo CSM é escolhido de forma a resultar numa ondulação em torno
de 20% na frequência Flim quando operando com corrente máxima, 250 A de pico. A porta
CA do conversor é conectada a uma fonte de tensão com relação amplitude/frequência
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constante de 6, 9 kV/60 Hz, sendo 6, 9 kV a tensão eficaz de linha.

A Figura 6.25 apresenta uma comparação entre os resultados da operação com
a modulação convencional e a proposta, obtidos com o modelo detalhado apresentado
na Seção 3.4.1. O sistema opera com corrente nominal (250 A de pico) e frequência de
15 Hz. A coluna da esquerda apresenta os resultados obtidos com o esquema de modulação
convencional, para o qual um índice de modulação de braço Mb = 0, 84 foi utilizado.
Verifica-se, na terceira e na quarta linha, que este índice já é suficientemente alto para que
o conversor opere no limiar da saturação. A modulação descontínua proposta resulta numa
tensão de modo comum de amplitude variável, mas de valor médio maior. Como resultado,
as correntes de média frequência necessárias para transferir a mesma potência é menor.

A Figura 6.26 apresenta uma comparação entre as perdas de condução, comutação
e totais do conversor MMC operando com corrente nominal em diferentes frequências e
diferentes índices de modulação de braço para a estratégia de modulação convencional e
para a descontínua. As perdas são referentes à potência total dissipada nos semicondutores
que compõem um submódulo do conversor. Os modelos de perdas foram implementados a
partir das curvas das quedas de tensão do IGBT e do diodo, bem como das energias de
comutação e recuperação reversa, retiradas da folha de dados do dispositivo FF200R17KE4
do fabricante Infineon Technologies [181].

Como esperado, as perdas diminuem com o aumento da frequência de operação, já
que é necessária uma compensação menor da ondulação de energia, e com o aumento de Mb.
Comparando-se as perdas totais obtidas na estratégia convencional para Mb = 0, 84, que
resulta num índice de modulação real de 0, 96, com as perdas obtidas quando empregando-
se a modulação descontínua proposta, verifica-se que esta última permite uma diminuição
de 21, 4% em 1 Hz, 27, 5% em 8 Hz, e 24, 3% em 15 Hz.

6.7 Conclusão

Este capítulo apresentou os fundamentos teóricos que permitem a operação do MMC
em baixas frequências, primeiramente estudados em [52], os quais baseiam-se na utilização
de tensões de modo comum e correntes de circulação de média frequência para trocar
energia entre os braços positivos e negativos numa frequência mais elevada, deslocando
a ondulação de potência para uma frequência onde a ondulação de tensão resultante
é baixa. Uma revisão dos principais trabalhos da literatura foi realizada, verificando-

Tabela 6.4 – Parâmetros do sistema de média tensão simulado.

Vcc Lf Lb CSM Fn Feq

11,5 kV 4 mH 1 mH 2,7 mF 60 Hz 10 kHz
Vcall Rf Rb Flim Fmf Nlsw

6,9 kV 0,25 0,17 Ω 30 Hz 150 Hz 0,5
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Figura 6.25 – Comparação entre a estratégia de modulação convencional e a descontínua
proposta. As formas de onda foram obtidas a partir da simulação de um sistema de média
tensão

Figura 6.26 – Comparação das perdas obtidas com a modulação convencional e a descon-
tínua proposta.



Capítulo 6. Operação do MMC em baixa frequência 221

se que todos (que empregam a topologia do MMC original e operam com tensão do
barramento constante) baseiam-se no mesmo princípio de funcionamento mencionado.
Como já concluído em outros trabalhos, formas de onda quadradas para a tensão de modo
comum e para as correntes de circulação resultam em menos perdas, já que os valores
de pico e eficaz das correntes de braço são minimizados para estas formas de onda. Este
capítulo propôs uma estrutura de controle e uma estratégia de modulação, bem como
ferramentas de análise, que permitem melhorar o desempenho do conversor MMC quando
operando em baixa frequência e empregando as formas de onda mencionadas.

O esquema de controle proposto emprega uma estratégia de controle das compo-
nentes soma similar à utilizada na operação em alta frequência, com a diferença que as
ondulações em 2ω não são filtradas, pois devem também ser atenuadas quando operando
em frequências muito baixas. As componentes diferença das energias são controladas em
eixos dq, permitindo um controle preciso de suas ondulações, que são as mais significativas.
As referências das ondulações, como já proposto em trabalho contemporâneo a este, são
calculadas de forma a minimizar as correntes de circulação, mas ainda mantendo as ondula-
ções de tensão dentro de um nível pré-estabelecido. O projeto do controlador é dificultado
pelas dinâmicas adicionais inseridas pelo mecanismo de transferência de potência em média
frequência e do filtro de realimentação empregado, que evita a contaminação do sinal de
controle com componentes de média frequência. A estratégia de desacoplamento em eixos
dq derivada no caso contínuo, usualmente empregada em sistemas de controle de corrente,
neste caso mostra-se prejudicial.

O emprego de uma forma de onda quadrada para as correntes de circulação torna
mais difícil o cálculo da amplitude da tensão de modo comum, que deve ter a maior
amplitude possível para minimizar perdas, mas ao mesmo tempo não deve causar a
saturação dos braços. As tensões de braço quase impulsivas necessárias para fazer fluir
correntes de circulação (quase) quadradas limitam a máxima amplitude da tensão de
modo comum que pode ser gerada pelo conversor, contrapondo as vantagens deste tipo
de forma de onda. O método convencional empregado na determinação da amplitude
da tensão de modo comum de média frequência tem como desvantagem uma resposta
lenta, visto que utilizada as amplitudes filtradas das tensões das portas, além da própria
necessidade de determinação de um valor de índice de modulação que preveja uma certa
margem para transitórios. Este trabalho propôs uma modulação descontínua que otimiza
a amplitude da tensão de modo comum , mas ainda garante que não haverá saturação dos
braços, mantendo a controlabilidade das correntes do conversor. A modulação proposta
ainda minimiza as perdas de comutação e não requer o estabelecimento de um índice de
modulação.

Resultados experimentais comprovam o funcionamento das estratégias de controle e
modulação descontínua proposta, que reduziu, na operação com frequência de 5 Hz, 27, 3%
das perdas do conversor. À medida que a frequência aumenta e/ou a corrente de carga
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diminui, a necessidade de compensação da ondulação torna-se menor, e as vantagens da
modulação diminuem. Resultados obtidos através da simulação de um sistema de média
tensão mostram uma redução de até 27, 5% nas perdas dos semicondutores do conversor.



223

Capítulo 7

Protótipo em escala reduzida e sistema
back-to-back para acionamento de máquina

A verificação das propostas apresentadas neste trabalho são realizadas principal-
mente através de resultados experimentais. Muito embora os principais nichos de aplicação
do MMC atuais sejam em média e alta tensões, a experimentação com o objetivo de
pesquisa em novas estratégias de controle e modulação não é vantajosa nestes níveis de
tensão. Primeiramente, um protótipo de média tensão é muito caro, tanto com relação ao
custo inicial, quanto ao custo de manutenção, principalmente em caso de falha. A infraes-
trutura necessária para a instalação elétrica e mecânica, subestação, fontes de alimentação
e equipamentos de teste também é muito mais custosa em níveis maiores de tensão. O
risco à vida dos pesquisadores também é muito maior, o que requer treinamento especial.
Além disso, é esperado que a resposta dinâmica de um conversor em escala reduzida seja
muito similar à obtida com o conversor real, se especificações adequadas são empregadas.
Contudo, espera-se grandes diferenças no que refere-se ao projeto elétrico e térmico, bem
como dos dispositivos magnéticos, entre um conversor em escala de baixa tensão e um
conversor real de alta potência.

Para que haja uma similaridade mínima entre o protótipo desenvolvido e um
conversor para aplicações reais, estabeleceu-se os seguintes requerimentos.

• N - O número de células deve ser significativo, de modo a reproduzir possíveis
problemas relacionados à modulação e balanceamento das tensões dentro de um braço
de um conversor real;

• Alimentação - Idealmente, no conversor real, a alimentação dos circuitos auxiliares
de um célula deve ser derivada de seu próprio capacitor, evitando a necessidade de
fontes auxiliares com isolação em média/alta tensão. O protótipo em escala também
deve seguir este direcionamento;

• Partida - A partida do protótipo deve se dar com recursos próprios, sem a necessidade
de fontes externas senão a própria alimentação do conversor;

• Isolação - Em média tensão, usualmente são utilizadas fibras óticas para isolação dos
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sinais transmitidos dentro do conversor, requerendo circuitos adicionais de comunica-
ção. O protótipo em questão deve utilizar o mesmo sistema de comunicação utilizado
na aplicação real, de modo a reproduzir os mesmos e atrasos e complexidade;

• Flexibilidade - Uma das vantagens do MMC é a facilidade de adequação a diferentes
níveis de tensão através da modificação do número de células. Os sistemas de controle,
modulação e comunicação também devem ser flexíveis ao número de submódulos;

• Ondulação - As ondulações de energia armazenada nos capacitores, bem como a
ondulação de corrente nos indutores, em valores relativos, devem ser comparáveis com
a esperada em um conversor de média tensão, de modo que os possíveis problemas
causados por estas também sejam reproduzidos na experimentação em escala.

Dados estes requerimentos e levando-se em consideração o custo do conversor,
escolheu-se as especificações apresentadas na Tabela 7.1. As seções a seguir apresentam
os principais componentes do sistema de potência, de um submódulo e dos cartões de
controle utilizados. O funcionamento do sistema de controle e comunicação em seus vários
níveis também é apresentado.

7.1 Estrutura de potência

Além dos submódulos que compõem os braços do MMC e os indutores em série
com estes, são necessários dispositivos de potência e sensoriamento adicionais para que
um protótipo do conversor possa funcionar adequadamente e com segurança. A Figura 7.1
apresenta o esquemático de potência do protótipo empregado. Cada fase do conversor
possui dois braços, cada um composto por 5 submódulos, dois indutores de braço e
dois sensores de corrente, cada um medindo a corrente de um braço. Por questões de
disponibilidade, o sensor de modelo LA305-S da LEM [282] foi utilizado. Este dispositivo
tem uma capacidade nominal de corrente de ±500 A, valor muito superior aos esperados
para este protótipo. Com o propósito de redução do ganho do sensor e obtenção de uma
melhor relação sinal/ruído, 10 espiras de cabo foram enrolados em torno do núcleo do
sensor. Considerando-se os ganhos do ADC dos circuitos de condicionamento, um fundo
de escala de aproximadamente ±50 A é obtido.

A tensão do barramento CC e as tensões de linha são medidas através de cartões
ISOX, fabricado pela WEG e utilizado em seus conversores de média tensão. O funcio-
namento destes cartões de aquisição é baseado num conversor tensão-frequência de alta
precisão. Os pulsos gerados por este circuito, cuja frequência varia linearmente com a

Tabela 7.1 – Especificações do protótipo em escala.

S Vcall Vcc Ica Icc VCSM N

15 kVA 380 V 640 V 22,8 A 23,4 A 128 V 5
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tensão medida, é enviada via fibra ótica para o controle central do conversor. O sistema de
conversão frequência-tensão implementado no controle central permite obter uma amostra
a cada período de amostragem do controle (10800−1 s) com uma precisão equivalente de
aproximadamente 10 bits.

Além dos sensores, dispositivos de proteção são adicionados à porta CA do conversor.
O conjunto de fusíveis F2 e o disjuntor trifásico D2 são conectados entre o conversor e a
máquina, de modo a manter a integridade dos condutores em caso de falhas catastróficas.

A entrada CC do conversor tem um valor nominal de 640 V, e foi conectada a
uma fonte de laboratório nos experimentos em que o conversor foi configurado como
inversor nos Capítulos 4, 5 e 6. Numa aplicação comercial, as possibilidades mais prováveis
seriam a utilização de um retificador multipulso, formando um sistema de acionamento
não-regenarativo, ou um outro conversor MMC, numa configuração back-to-back, resultando
num sistema com capacidade de regeneração de energia. Há ainda uma entrada de 380 V
CA, utilizada para alimentar circuitos auxiliares no inversor, como as fontes auxiliares do
sistema de controle e o circuito de pré-carga. Uma discussão mais aprofundada sobre este
circuito é apresentada na próxima seção. A entrada de tensão CA também é protegida
contra falhas através do conjunto de fusíveis F1 e do disjuntor D1. A Figura 7.2 apresenta
uma foto do protótipo utilizado, projetado e montado pela empresa WEG. É possível ver
os 30 submódulos, o sistema de controle central e cartões de controle de braço.

Os parâmetros da máquina de indução utilizada nos testes são apresentados na
Tabela 7.2. A potência mecânica da máquina é metade da potência aparente do protótipo
do MMC, contudo, era a máquina disponível no laboratório com as características mais
apropriadas para as experimentações. Uma máquina síncrona foi mecanicamente acoplada

Figura 7.2 – Foto do protótipo utilizado nos testes experimentais.
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Tabela 7.2 – Parâmetros da máquina de indução. Adaptado de [280].

Pn 7,5 kW Potência nominal
Vcall 380 V Tensão nominal de linha
Fn 60 Hz Frequência elétrica nominal
Rs 0,33 Ω Resistência do estator
Ls 4 mH Indutância de dispersão do estator
Rr 0,39 Ω Resistência do rotor
Lr 4,9 mH Indutância de dispersão do rotor
Lm 55,9 mH Indutância de magnetização
J 0,06 kg·m2 Momento de inércia
Fa N · m · s Coeficiente de atrito viscoso
Np 3 Número de pares de polos

à máquina de indução e foi empregada como carga.

Para os testes do funcionamento como retificador descritos no Capítulo 5, a máquina
de indução foi desconectada e a porta CA do conversor foi conectada a uma fonte de
alimentação trifásica de laboratório ajustada em 380 V. Uma carga eletrônica composta por
uma configuração back-to-back de um conversor boost e um conversor buck foi utilizada para
drenar uma corrente controlada da saída do MMC. A saída do conversor buck foi conectada
a um banco de resistores, para onde a energia processada era finalmente direcionada. O
conversor boost é controlado de forma a regular a corrente em sua entrada. Os testes
com dois conversores MMC em conexão back-to-back apresentados neste capítulo foram
obtidos com a configuração apresentada na Figura 7.1 para o conversor inversor, sendo
este alimentado pela porta CC de outro conversor MMC similar, a porta CA deste último
conectado a uma fonte de alimentação CA.

7.1.1 Pré-carga dos capacitores

Se pelo menos uma das portas do MMC é conectada a uma fonte de tensão na
condição de capacitores completamente descarregados, uma corrente elevada irá fluir
através dos braços do conversor, limitada apenas pela impedância dos indutores de braço,
capacitores e resistências parasitas. Assim, uma estratégia que possa pré-carregar os
capacitores antes da conexão da fonte de alimentação é necessária. No caso de um inversor,
este problema é simplificado se o retificador tem a capacidade de variar sua tensão de saída
ou de limitar a corrente. No caso de retificadores sem esta capacidade, independentemente
do tipo, uma possibilidade é a utilização em resistores para limitação de corrente de inrush
em série com o sistema na conexão CA do retificador [283]. Uma vez atingida a tensão
máxima de pré-carga dos capacitores, um contactor é utilizado para gerar um curto-circuito
sobre os resistores e dar procedimento a próxima etapa de inicialização do conversor.
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Figura 7.3 – Circuito equivalente de um conversor back-to-back MMC durante a pré-carga.

A Figura 7.3 apresenta o circuito equivalente de um sistema composto por dois
conversores MMC numa configuração back-to-back durante a etapa de pré-carga realizada
pelo lado CA do retificador. Considerando-se submódulos do tipo SM-HB com todos os
interruptores desligados, verifica-se que do ponto de vista do barramento CC, o retificador
comporta-se como uma ponte retificadora de seis pulsos. Além disto, seus braços são
carregados, dois a dois, até que a soma das tensões dos capacitores de cada braço seja
igual a

√
3V̂ . Os capacitores dos braços do inversor, por outro lado, carregam-se apenas

até a metade deste valor, já que a pré-carga ocorre pelo barramento CC, e os braços são
conectados, dois a dois, em série a este barramento. A utilização de um retificador passivo
levaria também a uma tensão final em de cada braço à metade da tensão nominal do
barramento CC. Após esta pré-carga inicial, a próxima etapa na inicialização do sistema
deve ser levar as tensões até os valores nominais .

A estratégia aqui empregada utiliza uma fonte auxiliar, composta pelo transformador
Tpc e a ponte retificadora trifásica Dpc na Figura 7.1. Esta estratégia, embora mais complexa,
evita a utilização de contactores de alta corrente e média tensão, e permite que a mesma
estratégia de pré-carga seja utilizada para o inversor e retificador, se existente, já que
o valor final da pré-carga de ambos seria o mesmo. Além disso, a inicialização dos dois
conversores ocorreria ao mesmo tempo, diminuindo o tempo de partida do sistema de
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Figura 7.4 – (a) Circuito equivalente durante a pré-carga não controlada, e (b) circuito
auxiliar utilizado para balancear as tensões dos submódulos

acionamento. Para o protótipo construído, utilizou-se um transformador com secundário
de 480 V, o que resulta numa tensão final em torno de 340 V por braço ao final da etapa de
carga inicial. Esta tensão dividida entre o número de submódulos, 68 V, deve ser suficiente
para a partida da fonte auxiliar presente em cada SM.

Numa aplicação real em média ou alta tensão, é vantajoso que a alimentação
dos circuitos do submódulo seja derivada do próprio capacitor, evitando a necessidade
de conversores auxiliares com isolação galvânica dimensionada para resistir à tensão de
operação do MMC. Assim, com o objetivo de aproximar o protótipo em escala do real,
adotou-se esta estratégia para alimentação dos circuitos auxiliares dos submódulos. O
circuito equivalente de uma fase, durante o intervalo de tempo da pré-carga não controlada,
é apresentado na Figura 7.4. A fontes de potência P1...PN representam a potência consumida
pelas fontes auxiliares, consideradas constantes, enquanto as resistências modelam o resistor
de descarga das células. Pode-se mostrar que os autovalores da matriz linearizada do
sistema resultante são negativos, portanto, estáveis, se a potência dissipada em cada
resistor for maior que a potência P consumida por uma fonte auxiliar [57]. A Figura 7.5
apresenta as medições das potências consumidas por 10 dos submódulos empregados. As
fontes auxiliares ligam, em média, a partir de uma tensão de entrada de 64 V e consomem
uma potência média de 10, 9 W no intervalo entre 64 e 90 V, com uma variação de ±1, 6%.
A partir de 90 V, o consumo das fontes auxilares aumenta devido às perdas de comutação
do conversor e do resistor de partida empregado. Quando as variações das capacitâncias do
submódulo e do circuito de partida da fonte auxiliar são consideradas, é necessário dissipar
ainda mais potência nos resistores de balanceamento para que seja garantida a convergência
das tensões dos capacitores [57]. Embora os resistores possam ser desconectados através de
um interruptor de baixa potência uma vez que o processo de pré-carga tenha sido finalizado,
é interessante, principalmente na etapa de desenvolvimento, existir a possibilidade de
manter os submódulos energizados sem comutação dos interruptores principais. Isto permite
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que testes de comunicação possam ser realizados sem o processamento de potência. Para
o protótipo em questão, a necessidade de dissipar pelo menos 11 W nos resistores de
balanceamento torna a estratégia passiva cara e volumosa. Um solução ativa baseada no
circuito da Figura 7.4 (b) é utilizada.

No esquema proposto, os resistores de descarga são ligados seguindo a seguinte
estratégia: sempre que a tensão do capacitor do submódulo n torna-se maior que a média
das tensões daquela fase, o interruptor sn é acionado. O mesmo é desligado assim que
a tensão torna-se menor que a média. Isto permite aumentar os valores dos resistores,
diminuindo a potência dissipada nestes. Esta estratégia foi implementada no controlador
central. Para tanto, as tensões de todos os capacitores que chegam até o cartão de interface
de braço são retransmitidas para o controle central. As tensões individuais são transmitidas
numa taxa muito mais lenta para não ocupar a banda disponível no link ótico. Isto também
limita a frequência de comutação dos interruptores. As dinâmicas envolvidas no processo
de balanceamento são lentas, de forma que o atraso da transmissão dos dados não impacta
significativamente na estabilidade do sistema.

Após a pré-carga incial, não controlada, o contactor K2 deve ser acionado, iniciando
a segunda etapa de pré-carga. O objetivo desta é carregar os capacitores até a tensão
nominal de operação. Para isto, os interruptores passam a comutar, drenando potência
do barramento CC. Assim que K2 é acionado, os interruptores S1 de todos os submó-
dulos começam a comutar com razão cíclica d1 aproximadamente unitária, enquanto os
interruptores S2 recebem pulsos com razão cíclica complementar. d1 é, então, lentamente
diminuída até que as somas das tensões dos capacitores dos braços atinjam o valor nominal
de operação. Os algoritmos de controle e modulação passam a definir os estados dos
interruptores deste ponto em diante.
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Figura 7.5 – Potências consumidas pela fontes auxiliares de 10 submódulos.
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7.1.2 Submódulo

A Figura 7.6 apresenta o esquemático simplificado de um dos submódulos emprega-
dos no protótipo do MMC. Adotou-se um circuito do tipo ponte completa (SM-FB), o que
permite o teste de outras topologias, como conversores CA-CA. A definição da topologia
empregada é realizada através da conexão dos terminais X, Y e Z ao circuito. Todos os
resultados obtidos neste trabalho empregam o SM-HB, portanto, os terminais X e Z foram
utilizados. Um módulo de potência trifásico de modelo FS30R06VE3 [284] do fabricante
Infineon foi utilizado para realizar o circuito da Figura 7.6. O interruptor S5 é implementado
com o IGBT inferior de uma das fases não empregadas no circuito de potência principal.
Os dispositivos do módulo tem como especificação tensão máxima coletor-emissor de 600 V
e corrente de coletor contínua máxima de 30 A para uma temperatura na junção de 175◦C.
Circuitos de gate driver isolados com proteção contra dessaturação são empregados com
o objetivo de aumentar a imunidade do sistema a faltas durante o desenvolvimento das
rotinas de controle do conversor. A dissipação de calor do submódulo é realizada através de
uma chapa de alumínio, a qual é preso o módulo de potência e um sensor de temperatura.

Embora as aplicações em média/alta tensão utilize capacitores de filme, sendo a
única tecnologia que permite operação com as correntes e tensões envolvidas e a robustez
necessária, num protótipo, cuja principal finalidade é comprovar o funcionamento de
estratégias de controle, esta tecnologia torna-se inviável por questões de custos e volume.
Assim, utiliza-se uma associação de capacitores eletrolíticos que atenda simultaneamente
os requisitos de ondulação de tensão e corrente eficaz máxima por dispositivo. No caso,
este último parâmetro foi o determinante na escolha do número de capacitores, sendo
necessárias cinco unidades de 470 µF com tensão nominal de 400 V. Um capacitor adicional
de mesmo valor é utilizado para armazenamento de energia para a fonte auxiliar, sendo
conectado através de um diodo ao banco principal de capacitores do SM. Esta configuração
permite que o sistema de controle opere durante breve período de tempo adicional mesmo
se uma falha catastrófica ocorrer e a tensão nos capacitores principais caírem a zero
abruptamente.

O sistema de controle do SM é constituído por dois dispositivos principais, um
microcontrolador e um Complex Programmable Logic Device (CPLD), responsáveis pela
comunicação com o controle de braço, aquisições, proteções e acionamento dos interruptores.
Maiores detalhes sobre o funcionamento deste sistema são apresentados na seção seguinte.

Figura 7.6 – Circuito de potência simplificado de um dos submódulos implementados.



Capítulo 7. Protótipo em escala reduzida e sistema back-to-back para acionamento de máquina 232

7.2 Controle e comunicação

O sistema de controle do conversor é dividido hierarquicamente em três blocos,
como apresentado na Figura 7.7. Esta divisão torna o sistema mais modular, flexibilizando
possíveis expansões e modificações futuras. As comunicações entre os blocos é realizada
através de fibra ótica plástica, garantindo isolamento galvânico e imunidade a possíveis
ruídos conduzidos. Um protocolo serial assíncrono específico para cada par de blocos foi
implementado com o objetivo de minimizar os atrasos referentes à comunicação. Os links
utilizados são do tipo ponto a ponto full duplex, requerendo uma quantidade significativa
de vias, mas garantindo máximo fluxo de informações entre os blocos e atrasos mínimos.
O sistema conta ainda com um esquema de proteção hierárquico distribuído, onde as
falhas em cada nível podem desencadear ações locais e/ou disparar uma ação em um nível
superior. Uma descrição mais detalhada de cada componente do sistema de controle é
realizada a seguir.

7.2.1 Controle Central

O sistema de controle central é implementado numa plataforma ja utilizada pela
WEG para o controle de seus inversores de média tensão. É composta principalmente por
um DSP, um FPGA, transmissores e receptores de fibra ótica e circuitos auxiliares. Uma vez
energizado, o DSP é responsável pela inicialização do sistema, composta basicamente pela
verificação das comunicações e envio de parâmetros para os cartões de controle de braço.
Uma vez autorizada a pré-carga, o DSP é responsável pelo acionamento coordenado dos
contactores e pelo monitoramento do estado da carga dos capacitores. Após a inicialização
dos sistemas de controle de todos os SMs, o controle central passa a enviar configurações
de proteções, tempo-morto e outros parâmetros para o SM, além dos comandos que ligam
e desligam os resistores de descarga Rd que mantém as tensões balanceadas. Num estágio

Figura 7.7 – Estrutura do sistema de controle hierárquico do MMC.
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posterior de funcionamento, o DSP passa a calcular as malhas de controle das tensões
e correntes do conversor e enviar os sinais moduladores para o FPGA. Este envia de
volta as aquisições de tensão, corrente e temperatura, e outros pacotes adicionais de
monitoração do sistema. O FPGA é responsável pela geração dos sinais de comutação de
cada braço e enviá-los para os controladores de braço. Os sinais resultantes são equivalentes
às modulações IPD ou APOD, sendo esta uma escolha do usuário. O sistema foi projetado
de modo a permitir uma expansão para até 15 submódulos por braço. Há ainda um
sistema de sincronismo implementado no FPGA que permite a operação sincronizada das
aquisições do controle de braço com o controle central.

7.2.2 Controle de braço

O bloco controlador de braço tem como componente principal um FPGA, respon-
sável principalmente pela interface entre o controle central e os submódulos. Os pacotes
com os sinais de comutação enviados pelo controle central em conjunto com as tensões
dos capacitores enviados pelos submódulos e o sentido da corrente de braço definem quais
submódulos terão os estados dos seus interruptores alterados, sendo estes determinados
pela estratégia apresentada na Seção 5.1.1. Para tal, é necessário o conhecimento de quais
submódulos possuem tensão máxima e mínima, sendo estes valores atualizados sempre que
uma nova aquisição de tensão é recebida dos SMs. Os valores máximo, mínimo e médio
das tensões são enviados também para o controle central, para finalidades de controle e
monitoração. Outros pacotes referentes ao estado e a temperatura enviados em menor
frequência pelos submódulos são colocados numa fila e transmitidos para controle central
de acordo com prioridades definidas para cada tipo de pacote, de modo a garantir que as
aquisições e outros pacotes importantes sempre cheguem no DSP em tempo. O controlador
de braço é responsável ainda por garantir a uma largura de pulso mínima dos sinais
de comando dos interruptores dos SMs„ pelo controle do conversor AD que realiza as
aquisições de corrente e por um sistema em malha fechada que controla a fase e a frequência
destas, sincronizando-as com a frequência de amostragem do controle central ou múltipla
desta.

7.2.3 Controle do submódulo

O sistema de controle de um submódulo tem como principais funções o comando
dos interruptores e a aquisição da tensão do capacitor. O CPLD é responsável por receber
os pacotes vindos so controle de braço, decodificá-los e acionar os interruptores diretamente
após a inserção de tempo morto configurável. Além disto, é responsável por detectar erros
de comunicação, dessaturação e outros tipos secundários. Os estados dos interruptores são
programáveis para cada tipo de erro detectado, permitindo elaborar diferentes estratégias
de proteção do sistema. O microcontrolador é responsável pela aquisição da tensão do
capacitor, da temperatura e pelo disparo da transmissão dos pacotes para o controlador de
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braço de forma assíncrona, numa frequência muito superior a de amostragem do controle
central. Proteções locais de sobretensão e sobretemperatura também são realizadas por
este dispositivo.

7.3 Operação em back-to-back

A operação em back-to-back consiste na conexão de dois conversores MMC através de
seus barramentos CCs. A porta CA de um deles é conectado à rede (emulada por uma fonte
CA), e a porta CA do outro é conectada à máquina de indução. A partida e as proteções
dos dois conversores são sincronizadas através de entradas e saídas digitais dos cartões de
controle dos dois conversores, de modo que as pré-cargas aconteçam simultaneamente e
quando alguma proteção atua em um dos conversores esta seja também propagada para o
outro, desativando ambos os sistemas ao mesmo tempo.

A Figura 7.8 apresenta o procedimento de partida do sistema. Até aproximadamente
6,5 s, ocorre a pré-carga não controlada, na qual não há chaveamento dos interruptores

Figura 7.8 – Partida do sistema em back-to-back.



Capítulo 7. Protótipo em escala reduzida e sistema back-to-back para acionamento de máquina 235

dos SMs. Durante este intervalo, o sistema de controle de cada conversor espera que as
fontes dos SMs liguem e que os SMs comecem a enviar pacotes de dados. Uma vez que
identificou-se que todos os SMs estão ativos, o sistema configura seus registradores e passa
ao modo de pré-carga controlada, no qual os interruptores são comandados a comutar com
razão cíclica crescente até que a tensão dos capacitores ultrapassem o valor nominal. Uma
vez que este ponto foi atingido, as malhas de controle são inicializadas e o sistema passa a
operar em malha fechada.

A Figura 7.9 apresenta as curvas obtidas durante a aceleração da máquina desde
zero até a velocidade nominal com carga aproximadamente nominal. A corrente de eixo
direto da máquina, que controla sua magnetização, é mantida em 13 A durante todo o
processo. Embora a tensão do barramento seja regulada em malha aberta pelo retificador,
há pouca variação na tensão média deste, mesmo quando a corrente drenada varia entre
aproximadamente 0 A e 15 A. As correntes em ambos os conversores permanecem bem
controladas e com baixas distorções. A corrente no barramento CC possui uma ondulação
ligeiramente maior durante o modo de operação de baixa frequência, principalmente porque
pode existir, neste modo, a circulação de uma componente de média frequência necessária
para o balanceamento entre as energias armazenadas nos braços positivos e negativos do
inversor.

As Figuras 7.10 e 7.11 apresentam a resposta do sistema quando um degrau de
torque máximo é aplicado depois que o sistema entra em regime permanente nas frequências
de 19 Hz e 60 Hz, respectivamente. Em ambos os casos, as formas de onda referentes ao
inversor são muito similares às apresentadas quando o inversor é alimentado diretamente por
uma fonte CC. No caso da operação em 19 Hz, quase não há necessidade de compensação
de ondulação de energia nos capacitores antes do degrau, o que é evidenciado pela falta de
componentes de média frequência nas correntes de braço. Um vez que o degrau foi aplicado,
a ondulação nos capacitores tende a aumentar e surge a necessidade de compensação da
ondulação.

As Figuras 7.12 e 7.13 apresentam, respectivamente, as respostas obtidas durante a
inversão do sentido de rotação da máquina, com carga nominal e sem carga. Em ambos
os casos, a corrente no barramento CC torna-se negativa durante um intervalo de tempo,
caracterizando a injeção de energia na rede elétrica. A desaceleração da máquina no caso
com carga é muito mais rápida, já que o torque da carga também consome energia. O
tempo de desaceleração, neste caso, é menor que 0,2 s. Contudo, as tensões dos capacitores
do inversor mantêm-se reguladas durante o transitório. O processo de reaceleração da
máquina é mais demorado no caso com carga, já que a maior parte do torque disponível é
consumida por esta.
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back-to-back .
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Figura 7.11 – Degrau de torque máximo quando o sistema opera com frequência elétrica
de 60 Hz, no modo de operação em alta frequência.
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Figura 7.12 – Reversão da velocidade da máquina com carga nominal.
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Figura 7.13 – Reversão da velocidade da máquina sem carga.
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7.4 Conclusão

Este capítulo apresentou o protótipo utilizado na validação experimental das
estratégias de controle e modulação apresentadas em capítulos anteriores. As especificações
e o projeto do conversor foram direcionadas de modo a obter uma maior representatividade
de um conversor real, facilitando a adaptação dos esquemas de controle e modulação para
a aplicação real. O sistema de controle é implementado em três níveis – controlador central,
de braço e de submódulos, permitindo uma maior escalabilidade em termos do número de
submódulos empregados. As funções realizadas em cada um destes níveis também foram
descritas. A análise da estabilidade do sistema durante a etapa não controlada de pré-carga
revela que as tensões dos capacitores tendem a divergir se a parcela de potência consumida
pelos elementos resistivos do submódulo não superarem a potência consumida pela fonte
auxiliar. Esta instabilidade pode ser entendida a partir do seguinte ponto de vista: Se a
tensão no capacitor de um submódulo é menor que a média, mais corrente será drenada
deste capacitor para que a fonte auxiliar possa fornecer a mesma potência, levando a uma
queda exponencial da tensão. O oposto é verdadeiro, se a tensão é maior, menor será a
corrente consumida e mais rapidamente a tensão cresce. Uma estratégia de balanceamento
baseada em resistores acionados por interruptores de acordo com os níveis de tensão dos
capacitores foi proposta e testada. Comparada com a estratégia de balanceamento passiva,
na qual os resistores ficam permanentemente ligados, a estratégia proposta permite o
uso de uma resistência maior, resultando numa potência dissipada menor. Os resultados
experimentais da partida do sistema comprovou o funcionamento da estratégia.

Por último, o capítulo apresentou resultados de um sistema de acionamento de
máquina bidirecional baseado na conexão back-to-back de dois conversores MMC. Degraus
de carga e de referência de velocidade demonstram a eficácia das estratégias de controle
propostas.
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O MMC vem se consolidando nos últimos anos como uma das topologias melhor
aplicáveis em sistemas de processamento de energia que operam em médias e altas tensões.
Isto deve-se principalmente à sua característica de divisão dos esforços de tensão. A
aplicação em sistemas de acionamento de máquinas, embora já exista comercialmente,
ainda é pouco disseminada quando comparada com as topologias dominantes no mercado.
Uma das causas é a maior complexidade mecânica do conversor, que necessita de um número
maior de componentes. Em aplicações em que outros conversores mais simples e mais
baratos possam gerar resultados satisfatórios, é improvável a adoção do MMC se apenas
questões técnicas são consideradas. Contudo, quanto maior o nível de tensão de operação da
máquina, menor o número de topologias capazes de funcionamento adequado, especialmente
se pretende-se evitar a conexão série de dispositivos e deseja-se baixa distorções para as
tensões geradas. O MMC, por outro lado, adapta-se bem a qualquer nível de tensão, desde
que respeitadas as isolações dos submódulos, e possui uma distorção harmônica mínima.
Vantagens adicionais como a facilidade de implementação de redundância e a possibilidade
de operação sem transformador, ou com um transformador simples, devido à característica
de possuir barramento CC único, fazem do MMC uma possibilidade atraente para sistemas
de acionamento para tensões maiores (>6, 9 kV) e altas potências.

8.1 Principais resultados

Os principais resultados e contribuições propostas neste trabalho são sumarizados
nos tópicos abaixo.

• Modelos úteis para projeto e verificação

O projeto do circuito de potência de um conversor requer o conhecimento dos esforços
de corrente nos dispositivos que o compõem, tanto para a escolha dos dispositivos
em si, quanto para o projeto dos sistemas de dissipação de calor. Estes esforços são
usualmente obtidos de duas maneiras distintas: através de modelos matemáticos que
descrevem as formas de onda do conversor em regime permanente, ou por meio de
modelos de simulação. Relevante ao primeiro caso, o Capítulo 3 apresentou um modelo
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de regime permanente que permite calcular as correntes e tensões no conversor a
partir de variáveis externas e dos sinais de modulação dos braços. O modelo pode ser
empregado dentro de um algoritmo de otimização no qual as perdas são calculadas
com a ajuda do modelo de regime permanente desenvolvido. As diferenças entre as
formas de onda obtidas com o modelo proposto e um modelo de simulação detalhado
foram mínimas. O Capítulo 3 apresentou ainda um modelo de simulação simplificado
que permite simular o MMC mais rapidamente, ainda preservando fenômenos como a
distorção causada pela adição do tempo morto e pela limitação da largura mínima
do pulso gerado por um SM, que, em geral, só pode ser verificada em modelos
detalhados. A principal assunção simplificatória é que as tensões nos capacitores dos
SMs de um mesmo braço são iguais, hipótese plausível se um algoritmo apropriado
de balanceamento das tensões é empregado. Resultados experimentais indicaram que
de fato o tempo morto influencia significativamente no funcionamento do conversor,
especialmente nas correntes de circulação, portanto, é importante verificar a sua
influência através de modelos adequados. A comparação entre os resultados de
simulação obtidos com o modelo simplificado e com o modelo detalhado validam a
hipótese simplificatória e a estratégia de modelagem do tempo morto proposta. O
tempo de simulação de um MMC com dez SMs é mais de seis vezes menor quando
o modelo simplificado é empregado. Além de ser útil para o cálculo dos esforços e
perdas do conversor, o modelo proposto também pode ser utilizado na validação de
estratégias de controle e modulação.

• Modelagem e controle das correntes

Trabalhos anteriores demonstraram a superioridade da utilização de sobreamostragem
em malhas de controle de corrente. O Capítulo 4 propôs dois modelos discretos
para conversores que empregam modulação PWM multinível e sobreamostragem.
O primeiro, mais preciso, foi obtido através do cálculo aproximado da resposta da
planta no domínio do tempo e da transformação desta resposta para o domínio da
variável z. O segundo método consiste em aproximar o filtro média móvel empregado
na estratégia de sobreamostragem como um ZOH. Para os parâmetros e condições
testadas, o modelo mais simples apresenta uma resposta similar ao primeiro para
razões de sobreamostragem maiores que oito. Embora o emprego da sobreamostragem
possa contribuir significativamente para a diminuição do ruído, e, consequentemente,
na distorção das correntes controladas, a técnica insere uma perda de fase no sistema,
dificultando o projeto do controlador. O esquema anti-windup da estrutura proposta
para os controladores de corrente satura as referências de tensão de braço de acordo
com as tensões instantâneas dos capacitores, permitindo um maior aproveitamento
das tensões de braço disponíveis. Os zeros do caminho feedforward do controlador são
otimizados, de forma que a resposta a uma perturbação do tipo degrau é otimizada
quando comparada à estratégia convencional que simplesmente adiciona a perturbação
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à entrada da planta com sinal invertido. O esquema de antiwindup da estrutura
proposta integra os dois caminhos, feedforward e feedback, de forma que apenas uma
saturação é necessária. Estas melhorias diminuem as chances de sobremodulação dos
braços durante eventos transitórios, melhorando a resposta e a robustez, em sentido
mais amplo, do sistema.

• Modelagem e controle das energias em alta frequência

O controle das tensões dos capacitores dos submódulos é realizada em dois níveis. O
algoritmo proposto para o balanço dentro de um braço no Capítulo 5 considera a
duração mínima de pulso que pode ser gerado por um IGBT. A estratégia escolhe
como o próximo SM a mudar de estado um daqueles cujos IGBTs comutaram há
um intervalo de tempo superior à largura de pulso mínima. Assim, prolongamentos
artificias posteriores tornam-se desnecessários, reduzindo a distorção das tensões
geradas, e, consequentemente, das correntes. O Capítulo 5 propôs ainda uma análise
genérica das trocas de energia no MMC, a partir da qual foi derivada uma estratégia
de controle também genérica, que pode ser facilmente adaptada para operação como
retificador ou inversor, considerando todas os possíveis mecanismos de transferência
de potência no conversor. Esta estratégia de operação em alta frequência em conjunto
com a de baixa frequência apresentada no Capítulo 6 formam a base do sistema de
controle para um sistema de acionamento em frequência variável em escala baseado
em MMC. A implementação do conversor foi discutida no Capítulo 7, que também
apresentou resultados de um sistema back-to-back de MMCs, capaz de acionar uma
máquina elétrica com fluxo de potência bidirecional.

• Operação em baixa frequência

Uma das principais desvantagens do MMC na aplicação de acionamento de máquinas
é a necessidade de uma estratégia de funcionamento específica que permita reduzir as
ondulações de energia dos capacitores para níveis aceitáveis. Para isso, é necessária
a utilização de correntes de circulação de média frequência em conjunto com uma
tensão de modo comum de mesma frequência. As amplitudes destas correntes, de
modo geral, são similares ou maiores que as correntes de carga quando o sistema opera
em frequências muito baixas, aumentando significativamente as perdas no conversor.
No Capítulo 6 é proposta uma modulação descontínua que permite maximizar a
amplitude da tensão de modo comum gerada, com isso diminuindo a amplitude
das correntes de circulação necessárias para transferir o mesmo nível de potência
entre os braços. A amplitude da tensão de modo comum é calculada de modo a
garantir a saturação de um braço a cada instante de tempo, reduzindo as perdas
de comutação do conversor. Resultados experimentais de um sistema em escala
de baixa tensão e de simulação de um sistema de acionamento de média tensão
mostraram que as perdas nos semicondutores podem ser diminuídas em até 27,3% e
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27,5%, respectivamente, quando comparadas com as perdas obtidas com esquema de
modulação convencional encontrado na literatura. Em geral, uma das grandes questões
em sistemas de acionamento de alta potência é a robustez, uma vez que um sistema
de grande porte parado durante algumas horas pode resultar em perdas altíssimas.
O MMC, embora possua um número elevado de componentes, tem a vantagem de
possuir uma estrutura que permite a adição de redundância intrinsecamente, bastando
o acréscimo do número de submódulos. Resta ainda, para que se tenha um sistema
robusto, uma estratégia de controle que assegure que as variáveis se mantenham
dentro de limites seguros para quaisquer variações de carga possíveis. A modulação
descontínua proposta no Capítulo 6 melhora a robustez do sistema frente a variações
de carga uma vez que sempre calcula uma tensão de modo comum que leva à saturação
de apenas um braço, garantindo que a controlabilidade das correntes não seja perdida
devido à adição da tensão de modo comum em eventos dinâmicos rápidos.

• PLL com custo computacional reduzido

O Capítulo 5 propôs uma estrutura MAF-PLL modificada com duas frequências de
amostragem distintas. A aquisição e transformação das tensões da rede, bem como
o integrador que gera a fase estimada, são computados numa frequência mais alta.
O controlador e a normalização, contudo, são calculados numa frequência muito
menor, resultando num custo computacional total menor quando comparado com o
MAF-PLL convencional. A estrutura de decimação baseada no filtro CIC empregada
como interface entre os dois domínios também emprega menos memória que o filtro
MAF utilizado na estrutura convencional.

8.2 Continuidade do trabalho

Algumas das possíveis continuações deste trabalho incluem:

• Extensão da estratégia de modulação descontínua proposta no Capítulo 5 para a
operação em alta frequência. Uma das possíveis otimizações a se perseguir seria o
aumento da faixa de operação, evitando a saturação dos braços através da injeção da
tensão de modo comum ótima, levando-se em consideração o valor atual das tensões
dos capacitores;

• Quando operando em frequências muito baixas, de poucos Hertz, a compensação
parcial da ondulação de tensão dos capacitores pode ser prejudicial. Praticamente toda
a ondulação de potência tem que ser compensada, independentemente da referência
de ondulação, já que a impedância dos capacitores é muito alta. Um alto valor de
ondulação apenas diminui a disponibilidade de geração de tensão de modo comum. As
correntes de circulação seriam menores, em frequências muito baixas, se as referências
das ondulações de energia fossem trazidas gradualmente para zero, seguindo uma
curva otimizada, à medida que a frequência elétrica também se aproxima de zero;
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• Análise da estabilidade da estratégia de controle genérica proposta no Capítulo 5 por
meio de fasores dinâmicos;

• Projeto otimizado do controlador de energias de baixa frequência visando melhorar
as margens de estabilidade do sistema.

• Determinação de referências otimizadas para as tensões dos capacitores que resultam
em perdas minimizadas para cada ponto de operação. O modelo de regime permanente
desenvolvido pode ser empregado para determinar as formas de onda do conversor, e
as perdas podem ser calculadas a partir destas.
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Apêndice A

Acionamento Elétrico Antigo

Antes da eletrificação industrial, a principal forma de transmissão de energia dentro
de uma fábrica era mecânica, através de eixos. Cada máquina era conectada através de
polias e correias, ou engrenagens, a um eixo principal (line shaft), suspenso próximo ao
teto, cuja motricidade advinha de uma máquina a vapor, roda d’água, moinho de vento ou
outra forma de geração primária. Tal sistema requeria manutenção constante, era pouco
eficiente, ruidoso, perigoso e era o fator determinante no arranjo das máquinas dentro da
fábrica, impossibilitando uma maior otimização dos processos produtivos. Este sistema,
contudo, perdurou como principal solução até final do século XIX, período a partir do qual
se inicia a proliferação do uso de motores elétricos nas fábricas. O desenvolvimento deste
motor, no entanto, começou décadas antes, e contou com a pesquisa de muitos cientistas e
inventores. Esta seção tem como objetivo fazer uma contextualização histórica breve do
uso das motores elétricos e seus sistemas de acionamento.

A.1 Do princípio da indução à invenção da máquina CA

Os princípios que permitem a conversão de energia elétrica em energia mecânica
foram primeiramente observados por Østerd em 1820, quando este verificou que a passagem
de uma corrente elétrica próximo a uma bússola causava a deflexão do ponteiro desta. O
primeiro movimento circular gerado através do eletromagnetismo foi obtido por Faraday,
um ano depois. Durante a década seguinte, muitos inventores criaram vários dispositivos
capazes de gerar movimento circular diretamente ou através de oscilações, como numa
máquina a vapor. Porém, todas tinham um propósito apenas demonstrativo, não gerando
potência suficiente para qualquer aplicação.

Os princípio da indução, fenômeno inverso ao que havia sido estudado até o momento,
foi descoberto por Faraday em 1831. Joseph Henry, cientista americano cujo nome se
atribuiu à unidade de indutância, também descobriu o fenômeno, independentemente, no
mesmo ano. Henry também melhorou e desenvolveu aplicações práticas para o eletroímã,
inventado por Sturgeon (britânico) em 1825, como a campainha e o relé eletromecânico,
abrindo caminho para o desenvolvimento do telégrafo elétrico anos mais tarde.

Em 1832, Pixii, um fabricante de instrumentos francês, monta o primeiro dispositivo
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capaz de gerar corrente alternada através da rotação. No entanto, até o momento, apenas
correntes contínuas tinham alguma aplicação. No mesmo ano, Pixii incluiu uma chave
que funcionava de modo síncrono à rotação, permitindo a conversão da corrente alternada
em pulsada. A máquina de Pixii rapidamente se espalhou na comunidade científica como
uma substituição às baterias na geração de corrente contínua. Embora alguns atribuam a
invenção do comutador a Pixii [285], em 1833, William Ritchie publica que havia inventado
no ano anterior um gerador com quatro bobinas, um comutador e escovas capaz de gerar
corrente contínua [286].

Até o ano de 1833, motores e geradores elétricos eram tidos como dispositivos
distintos. Neste ano, Heinrich Lenz descobriu a lei da reciprocidade entre os chamados
fenômenos magnéticos-elétricos e eletromagnéticos, ou seja, que um motor pode funcionar
como gerador e vice-versa. Seus achados foram publicados em 1834 [287], e ganharam
popularidade a partir de 1838, depois que vários experimentos validaram a reciprocidade
[286].

Também em 1833, Thomas Davenport, um metalúrgico americano, compra um
eletroímã de Henry e começa seus experimentos com eletromagnetismo. Davenport visionava
que um dia a “força” magnética substituiria a muito mais perigosa máquina a vapor e
trabalhou nos anos seguintes no desenvolvimento de um motor elétrico rotativo [285], em
conjunto com outros parceiros. Em 1837, Davenport finalmente consegue uma patente,
supostamente, a primeira de um motor elétrico, e começa a fabricar suas máquinas.
Contudo, o negócio não prosperou. Depois da patente de Davenport, centenas de outras
sobre motores foram aplicadas mundo a fora.

À mesma época, na Europa, a tecnologia dos motores elétricos já era bem mais
desenvolvida. Jacobi já havia desenvolvido o motor mais potente para a época em 1834
[288], o qual é tido como o primeiro capaz de ter alguma aplicação. Em 1838, Jacobi
demonstra um barco alimentado com baterias de zinco capaz carregar mais de doze pessoas.
Um ano depois, após algumas melhorias, Jacobi aumenta a potência de seu motor de
300 W para 1 kW. Em 1851, o americano Charles Page demonstra a utilização de motores
elétricos em locomotivas alimentadas à bateria, quando atingiu uma velocidade de 30 km/h
numa locomotiva de dez toneladas.

Um grande número de inventores interessados nos motores elétricos e patentes
surgiram neste meio tempo. Contudo, ainda não havia mercado para estes dispositivos,
sendo o maior impeditivo o alto custo da energia elétrica. O zinco consumido pelas baterias
tinha um custo muito maior que o carvão que movia as máquinas a vapor para gerar
a mesma quantidade de energia mecânica, fato este concluído e difundido pela maioria
dos cientistas. Mesmo Henry, grande contribuidor do eletromagnetismo, desacreditava
na disseminação das máquinas elétricas, e desincentivou Davenport a continuar seus
experimentos. Para ele, os experimentos com eletromagnetismo deveriam ser encarados
como puramente científicos, não devendo o verdadeiro homem da ciência buscar motivação
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Figura A.1 – Gerador de Gramme com armadura em anel. Copiado de [285] (cuja fonte é
[290]).

financeira ou especulativa [285].

Nas décadas seguintes, o desenvolvimento tecnológico das máquinas CC foi princi-
palmente motivado pela necessidade de geradores para alimentar telégrafos e lâmpadas.
Uma das primeiras máquinas a utilizar uma peça única como rotor, a armadura, foi
inventada por Wener Siemens em 1856. Dez anos depois, Siemens inventa o dínamo, cujo
campo magnético é gerado por bobinas, dispensando o uso de imãs e possibilitando um
grande aumento na potência gerada. Neste meio tempo, em 1861, James Clerk Maxwell
unifica os conhecimentos do magnetismo e da eletricidade em suas famosas equações.

Até então, a tensão gerada pelos magnetos, como eram chamados os geradores com
imã permanente, e os dínamos com bobinas de campo, em sua maioria, era pulsada. Em
1871, o belga Zénobe Gramme desenvolve uma armadura em anel com muitos enrolamentos
(ver Figura A.1), capaz de gerar uma tensão com muito menor ondulação. Embora Gramme
tenha recebido a maior parte da fama, este tipo de construção, no entanto, já havia
sido proposta pelo italiano Pacinotti em 1861 [289]. Esta foi uma das últimas grandes
modificações na estrutura da máquina CC. Conceitualmente, o projeto das máquinas
atuais não diverge muito da invenção de Gramme. Em 1879, Gramme já havia vendido
mais de 1000 dínamos.

Na América, nesta mesma época, a disputa de quem inventaria a melhor lâmpada
elétrica se acirrava. Muito embora, inicialmente, a predominância era de lâmpadas a arco,
Thomas Edison previra que uma lâmpada barata, duradoura, eficiente e que pudesse ser
disseminada para o público em geral teria que ser incandescente. Depois de muito tempo de
dedicação ao projeto, Edison finalmente apresenta uma lâmpada totalmente funcional na
festa de ano novo de 1879. Muitos dos componentes atuais usados em instalações elétricas
como cabos, fusíveis e chaves foram inventados ou melhorados por Edison e sua equipe
nos anos seguintes.
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Com os avanços tecnológicos, a geração de energia elétrica passou a ser predomi-
nantemente realizada através de geradores conectados a máquinas a vapor. Sendo uma
energia muito mais barata que o zinco das baterias, as vantagens da utilização dos motores
elétricos tornaram-se mais atraentes. Em conjunto com a expansão da iluminação elétrica,
também ampliou-se as linhas de bondes elétricos nos Estados Unidos, não apenas por
questões energéticas, mas também como atração para investidores.

De posse das patentes das lâmpadas incandescentes de Sawyer, um rival de Edison, e
outras europeias sobre transformadores, a empresa de Westinghouse começa a desenvolver
seu próprio de sistema eletrificação baseado em CA [285]. Em 1888, Nikola Tesla é
contratado para trabalhar no motor CA da empresa e em seu sistema polifásico. A grande
vantagem deste sistema é a possibilidade de se elevar e baixar os níveis de tensão através
de transformadores, permitindo a transmissão eficiente de energia elétrica através de
distâncias muito superiores ao que o sistema de CC permitiria, favorecendo a centralização
da geração de energia. Edison, por outro lado, imaginava um sistema de geração distribuído,
com uma usina a cada poucas quadras, o que favoreceria a massificação da eletrificação.
Para ele, a utilização de alta tensão CA era muito perigosa para a vida humana. Dada
a perda de mercado de sua empresa, Edison inicia a “guerra das correntes” através de
repetidos discursos sobre os perigos da corrente CA e da alta tensão. Alguns anos depois,
frustrados com as atitudes de Edison, os investidores tomaram controle de suas empresas,
e através da fusão destas com a Thomson-Houston, que possuía conhecimento sobre as
tecnologias utilizadas em CA, fundaram a General Electric Company (GE).

A invenção do motor de indução se deu de forma independente por Tesla e pelo
italiano Galileo Ferraris, muito embora, a ideia dos campos girantes já havia sido estudada
por outros inventores. Tesla descobriu os campos girantes em 1882, mas somente em
1887 demonstrou sua funcionalidade e aplicação através de um protótipo apresentado
ao American Institute of Electrical Engineers (AIEE), atualmente IEEE. Ferraris, por
outro lado, já tinha um protótipo funcional em 1885, mas apenas três anos mais tarde
publicou os seus resultados. Os dois visionaram um sistema bifásico, a quatro fios. O
norte-americano Charles Bradley também contribuiu na invenção do motor de indução
atual, sendo o primeiro a propor a utilização de um rotor completamente em curto-circuito,
o rotor do tipo gaiola de esquilo.

O sistema trifásico foi primeiramente proposto pelo alemão Friedrich Haselwander,
em 1887, que em pouco tempo foi capaz de desenvolver um gerador síncrono trifásico.
Contudo, a invenção não teve a sua importância reconhecida. Esta veio com Dolivo-
Dobrowolsky em 1889, inventor do motor de indução trifásico com rotor gaiola de esquilo.
O desenvolvimento do motor CA se deu dentro de poucos anos, muito mais rápido que o CC,
e as contribuições foram quase simultâneas. A invenção dos motores e do sistema elétrico
atual estava “quase no ar” [291] (cuja fonte é [292]), dando origem a várias invenções
semelhantes, mas independentes.
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Poucos anos depois, em 1891, sob a liderança de Dolivo-Dobrowolsky, a empresa
AEG instala a primeira linha de transmissão trifásica. A linha tinha um comprimento de
175 km, ligando Lauffen à Frankfurt, e podia transmitir até 220 kW quando operando com
a tensão nominal de 25 kV. Quatro anos depois, a Westinghouse colocou em operação a
primeira linha de transmissão da América, conectando as cataratas do Niágara à cidade
de Buffalo, uma distância de 35 km. A linha podia transmitir até 750 kW sob uma tensão
de 11 kV.

A partir daí, a eletrificação das indústrias passou a ser um processo cada vez
mais acelerado. Na virada do século, 80% da motricidade das fábricas ainda advinha de
máquinas a vapor. 20 anos depois, as máquinas elétricas já eram responsáveis por mais
da metade da força motriz. No final da mesma década, o percentual sobe para 78%. Esta
transição aumentou a eficiência das fábricas, diminuindo os custos de produção [293]. O
uso de um motor elétrico em cada máquina gerava muito menos perdas quando comparado
às polias e correias utilizadas na distribuição mecânica, além de permitir muito maior
flexibilidade no arranjo das máquinas, operação em altas velocidades e menor manutenção
[294].

A.2 Início do acionamento em velocidade variável

O controle de velocidade mais simples para um motor CC consiste na utilização
de um reostato em série com a armadura. As desvantagens deste método são a grande
ineficiência, principalmente em baixas rotações, e a susceptibilidade à variação de torque.
Ainda em 1891, Ward Leonard publica sua primeira patente sobre o controle de velocidade
de motores CC [1, 2], o qual apresenta significativas melhorias com relação ao primeiro
método. Além do motor principal, Mp, como apresentado na Figura A.2, que pode ser uma
fonte primária como um motor diesel ou a vapor, ou mesmo um motor elétrico, o sistema
necessita de um gerador adicional. Em vez de variar a corrente de armadura diretamente,
o sistema varia a corrente de campo do gerador, que por sua causa uma variação na tensão
gerada, sendo esta diretamente aplicada à armadura do motor conectado à carga. Além de
poder variar a velocidade, também é possível modificar o sentido de rotação através da

Figura A.2 – Controlador de velocidade de Ward Leonard.
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polaridade da tensão de campo do gerador. Outra alternativa, de menor custo, consistia
em disponibilizar várias tensões CC dentro da fábrica, possibilitando variar a velocidade
das máquinas dentre alguns níveis.

O motor CA, embora mais simples, robusto e barato, tinha uma desvantagem. Não
era possível variar sua velocidade sem afetar seriamente o rendimento. Contudo, na mesma
época em que os sistemas CA se proliferavam, e seus custos diminuíam, aumentava a
tendência de utilização de um motor para cada máquina, distanciando-se cada vez mais da
concepção originalmente utilizada na distribuição mecânica de energia. À medida que a
especialização das máquinas aumentava, diminuía-se a necessidade de frequência variável,
corroborando com a disseminação dos motores de indução [293].

Outras aplicações, contudo, invariavelmente necessitavam de velocidade variável. À
época, eram algumas aplicações deste tipo grandes laminadores, ventiladores de minas
e moinhos. Dadas as vantagens de baixa manutenção dos motores CA e expansão deste
tipo de distribuição, a variação eficiente da velocidade do motor de indução passou a
ser um dos principais problemas das empresas que comercializavam este tipo de solução.
A mais simples delas consiste na utilização de resistores no circuito de rotor. Para tal,
o rotor tem que ser do tipo bobinado, exigindo uma conexão externa através de anéis
coletores. A grande desvantagem deste sistema é o baixo rendimento. O percentual de
energia perdida nos resistores é aproximadamente o mesmo da variação de velocidade da
máquina, inviabilizando este sistema para máquinas de grande potência e que operam boa
parte do tempo em velocidade abaixo da nominal. Outra solução consistia na utilização
de variadas configurações de conexão das boninas da máquina, permitindo a variação do
número de polos desta, e, consequentemente, uma variação discreta da velocidade. Embora
mais eficiente que o primeiro, em geral as máquinas com este tipo de enrolamento são
complexas e mais volumosas, assim como o sistema de acionamento. Uma combinação dos
dois sistemas também poderia ser utilizada [295].

Sistemas de regulação de velocidade mais eficientes foram sendo desenvolvidos
baseados na ideia de devolver a energia transferida pelo rotor para a carga (esquema de
Krämer) ou de volta para a rede (esquema de Scherbius), em vez de transformá-la em
calor [296]. Em ambos os casos é necessária a utilização de máquinas comutadas (com
escovas), similares às máquinas CC, mas para operação com corrente alternada, uma
vez que estas podem operar com frequências mecânica e elétrica distintas. A Figura A.3
apresenta o esquema proposto por Scherbius. O motor principal M1 possui um rotor
bobinado, cujos terminais são conectados a uma máquina comutada, MC. Esta drena uma
potência do rotor de M1 que depende da relação de espiras do transformador variável T.
Estando mecanicamente acoplada ao motor de indução auxiliar M2, a potência absorvida é
transferida de volta para a rede. Assim como no caso da utilização de resistores, a potência
processada pelas máquinas auxiliares, em valores percentuais, é aproximadamente igual
à variação de velocidade requerida. Estes sistemas, portanto, não eram projetados para
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Figura A.3 – Regulador de Scherbius, que permite a variação da velocidade do motor de
indução com rendimento relativamente elevado.

funcionar desde frequência zero, mas para uma faixa de variação tipicamente de 30%
abaixo ou em torno da frequência síncrona.

Uma das desvantagens do sistema de Scherbius é o número de máquinas adicionais
necessário. Este pode ser diminuído para apenas um se uma máquina do tipo conversora
de frequência, ou conversor rotativo [297], muitas vezes também empregada na conversão
entre tensões alternadas e contínuas [298], for utilizada [296]. Estes sistemas também têm
a vantagem de poder corrigir o fator de potência do circuito como um todo, diminuindo o
carregamento das instalações. Uma discussão sobre a aplicação e eficiência dos sistemas
mais utilizados na época pode ser vista em [299].

A.3 Sistemas de acionamento eletrônico

O processo de conversão de correntes alternadas em contínuas através de dispositi-
vos estáticos já era conhecido antes mesmo do século XX. O retificador eletroquímico foi
inventado em 1895 por Charles Pollak [300], sendo dois anos depois reinventado indepen-
dentemente por Leo Graetz [301]. A adoção deste tipo de conversor em potências maiores
e em larga escala, contudo, só foi possível com a invenção dos retificadores eletrônicos.

O processamento eletrônico da energia elétrica tem seu desenvolvimento inciado em
1902, quando Peter Cooper Hewitt inventou o retificador a arco de mercúrio, uma válvula
eletrônica de cátodo frio composto por mercúrio líquido. Deste, qualquer parte evaporada
devido ao calor do plasma, atinge a parte mais fria do envelope de vidro, condensa-se e
retorna ao fundo do invólucro, restaurando o cátodo. A adição de mais ânodos ao bulbo
de vidro permite a retificação de sistemas trifásicos com muito maior eficiência que os
conversores rotativos, principalmente em tensões mais elevadas, já que a queda sobre o
dispositivo, quando em condução, é relativamente baixa, em torno de 20 V [302]. Isto
garantiu a aplicação do dispositivo em muitas áreas industriais, carregamento de baterias,
distribuição de energia em CC e alimentação de trens. Após anos de desenvolvimento, na
década de 30, já havia válvulas para alta tensão com especificações de 20 kV, outras para
correntes até 16 kA e capazes de processar potências de 8 MW [303]. Estes dispositivos de
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Figura A.4 – Sistema de acionamento de 2300 V e 400 hp com comutador eletrônico
proposto pela GE em 1934 [3,306]. M1 é uma máquina síncrona com dois enrolamentos
em Y, cujos centros são conectados ao enrolamento de campo.

maior potência, diferentemente dos primeiros, possuíam um invólucro metálico.

Um grande avanço dos retificadores a vapor de mercúrio veio com a introdução
da grade de controle entre o ânodo e o cátodo [304] por Irving Langmuir da GE em
1914. A grade permitia o controle do ângulo de disparo das válvulas, e, consequentemente,
da tensão de saída do retificador. Também descobriu-se que era possível funcionar um
retificador como inversor comutado pela rede, se os pulsos de disparo das válvulas eram
retardados ainda mais e a polaridade da tensão CC trocada [305]. Além disso, a inserção da
grade minimizava drasticamente a ocorrência dos chamados arc-back, que era a condução
continuada de corrente através do ânodo, mesmo depois que o potendial deste se tornava
mais negativo que o do cátodo. O posterior desenvolvimento desta tecnologia permitiu que
a tensão de trabalho das válvulas atingissem valores cada vez mais elevados, viabilizando
o surgimento da transmissão em HVDC.

A tecnologia das válvulas de potência continuou seu desenvolvimentos nas próximas
décadas, dando origem a muitos dispositivos diferentes. Um deles era o thyratron, de
funcionamento similar ao retificador a vapor de mercúrio, mas com cátodo sólido. O
primeiro acionamento em velocidade variável para uma máquina CA, do tipo síncrona,
utilizava este dispositivo [3, 306]. As válvulas podem vistas como comutadores eletrônicos,
de maneira similar ao acionamento de uma máquina brushless atual, mas numa configuração
de conversor direto, como apresentado na Figura A.4. Além do acionamento para a máquina
síncrona, Alexanderson, engenheiro da GE, também propôs sistemas de acionamento para
motores de indução com rotor bobinado, numa estrutura similar a de Krämer [307].
O acionamento de motores CC com retificadores controlados também era amplamente
utilizado [308, 309]. Outros tipos de conversores de potência surgiram antes da década
de 50, como o inversor autônomo [310], os conversores CA/CA diretos e os conversores
CC/CC [311].
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A.4 Eletrônica de estado sólido

Ainda na década de 1920, coexistiram com as válvulas eletrônicas retificadores
de estado sólido, chamados retificadores a metal, em especial o de óxido de cobre. Este
dispositivo é composto por um disco de cobre sobre o qual fazia-se crescer uma camada de
óxido, e sobre esta conectava-se um segundo eletrodo condutor [312]. A tensão máxima
de bloqueio era da ordem de 12 V [313], sendo necessários vários discos em série mesmo
em aplicações de baixa tensão. Em nichos específicos, como carregadores de baterias de
baixa tensão, se mostravam mais eficientes que os retificadores de mercúrio. Anos depois,
os retificadores de selênio passaram a substituir os de cobre, dada sua maior capacidade
de bloquear tensões reversas [314]. Até a década de 1950, os retificadores a metal foram
utilizados extensivamente em aplicações de alta potência, algumas plantas operando com
correntes de até 500 kA [313].

A utilização de cristais de semicondutores como retificadores em circuitos de detecção
de ondas de rádio já era conhecida antes mesmo da invenção das válvulas termiônicas.
Contudo, um dispositivo com capacidade e estabilidade suficientes para operação como
retificador de alta potência surgiu apenas quando o aprimoramento dos processos de
purificação do germânio foi possível. Os retificadores de germânio operavam com densidade
de corrente muito maior que os retificadores a metal, possuíam menores perdas, maior vida
útil e operavam com correntes muito mais elevadas, o que favoreceu sua rápida adoção
pela indústria. Contudo, devido ao pequeno tamanho do cristal, o dispositivo era muito
mais sensível a curto-circuitos e outros tipos de falta, o que levou ao desenvolvimento de
dispositivos rápidos de proteção. Isto permitiu o seu uso em equipamentos de altas potências,
geralmente em baixa tensão e altas correntes, principalmente em plantas eletroquímicas
[315]. O reino do germânio, no entanto, não durou muito tempo. O funcionamento da
junção PN de silício já era conhecida desde 1952, e as características promissoras do
material levaram ao desenvolvimento de melhores retificadores, capazes de operar em
temperaturas muito maiores e com menores correntes reversas [316].

Contudo, a principal descoberta na revolução dos semicondutores já havia acon-
tecido em 1948, quando Bardeen, Brattain e Schockley, da Bell Telephone Laboratories,
inventaram o transistor. A aplicação primária do transistor era em sistemas de amplificação,
inicialmente em potências muito baixas. O próximo dispositivo de potência de estado sólido
a ser inventado, baseado no funcionamento do transistor, seria o SCR, embora a pesquisa
que o descobriu [317], em 1955 na Bell Labs, não tinha o propósito de desenvolver um
interruptor controlado de três terminais para uso em retificadores, mas sim um dispositivo
biestável de dois terminais para substituir interruptores a gás em sistemas de telefonia.
Esta pesquisa resultou não somente na estrutura do dispositivo em si, mas também numa
nova tecnologia de fabricação de junções PN por difusão [318]. Foi apenas dois anos
depois que a GE se interessou na possibilidade de criar um dispositivo de estado sólido
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com as características de uma válvula thyratron, assim como já havia ocorrido com os
retificadores. A tecnologia necessária já havia sido inventada em [317], bastando recriar o
dispositivo com maior espessura e área, de forma que pudesse resistir a maiores tensões
reversas e conduzir maiores correntes. O SCR foi um sucesso desde o início, substituindo
com muitas vantagens as válvulas controladas. Desde então, muitos outros dispositivos de
potência foram inventados, como o Triode for Alternating Current (TRIAC) em 1958, o
Gate Turn-Off Thyristor (GTO) no mesmo ano, mas difundido apenas na década de 1980
[319], transistores bipolares e MOSFETs de potência na década de 1970, e o interruptor
de alta potência mais importante atualmente, o IGBT, na década de 1980 [14] (depois
de muitas contribuições independentes de vários grupos de pesquisa nos anos anteriores
[320]). Muitas topologias diferentes de circuitos conversores foram desenvolvidos ao longo
destas gerações de dispositivos.
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Apêndice B

Potência instantânea absorvida por um braço

A Figura B.1 apresenta as tensões e corrente referente a um braço do MMC.

Figura B.1 – Tensão e corrente sobre um braço do MMC.

Inicialmente, são consideradas fases genéricas para cada uma das variáveis envolvi-
das,

v1 = V̂ 1 cos (ω1 + α1) (B.1)
v2 = V̂ 2 cos (ω2 + α2) (B.2)

i1 = Î1

H
cos (ω1 + β1) (B.3)

i2 = Î2

F
cos (ω2 + β2) (B.4)

ib = i1 + i2. (B.5)

A potência instantânea absorvida pelo braço é dado pelo produto

pb = (v1 − v2)
(︄

i1

H
+ i2

F

)︄
. (B.6)

Devido a maior facilidade de se trabalhar com exponenciais no cálculo de produto de
funções senoidais, reescreve-se as variáveis de braço nesta forma utilizando a forma de
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Euler.

v1 = V̂ 1

2
[︂
ej(ω1t+α1) + e−j(ω1t+α1)

]︂
(B.7)

v2 = V̂ 2

2
[︂
ej(ω2t+α2) + e−j(ω2t+α2)

]︂
(B.8)

i1

H
= Î1

2H

[︂
ej(ω1t+β1) + e−j(ω1t+β1)

]︂
(B.9)

i2

F
= Î2

2F

[︂
ej(ω2t+β2) + e−j(ω2t+β2)

]︂
. (B.10)

O primeiro termo v1i1 vale, então,

v1i1

H
= V̂ 1Î1

4H

[︂
ej(2ω1t+α1+β1) + e−j(2ω1t+α1+β1) + ej(α1−β1) + e−j(α1−β1)

]︂
. (B.11)

A qual, em termos de funções trigonométricas, vale

v1i1

H
= V̂ 1Î1

2H

[︁
cos(2ω1t + α1 + β1) + cos(α1 − β1)

]︁
. (B.12)

De forma similar, encontra-se o produto −v2i2

−v2i2

F
= − V̂ 2Î2

2F

[︁
cos(2ω2t + α2 + β2) + cos(α2 − β2)

]︁
. (B.13)

Verifica-se que os termos acima produzem componentes de frequência em 2ω1 e 2ω2, além
de uma componente CC. As componentes do espectro resultante são abaixo separadas.

pb0 = V̂ 1Î1

2H
cos(α1 − β1) − V̂ 2Î2

2F
cos(α2 − β2) (B.14)

pb1 = V̂ 1Î1

2H
cos(2ω1t + α1 + β1) (B.15)

pb2 = − V̂ 2Î2

2F
cos(2ω2t + α2 + β2). (B.16)

Através do mesmo procedimento, encontra-se que os termos v1i2 e v2i1,

v1i2

F
= V̂ 1Î2

2F

[︁
cos(ω3t + α1 + β2) + cos(ω4t + α1 − β2)

]︁
(B.17)

−v2i1

H
= − V̂ 2Î1

2H

[︁
cos(ω3t + α2 + β1) + cos(ω4t + α2 − β1)

]︁
, (B.18)

onde ω3 = ω1 + ω2 e ω4 = ω1 − ω2.

Os termos referentes à ω3 e ω4 em (B.17) e (B.18) podem ser combinados através
de manipulações trigonométricas, resultando em

pb3 =Pbs cos(ω3t + γs) (B.19)
pb4 =Pbd cos(ω4t + γd), (B.20)
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onde,

Pbs =
⎡⎣ V̂ 1

2Î2
2

2F 2 + V̂ 2
2Î1

2

2H2 − V̂ 1V̂ 2Î1Î2

FH
cos(α1 − α2 − β1 + β2)

⎤⎦ 1
2

(B.21)

Pbd =
⎡⎣ V̂ 1

2Î2
2

2F 2 + V̂ 2
2Î1

2

2H2 − V̂ 1V̂ 2Î1Î2

FH
cos(α1 + α2 − β1 − β2)

⎤⎦ 1
2

(B.22)

γ3 = atan2(−HV̂ 1Î2 sen(α1 + β2) + FV̂ 2Î1 sen(α2 + β1),
HV̂ 1Î2 cos(α1 + β2) − FV̂ 2Î1 cos(α2 + β1))

(B.23)

γ4 = atan2(−HV̂ 1Î2 sen(α1 − β2) + FV̂ 2Î1 sen(−α2 + β1),
HV̂ 1Î2 cos(α1 − β2) − FV̂ 2Î1 cos(−α2 + β1))

(B.24)

Comparando-se as equações (B.1) à (B.5) com (2.15) à (2.18), encontra-se as
relações entre os seguintes ângulos

α1 = −j − 1
F

2π (B.25)

α2 = −k − 1
H

2π + φ (B.26)

β1 = −j − 1
F

2π + ϕ1 (B.27)

β2 = −k − 1
H

2π + φ + ϕ2. (B.28)

Substituindo estes ângulos em cada uma das equações correspondentes às diferentes
componentes de potência – (B.14) à (B.16) e (B.21) à (B.24) – resulta em

pbj,k0 = V̂ 1Î1

2H
cos(ϕ1) − V̂ 2Î2

2F
cos(ϕ2) (B.29)

pbj,k1 = V̂ 1Î1

2H
cos

(︄
2ω1t − j − 1

F
4π + ϕ1

)︄
(B.30)

pbj,k2 = − V̂ 2Î2

2F
cos

(︄
2ω2t − k − 1

F
4π + ϕ2

)︄
(B.31)

pbj,k3 = Pbj,k3 cos(ω3t + γj,k3) (B.32)
pbj,k4 = Pbj,k4 cos(ω4t + γj,k4), (B.33)
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onde,

Pbj,k3 =
⎡⎣ V̂ 1

2Î2
2

2F 2 + V̂ 2
2Î1

2

2H2 − V̂ 1V̂ 2Î1Î2

FH
cos(−ϕ1 + ϕ2)

⎤⎦ 1
2

(B.34)

Pbj,k4 =
⎡⎣ V̂ 1

2Î2
2

2F 2 + V̂ 2
2Î1

2

2H2 − V̂ 1V̂ 2Î1Î2

FH
cos(−ϕ1 − ϕ2)

⎤⎦ 1
2

(B.35)

γj,k3 = atan2
⎡⎣−HV̂ 1Î2 sen

(︄
−j − 1

F
2π − k − 1

H
2π + φ + ϕ2

)︄

+ FV̂ 2Î1 sen
(︄

j − 1
F

2π − k − 1
H

2π + ϕ1

)︄
,

HV̂ 1Î2 cos
(︄

−j − 1
F

2π − k − 1
H

2π + φ + ϕ2

)︄
−

FV̂ 2Î1 cos
(︄

j − 1
F

2π − k − 1
H

2π + ϕ1

)︄⎤⎦

(B.36)

γj,k4 = atan2
⎡⎣−HV̂ 1Î2 sen

(︄
−j − 1

F
2π + k − 1

H
2π − φ + ϕ2

)︄

+ FV̂ 2Î1 sen
(︄

−j − 1
F

2π + k − 1
H

2π + ϕ1

)︄
,

HV̂ 1Î2 cos
(︄

−j − 1
F

2π + k − 1
H

2π − φ + ϕ2

)︄
−

FV̂ 2Î1 cos
(︄

−j − 1
F

2π + k − 1
H

2π + ϕ1

)︄⎤⎦

(B.37)

Assim, encontra-se que os braços de um MMC conectado a dois sistemas com
frequências diferentes podem absorver potência composta por até cinco componentes
diferentes, uma CC, duas com o dobro da frequência de cada porta, e outras duas com
soma e a diferença das frequências.
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Apêndice C

Subamostragem de funções de transferências
discretas

A Figura C.1 apresenta duas possibilidades de interface entre um sistema discreto
G(z) de frequência de amostragem maior, dada por 1/Ta, e outro de frequência de
amostragem menor 1/Ts. Considera-se apenas o caso em que exite uma relação inteira
entre os dois períodos, dada por M = Ts/Ta. A Figura C.1 (a) apresenta uma estratégia de
subamostragem por invariância ao impulso, na qual o sinal de entrada x′(k) é simplesmente
reamostrado numa frequência maior, resultando num sinal x(k) com M − 1 amostras
nulas entre cada uma das amostras de x′(r). A Figura C.1 (b) apresenta a estratégia de
subamostragem por ZOH. Neste método, as M − 1 amostras adicionais dentro de um
período Ts presentes em x(k) são repetições da última amostra de x′(r). As próximas
seções apresentam procedimentos para se encontrar a função de transferência equivalente
G′(z) = y′(z)/x′(z) para cada uma das estratégias.

C.1 Subamostragem por invariância ao impulso

A Figura C.2 apresenta as formas de onda relativas à estratégia de subamostragem
por invariância ao impulso para M = 3. k, r ∈ {0, 1, 2, ...} são ambas variáveis de tempo
discreto, referentes, respectivamente, aos tempos de amostragem Ta e Ts. A obtenção de
x(k) a partir da reamostragem de x′(r) resulta em

x(k) =

⎧⎪⎨⎪⎩
x′(r) se k = Mr

0 caso contrário
, (C.1)

Figura C.1 – (a) Subamostragem por invariância ao impulso. (b) Subamostragem por
ZOH.
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enquanto a obtenção de y′(k) através da reamostragem de y(k) se dá com

y′(r) = y(Mr). (C.2)

Se x′(r) = δ(r), um impulso de amplitude unitária, então x(k) = δ(k), e y(k) será a
resposta de G(z) ao impulso. Logo, y′(r) será composto pelas rM -ésimas amostras de y(k).
No domínio do tempo, as amostras de y′(r), embora em menor número, são coincidentes
com as de y(k) nos instantes em que ambas são definidas.

Seja G(z) = B(z)/A(z), onde B(z) = b1z
−1 + ... + bQz−Q e A(z) = 1 + a1z

−1 +
... + aNz−N . No domínio do tempo, a amostra y(k) atual pode ser escrita como uma
combinação linear das N saídas e Q entradas anteriores e da entrada atual,

y(k) = −
N∑︂

n=1
any(k − n) +

Q∑︂
n=0

bqx(k − n). (C.3)

Como uma amostra de y(k) passada pode ser escrita como combinação de outras amostras
mais antigas, é possível encontrar a saída atual de G(z) a partir de amostras da entrada
e saída passadas que não necessariamente são as mais recentes. No domínio z, isto
equivale a multiplicar o numerador e o denominador de G(z) por um mesmo polinômio
P (z) = 1 + p1z

−1 + ... + pLz−L,

y(z)
x(z) = B(z)

A(z)
P (z)
P (z) = C(z)

D(z) = c0 + c1z
−1 + ... + cQ+Lz−(Q+L)

1 + d1z−1 + ... + dN+Lz−(N+L) . (C.4)

A estratégia de subamostragem consiste em, inicialmente, encontrar um polinômio P (z)
tal que resulte em dj ≠ 0 apenas para j múltiplo de M . O número de coeficientes dj não
nulos deve ser N , de forma que o denominador de G′(z) tenha o mesmo grau daquele de
G(z). Logo, deseja-se que D(z) tenha grau NM , e como A(z) tem grau N , é necessário
que L = N(M − 1). Os coeficientes de D(z) podem ser encontrados através da convolução
discreta entre os coeficientes de A(z) e P (z). Considerando os limites dos índices impostos

Figura C.2 – Formas de onda referentes à estratégia de subamostragem por impulso para
M = 3. x(k) e y(k) são representados em azul, enquanto x′(r) e y′(r) em vermelho.



Apêndice C. Subamostragem de funções de transferências discretas 294

pelos graus de A(z) e P (z), encontra-se

dj =
min(N,j)∑︂

i=max(0,j−N(M−1))
aipj−i. (C.5)

Impondo-se a condição descrita previamente para os coeficientes dj, pode-se reescrever
(C.5) na forma matricial Ap = d, expandida a seguir.⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

1 0 0 · · · 0

α1 1 0
...

α2 α1 1 . . .
...

. . . 0
αs · · · 1
0 αs · · · α2 α1
...

...

0 · · · 0 αN

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

p0

p1
...

pN(M−1)

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦ =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

1
0M−1

dM

0M−1
...

dNM

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(C.6)

Onde s = N(M − 1) e αn = an se n ≤ N ou αn = 0 caso contrário. A é uma matriz do
tipo Toeplitz de dimensão NM + 1 × N(M − 1) + 1, caracterizando um sistema linear
com mais equações do que incógnitas (quando p é o vetor de variáveis). Se as N linhas
referentes aos elementos desconhecidos de d, (d1, dM , ..., dNM), são retiradas de d e A,
(C.6) pode ser reescrita como um sistema possível e determinado.

Asqp =
⎡⎣ 1
0N(M−1)

⎤⎦ (C.7)

A solução deste sistema é o vetor de coeficientes de P (z), a partir do qual, juntamente
com B(z) e A(z), pode-se obter C(z) e D(z). A função de transferência C(z)/D(z), no
domínio do tempo, estabelece a seguinte relação.

N∑︂
n=0

dMny(k − Mn) =
Q+N(M−1)∑︂

n=0
cnx(k − n) (C.8)

Quando apenas os instantes de interesse são considerados, k = Mr, (C.8) pode ser reescrita
como

N∑︂
n=0

dMny(M(r − n)) =
Q+N(M−1)∑︂

n=0
cnx(Mr − n). (C.9)

De (C.1), sabe-se que x(k) é não nulo apenas para k múltiplo de M . Assim, o lado direito
de (C.9) pode ser reescrito de modo a levar em consideração apenas estas amostras não
nulas.

N∑︂
n=0

dMny(M(r − n)) =

⌊︂
Q+N(M−1)

M

⌋︂
∑︂
n=0

cMnx(M(r − n)). (C.10)
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Figura C.3 – Respostas ao impulso de G1(z) e G2(z) e de suas versões subamostradas
pelo método da invariância ao impulso para M = 2 e M = 5.

Definindo-se novos coeficientes a′
n = dMn e b′

n = cMn e usando as definições (C.1) e (C.2),
encontra-se

N∑︂
n=0

a′
ny′(r − n) =

⌊︂
Q+N(M−1)

M

⌋︂
∑︂
n=0

b′
nx′(r − n). (C.11)

(C.11) corresponde à relação, no domínio do tempo, definida por G′(z) = B′(z)/A′(z) =
y′(z)/x′(z), onde b′

n e a′
n são os coeficientes de B′(z) e A′(z), respectivamente.

A Figura C.3 apresenta uma comparação entre as repostas das funções de transfe-
rência

G1(z) = z−1

1 − 0, 9z−1 (C.12)

G2(z) = 0, 5z−3

1 − 1, 5z−1 + 0, 6z−2 (C.13)

e suas versões subamostradas para M = 2,

G′
1(z) = 0, 9z−1

1 − 0, 81z−1 (C.14)

G′
2(z) = 0, 75z−2

1 − 1.05z−1 + 0.36z−2 (C.15)

e M = 5,

G′
1(z) = 0, 6561

1 − 0, 5905z−1 (C.16)

G′
2(z) = 0, 825z−1 + 0, 162z−2

1 − 1, 1688z−1 + 0, 07776z−2 . (C.17)

Todas as respostas condizem com o esperado. As saídas dos sistemas subamostrados são
iguais às do sistema original nos instantes em que ambas são definidas.

C.2 Subamostragem por ZOH

A Figura C.4 apresenta as formas de onda relativas à estratégia de subamostragem
por ZOH para M = 3. A obtenção de x(k) a partir da reamostragem de x′(r) pode ser
descrita com

x(Mr + l) = x′(r) para 0 ≤ l < M, (C.18)
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Figura C.4 – Formas de onda referentes à estratégia de subamostragem por ZOH para
M = 3. x(k) e y(k) são representados em azul, enquanto x′(r) e y′(r) em vermelho.

ou ainda,
x(Mr − l) = x′(r − 1) para 0 < l ≤ M. (C.19)

Da mesma forma que no caso anterior, a obtenção de y′(r) através da reamostragem de
y(k) se dá com

y′(r) = y(Mr). (C.20)

Os coeficientes a′
n são obtidos da mesma maneira já apresentada para o método

de invariância ao impulso. A diferença está no cálculo dos coeficientes b′
n, que agora leva

em consideração as propriedades observadas para x(k) em (C.19). Partindo de (C.8), o
lado direito desta pode ser reescrito como um duplo somatório desde que se defina novos
coeficientes com uma faixa estendida de índices.

c′
n =

⎧⎪⎨⎪⎩
cn se 0 ≤ n ≤ Q + N(M − 1)
0 caso contrário

, (C.21)

Então,

N∑︂
n=0

dMny(k − Mn) =

⌈︂
Q+N(M−1)

M

⌉︂
∑︂
n=1

M∑︂
l=1

c′
M(n−1)+lx(k − (M(n − 1) + l)) + c′

0x(k). (C.22)

Considerando-se apenas os instantes de interesse dados por k = Mr, (C.22) pode ser
reescrita como

N∑︂
n=0

dMny(M(r − n)) =

⌈︂
Q+N(M−1)

M

⌉︂
∑︂
n=1

M∑︂
l=1

c′
M(n−1)+lx(M(r − n + 1) − l)) + c′

0x(Mr). (C.23)

Substituindo (C.19) e (C.20) em (C.23) resulta em

N∑︂
n=0

dMny′(r − n) =

⌈︂
Q+N(M−1)

M

⌉︂
∑︂
n=1

M∑︂
l=1

c′
M(n−1)+lx

′(r − n) + c′
0x

′(r), (C.24)
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Figura C.5 – Respostas ao degrau de G1(z) e G2(z) e de suas versões subamostradas pelo
método do ZOH para M = 2 e M = 5.

que pode ainda ser reescrita como

N∑︂
n=0

a′
ny′(r − n) =

⌈︂
Q+N(M−1)

M

⌉︂
∑︂
n=1

b′
nx′(r − n), (C.25)

na qual,

a′
n =dMn (C.26)

b′
n =

M∑︂
l=1

c′
M(n−1)+l. (C.27)

(C.25) corresponde à relação, no domínio do tempo, definida por G′(z) = B′(z)/A′(z) =
y′(z)/x′(z), onde b′

n e a′
n são os coeficientes de B′(z) e A′(z), respectivamente. A Figura C.5

apresenta uma comparação entre as repostas das funções de transferência (C.12) e (C.13),
e de suas respectivas versões subamostradas pelo método do ZOH para M = 2,

G′
1(z) = 1, 9z−1

1 − 0, 81z−1 (C.28)

G′
2(z) = 1, 25z−2 + 0.3z−3

1 − 1.05z−1 + 0.36z−2 (C.29)

e M = 5,

G′
1(z) = 4, 095

1 − 0, 5905z−1 (C.30)

G′
2(z) =2, 075z−1 + 2, 405z−2 + 0, 0648z−3

1 − 1, 1688z−1 + 0, 07776z−2 . (C.31)

Quando x′(r) é uma função do tipo degrau, assim também será x(k). y(k) é, então, a
resposta de G(z) ao degrau, e y′(r) é a versão subamostrada desta resposta. Assim, a
subamostragem pelo método do ZOH é invariante ao degrau. As respostas apresentadas
em Figura C.5 confirmam esta propriedade.
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Apêndice D

Fasores dinâmicos em tempo discreto

Os fasores dinâmicos permitem modelar com precisão sistemas sujos sinais apresen-
tam ondulações periódicas com amplitude elevada. A ideia é uma extensão do conceito de
valor médio, no qual não apenas a média de um sinal dentro de um período é considerada,
mas também as harmônicas que compõe o sinal. Em regime permanente, os sinais do
sistema são periódicos, o que permite a representação destes por meio de uma série de
Fourier. Durante transitórios, os sinais são considerados quase-periódicos, e podem ser
aproximados por uma série de Fourier cujos coeficientes Yh(t) variam ao longo do tempo
[321]. Para o caso contínuo, um sinal y(t) pode, então, ser aproximado por

y(t) =
∞∑︂

h=−∞
Yh(t)ejhωt, (D.1)

onde h ∈ Z representa a ordem do harmônico e ω é a frequência fundamental da ondulação
do sinal y(t) e t ∈ R. Em geral, apenas um pequeno número de harmônicos é suficiente
para se obter uma boa precisão.

De forma similar, pode-se pensar numa aproximação para sinais discretos. A
principal diferença é que neste caso apenas um número finito de harmônicos já é suficiente
para representar um sinal x(t) sem erros, já que sinais discretos possuem uma banda
limitada. A variável t ∈ Z agora representa o tempo discreto referente a um sistema
amostrado com um período Ts. Assim,

x(t) =
N−1∑︂
h=0

Xh(t)ejhωdt, (D.2)

onde h ∈ {0, .., N − 1} e N = ⌊T/Ts⌉ é a relação entre o período da componente
fundamental de x(t) e o período de amostragem. Quando não há uma relação inteira entre
os dois períodos, um erro adicional surge na aproximação por fasores dinâmicos similar ao
vazamento espectral da Discrete Fourier Transform (DFT) [204]. Quanto maior for o valor
de N , menor o impacto na acurácia do modelo. ωd = 2π/N é a frequência da fundamental
do sinal x(t) em tempo discreto.

Os coeficientes Xh(t) podem ser calculados de forma similar aos coeficientes da
Sliding Discrete Fourier Transform (SDFT) [322]. Contudo, embora a magnitude dos
coeficientes da SDFT sejam constantes para um sinal periódico de amplitude constante,



Apêndice D. Fasores dinâmicos em tempo discreto 299

suas fases não são. Isto pode ser modificado através da alteração dos limites do somatório
da SDFT, resultando em

Xh(t) = ⟨x(t)⟩h = 1
N

t∑︂
k=t−N+1

x(k)e−jhωdk. (D.3)

Isto garante que os coeficientes Xh(t) também possuem fase contante.

Uma das propriedades dos fasores dinâmicos de tempo contínuo mais empregada é a
derivação com relação ao tempo. Em seu equivalente discreto, esta importante propriedade,
que permite a aplicação da técnica a sistemas dinâmicos lineares, é o atraso. Pode-se mostrar
diretamente a partir da definição (D.3), que o coeficiente da harmônica h correspondente
à versão atrasada em uma amostra de x(t) vale

⟨x(t − 1)⟩h = e−jhωdXh(t − 1). (D.4)

Outra propriedade da transformada de Fourier usualmente utilizada na modelagem de
sistemas não lineares ou variantes no tempo empregando fasores dinâmicos é a correspon-
dência entre multiplicação no domínio do tempo e a convolução no domínio da frequência.
No caso da DFT, os coeficientes do sinal resultante da multiplicação x(t)y(t) podem ser
encontrados através da seguinte convolução circular [323].

⟨x(t)y(t)⟩h =
N−1∑︂
k=0

Xk(t)Y(h−k)modN(t) (D.5)

Consideremos um sistema linear representado pela equação a diferenças
L∑︂

p=0
apy(t − p) =

L∑︂
p=0

bpx(t − p), (D.6)

que tem como equivalente no domínio da frequência
L∑︂

p=0
apy(z)z−p =

L∑︂
p=0

bpx(z)z−p, (D.7)

a partir da qual pode-se definir a função de transferência

G(z) = y(z)
x(z) =

∑︁L
p=0 bpz−p∑︁L
p=0 apz−p

. (D.8)

A aplicação da propriedade (D.4) à (D.6) e a subsequente aplicação da transformada z
resulta em

L∑︂
p=0

ape−jphωdYh(t − p) =
L∑︂

p=0
bpe−jphωdXh(t − p) (D.9)

L∑︂
p=0

ape−jphωdYh(z)z−p =
L∑︂

p=0
bpe−jphωdXh(z)z−p. (D.10)

A partir de (D.10) pode-se definir a função de transferência relativa ao harmônico de
ordem h.

Gp
h = Yh(z)

Xh(z) =
∑︁L

p=0 bpe−jphωdz−p∑︁L
p=0 ape−jphωdz−p

. (D.11)
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Comparando-se (D.11) e (D.8), percebe-se que Gp
h pode ser obtida com

Gp
h(z) = G(zejhωd). (D.12)

Contudo, (D.12) só é válida quando G(z) é uma função de transferência racional.
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