'.“0"
Instituto Alberto Luiz Coimbra de U F RJ
Pés-Graduagao e Pesquisa de Engenharia

SIMULADOR EM TEMPO-REAL BASEADO NA INTEGRACAO DE MODULO
FPGA E CPUs PARA AVALIACAO DE CONTROLADORES EMBARCADOS DE
CONVERSORES ELETRONICOS DE POTENCIA

Oscar Antonio Solano Rueda

Tese de Doutorado apresentada ao Programa de
Pds-Graduacdo em Engenharia Elétrica, COPPE,
da Universidade Federal do Rio de Janeiro, como
parte dos requisitos necessarios a obtencdo do

titulo de Doutor em Engenharia Elétrica.

Orientador: Luis Guilherme Barbosa Rolim

Rio de Janeiro
Outubro de 2019



SIMULADOR EM TEMPO-REAL BASEADO NA INTEGRACAO DE MODULO
FPGA E CPUs PARA AVALIACAO DE CONTROLADORES EMBARCADOS DE
CONVERSORES ELETRONICOS DE POTENCIA

Oscar Antonio Solano Rueda

TESE SUBMETIDA AO CORPO DOCENTE DO INSTITUTO ALBERTO LUIZ
COIMBRA DE POS-GRADUACAO E PESQUISA DE ENGENHARIA (COPPE) DA
UNIVERSIDADE FEDERAL DO RIO DE JANEIRO COMO PARTE DOS
REQUISITOS NECESSARIOS PARA A OBTENCAO DO GRAU DE DOUTOR EM
CIENCIAS EM ENGENHARIA ELETRICA.

Examinada por:

Prof. Luis Guilherme Barbosa Rolim, Dr. —Ing.

Prof. Edson Hirakazu Watanabe, D. Eng.

Prof. Robson Francisco da Silva Dias, D.Sc.

Prof. Pedro Gomes Barbosa, D.Sc.

Prof. Luis Fernando Corréa Monteiro, D.Sc.

RIO DE JANEIRO, RJ - BRASIL
OUTUBRO DE 2019



Rueda, Oscar Antonio Solano

Simulador em tempo real baseado na integracdo de
modulo FPGA e CPUs para avaliacdo de controladores
embarcados de conversores eletronicos de poténcia/ Oscar
Antonio Solano Rueda. — Rio de Janeiro: UFRJ/COPPE,
2019.

XVII, 115 p.:il.; 29,7 cm.

Orientador: Luis Guilherme Barbosa Rolim

Tese (doutorado) — UFRJ/ COPPE/ Programa de
Engenharia Elétrica, 2019.

Referéncias Bibliogréaficas: p. 88- 99.

1. Simulacéo em tempo real. 2. Modelos chaveados de
conversores controlaveis. 3. FPGA. 4. Co-simulacdo
multitaxa. 5. Bancada HIL. 1. Rolim, Luis Guilherme
Barbosa. 1l. Universidade Federal do Rio de Janeiro,

COPPE, Programa de Engenharia Elétrica. I11. Titulo.




“El buen jugador siempre tiene suerte ”
José Raul Capablanca



Agradecimentos

Agradeco a Deus e a vida.

Agradeco aos meus pais, Miguel e Betty, pelo seu esforco em manter uma estrutura
familiar sélida, que impulsionasse o crescimento profissional meu e de meus irmaos.

Agradeco a minha esposa Cindy, por ser essa pessoa incondicional que acredita
como ninguém nas minhas capacidades, pela motivagdo, pelo aconselhamento e pelo
amor.

Agradeco ao Cepel (Centro de Pesquisas de Energia Elétrica), por disponibilizar os
recursos para a realizacao deste trabalho.

Agradeco ao prof. Luis Guilherme Barbosa Rolim por sua orientagdo, caracterizada
por confianga no meu desempenho, 6timas apreciacdes e objetivo direcionamento.

Agradeco aos colegas e amigos do Cepel que me acompanharam nesta longa jornada:
ao Cesar Bandim, companheiro de sala, pelo apoio, pelas discussdes técnicas e pela
ajuda nas duvidas gramaticais de portugués; a Ricardo Ross e José Eduardo Alves pelas
discussbes e sugestbes; a Marta Olivieri, Ary Pinto Jr. e Wagner Duboc pelo apoio
motivacional; ao Tiago Moraes, pela ajuda na bancada; aos funcionarios da biblioteca
do Cepel por cuidar desse valioso espago; e a todos os demais colegas que, de uma
maneira ou de outra, ajudaram nesta tese.

Agradeco aos professores membros da banca pelas objetivas sugestfes, focadas em
melhorar a qualidade técnica desta tese.

Agradeco aos passeios com o Pepper, que muitas vezes me ajudaram a dispersar
minha mente, de forma a enxergar as barreiras encontradas durante a tese desde outra
perspectiva.

Agradeco aos meus amigos colombianos residentes no Brasil, por ajudar a diminuir a
distancia com minha cultura e costumes.

Agradeco a todos os amigos e familiares que estiveram na torcida e vibraram com

esta conquista.



Resumo da Tese apresentada & COPPE/UFRJ como parte dos requisitos necessarios

para a obtencdo do grau de Doutor em Ciéncias (D.Sc.)
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Esta tese propGe uma estratégia de aprimoramento do método ADC (Associated
Discrete Circuit) para modelagem de chaves para simulacdo em tempo real. O método
ADC se caracteriza por originar uma matriz de admitancias do sistema constante,
independentemente do estado das chaves existentes. Essa caracteristica faz dele um
método de répida execucdo e, portanto, apropriado para aplicagdes nas que sdo
requeridos passos de simulacdo da ordem de um microssegundo. Entretanto, esse
método introduz oscilagbes numéricas a simulacdo. A estratégia proposta reduz
significativamente essas oscilagcbes com um incremento de complexidade menor do que
0 ocasionado por abordagens similares previamente apontadas para este fim. Com base
na estratégia de modelagem proposta e no uso de uma FPGA genérica como ndcleo
computacional, um SDTR (Simulador digital em tempo real) foi desenvolvido e
validado. Esta validacdo foi realizada através de uma bancada HIL (Hardware-in-the-
loop) experimental onde um modelo de VSC trifasico, simulado em tempo real com
passo de solugdo de 1 us, é comandado por um dispositivo DSP em malha fechada.
Além disso, um sistema de co-simula¢do multitaxa, no qual o SDTR baseado em FPGA
desenvolvido é acoplado a um SDTR comercial baseado em processadores CPU, é
apresentado. A aplicabilidade desse sistema integrado de co-simulagdo na avaliacdo de
controladores embarcados de conversores de poténcia conectados a rede €

exemplificada com alguns casos de estudo.
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REAL-TIME SIMULATOR BASED ON THE INTEGRATION OF FPGA MODULE
AND CPUs FOR TESTING OF POWER ELECTRONICS CONVERTERS
EMBEDDED CONTROLLERS

Oscar Antonio Solano Rueda

October/2019
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This thesis proposes an improvement strategy for the ADC (Associated Discrete
Circuit) switch method for real-time simulation. The ADC method is characterized by
producing a constant system admittance matrix, regardless of the state of the existing
switches. This feature makes it a fast-execution method and, therefore, suitable for
applications where simulation time steps in the range of a microsecond are required.
However, this method introduces numerical oscillations to the simulation. The proposed
strategy significantly reduces these oscillations with less complexity increment than that
caused by similar approaches previously appointed for this purpose. Based on the
proposed modeling strategy and the use of a generic FPGA as computational core, a
RTS (Real Time Digital Simulator) is developed and validated. This validation is
performed through an experimental HIL (Hardware-in-the-loop) test-bench in which a
three-phase VSC model, simulated in real-time with a time step of 1 ps, is controlled in
closed loop by a DSP device. In addition, a multirate co-simulation system, in which the
developed FPGA-based RTS is coupled with a commercial CPU-based RTS, is
presented. The applicability of this integrated co-simulation system for testing of
embedded controllers for grid connected power converters is exemplified by some case

studies.
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Capitulo 1

Introducao

1.1. Simulacao digital de sistemas elétricos em tempo real

A simulacao de sistemas elétricos de poténcia desempenha um papel estratégico no
planejamento e operacdo destes sistemas, bem como no projeto dos equipamentos que
os constituem. Operadores da rede, fabricantes de equipamentos, pesquisadores, entre
outros, utilizam um amplo portfélio de ferramentas de simulacdo para realizar estudos
que permitam investigar os impactos provocados pela conexdo de um novo subsistema
na rede ou pelo ajuste nos parametros dos equipamentos existentes, de forma a garantir
que a confiabilidade e eficiéncia do sistema elétrico ndo seja deteriorada [1], [2].

O uso de modelos de simulacdo para analise do comportamento dinamico dos
sistemas elétricos é anterior a consolidacdo da computacéo digital. O Transient Network
Analyzer (TNA) € um exemplo de um computador eletrénico analdgico, criado na
década de 1950, que foi amplamente utilizado na analise de estabilidade de sistemas de
poténcia [3]. Neste tipo de dispositivos, o sistema de poténcia objeto de estudo era
representado em escala reduzida por modelos analdgicos de bancada compostos por
se¢des de linha (modelo m-equivalente), amplificadores operacionais, transformadores,
capacitores, cargas, entre outros [4].

O desenvolvimento dos computadores digitais, e de programas para analise de
transitdrios eletromagnéticos (EMT — Electromagnetic Transient) e eletromecanicos
(TS - Transient Simulation) ocasionou que os TNAs fossem gradualmente substituidos
por ferramentas digitais de simulacdo [3]. Para isto acontecer, foram realizados
numerosos estudos de comparacao de desempenho, que evidenciaram circunstancias nas
quais as perdas e o amortecimento dos circuitos do TNA impediam a representacéo de
problemas existentes no sistema real sob estudo. Para estes casos, os simuladores
digitais, por outro lado, conseguiam obter resultados mais proximos dos medidos em

campo [1]. A portabilidade, escalabilidade e facil desenvolvimento e manutencéo do



codigo desenvolvido para simulagio® foram outros fatores importantes nesta mudanca
de paradigma [5].

Em contraste com a simulacdo analdgica, que é executada naturalmente em tempo
real, as simulagdes digitais podem ser de dois tipos: off-line ou em tempo real, em
funcdo do tempo de execucdo (t.) de um passo de simulagdo do modelo (At). O tempo
de execucdo, que consiste no tempo (medido por um relégio terrestre) requerido pelo
simulador para medir as entradas, solucionar as equacgdes do sistema e estabelecer as
variaveis de saida, € consequéncia da complexidade do sistema elétrico modelado e dos
recursos computacionais disponiveis na ferramenta de calculo utilizada [6]. Nas
simulacdes off-line, 0 tempo de execucdo é independente do passo de simulagio?. Nas
simulagdes em tempo real, por outro lado, o tempo de execucédo deve ser igual ou menor
que o passo de simulacdo do modelo, que é fixo e definido em funcédo das caracteristicas
dindmicas do sistema e dos fendmenos objeto de interesse [4], [7], [8]. Nos casos em
que t, € menor do que At, um tempo ocioso deve ser adicionado no algoritmo de
solucdo, de forma a manter sincronismo entre At e o inicio do proximo passo de

solucdo, como descreve a Figura 1.1.

tempo de teo
execucédo t. terrestre
t, P
[ [ [ [
1 1 1 | > .
to A t1 2 t3 tsimulagdo
t
-—

Passo de simulagdo
Figura 1.1 — Representacdo do tempo de execugdo da simula¢do em tempo real.

Inicialmente, os simuladores digitais estavam limitados a aplicacdes de simulacdo
off-line, uma vez que o processador utilizado para resolver numericamente as equacoes
do sistema ndo conseguia atingir os tempos de execucdo requeridos para manter o
sincronismo exigido pela simulagdo em tempo real. Neste sentido, trabalhos como o
realizado por Roitman et al. [9] propuseram abordagens de simulacdo hibrida
(anal6gica/ digital) em tempo real, nas quais modelos digitais programaveis eram

acoplados a simuladores analdgicos. O desenvolvimento continuo das tecnologias de

1 Em contraste os TNAs, onde os circuitos analdgicos deviam ser desmontados cada vez que um novo
estudo fosse iniciado e, ainda, exigiam manutencdo caso permanecem montados por longos periodos de
tempo.

2 Simulagdes off-line podem fazer uso de passos variaveis de simulagdo, neste caso aumenta ainda a
variabilidade da relagéo entre o tempo de execucdo e o passo de simulacdo.



computacdo, entretanto, permitiu, na década de 1990, o surgimento de Simuladores
Digitais em Tempo-Real (SDTR) comerciais [10].

A principal motivacdo para o advento dos SDTR foi o de testar hardware de baixa
poténcia (por exemplo, relés ou controladores de sistemas HVDC) interagindo com um
sistema elétrico digital, para verificar o funcionamento do referido hardware num
ambiente controlado, porém representativo do sistema ao que sera conectado no mundo
real [1]. A referida configuracdo é conhecida como Hardware-in-the-loop (HIL),

descrita na proxima secao.

1.2. Ensaios Hardware-in-the-loop (HIL)

No contexto dos sistemas elétricos, um ensaio HIL, representado pelo esquema
bésico da Figura 1.2, pode ser descrito como uma bancada hibrida real/digital no qual
uma parte do sistema elétrico € modelada e simulada em tempo real, enquanto que a
parte restante consiste em um equipamento real de hardware (denominado HUT-
hardware under test) que interage com a simulacdo em tempo real através de interfaces
de conexdo tais como canais analdgicos, canais digitais, equipamentos de
condicionamento de sinais ou protocolos de comunicacdo [11], [12]. Desta forma, um
requisito do SDTR utilizado neste tipo de ensaios é o de dispor de canais de entrada e

saida que permitam tal troca de informacGes com componentes externos.

| Sinais representativos

— M lo digital i do sistema

Od? 0 digita saida »| - Controlador embarcado
&) || dosistemade
—f poténcia | - Relé de protec¢do, concentrador
Interface - Sistema de comunicagéo
homem-maquina Algoritmo de solucio entrada | <€— )
Sinais de controle -

| Hardware sob ensaio (HUT)

Simulador em tempo real Baixa poténcia

Figura 1.2 — Esquema basico dos sistemas HIL.

Os ensaios HIL podem ser classificados em dois tipos: i) HIL de controle (também
denominado CHIL), no qual todo o sistema de poténcia é representado pelo modelo em
tempo real e 0 HUT constitui um equipamento de controle, através do qual ndo existe
fluxo de poténcia e ii) Power HIL (PHIL) no qual o HUT constitui uma parte do sistema
de poténcia, que intercambia poténcia com o sistema elétrico digital modelado. Uma vez
que o SDTR é um dispositivo eletrénico, incapaz de absorver ou injetar poténcia, este

tipo de bancada utiliza amplificadores de poténcia como interface entre o sistema digital



e 0 equipamento externo [8], [11], [13]. A presente tese se foca unicamente nos ensaios
tipo HIL de controle.

Os ensaios HIL tém ganhado notoriedade como uma poderosa ferramenta para
verificar a operacdo de equipamentos com controle embarcado, uma vez que tem sido
mostrado que podem apresentar vantagens técnicas e/ou econdmicas sobre as
simulagdes totalmente computacionais, bem como sobre 0s ensaios experimentais em
laboratdrio [13], [14]. Apesar das possiveis inexatidfes as quais os ensaios HIL estdo
sujeitos, em relacdo as condicdes reais de campo (por exemplo, erros na modelagem da
rede elétrica, laténcia do lago de realimentacdo ou quantizacdo nos sinais de interface),
existe um consenso no entendimento de que estes ensaios podem permitir a criagéo de
condicdes de teste suficientemente proximas da realidade para avaliar de forma acurada
a resposta do HUT diante de variacdes nas condi¢Ges operacionais do sistema elétrico
ao qual esse equipamento sera conectado [11], [14]-[16].

Ensaios HIL tém sido utilizados na validagéo e certificacdo de sistemas eletronicos
de controle nas industrias automotiva e aeroespacial por mais de vinte anos [17]. No
setor elétrico, a primeira aplicacdo de simulacdo em tempo real e ensaios HIL tratou da
validacdo de sistemas especiais de protecdo [1]. Com o aprimoramento da técnica, sua
aplicacdo tem se expandido a outras areas, incluindo controladores de sistemas HVDC
[18], dispositivos FACTS [19], esquemas de protecdo de grandes areas baseados em
dispositivos PMUs [20], sistemas de acionamento de motores [21], sistemas eletrdnicos
de conversdo de energia [16], [22], controladores de microrredes [23], [24] e novas
topologias de conversores [25], entre outros. No contexto brasileiro, merece destaque o
edital de licitacdo do sistema de transmissdao HVDC do Rio Madeira, que exigiu como
requisito técnico o fornecimento de uma bancada HIL, onde o desempenho de réplicas
das unidades controladoras das estacGes de conversdo seria avaliado pelo ONS antes de
sua aprovacao para implantacdo em campo [26].

A abordagem mais comumente utilizada para avaliagdo de controladores embarcados
de conversores eletrdnicos mediante ensaios HIL é representada de modo esquematico
na Figura 1.3. Nesta abordagem, utilizada no desenvolvimento experimental desta tese,
0 modelo elétrico digital representado no SDTR utiliza modelos chaveados de
conversores eletronicos, que respondem aos pulsos de chaveamento de entrada
originados pelo HUT. Assim, o SDTR realiza, para cada passo de simulagdo, um
algoritmo como o descrito de forma simplificada a seguir: i) medir os pulsos de

chaveamento, ii) solucionar as equac6es dinamicas do sistema e iii) estabelecer nos seus



terminais de saida os sinais analdgicos representativos das grandezas do sistema no
ponto de conexdo do HUT. O HUT, por sua parte, utiliza tais sinais analégicos como
entrada, executa sua funcdo especifica de controle e retorna com os pulsos de

chaveamento a serem considerados no proximo passo de simulacéo.

saida [\/ .l g

analégica

entrada
digital

==

Controlador embarcado
(HUT)

Modelo digital
do conversor

Simulador digital em tempo-real

Figura 1.3 — llustragdo de uma bancada HIL aplicada a avaliac&o de controladores embarcados
de conversores. HUT: Equipamento sobre ensaio.

1.3. Eventos de chaveamento entre passos de amostragem

Simulac@es digitais de modelos chaveados de conversores eletrdnicos com passo fixo
de solucdo (sejam estas em tempo real ou off-line) estdo sujeitas a erros de precisdo
causados pelos eventos de chaveamento entre passos de simulagdo (Inter-simulation
Time-step Switching (ITS), em inglés) [27]. Este fendmeno, representado graficamente
pela Figura 1.4, tem origem quando um comando de chaveamento ocorre entre dois
instantes de simulacdo (por exemplo, t.,, na referida figura). Nesta circunstancia, uma
chave ideal atenderia de forma instantanea o comando enviado pelo controlador®. O
modelo digital da chave, no entanto, unicamente mudara de estado no proximo instante
de simulacéo (t, na figura). Portanto, o resultado calculado pelo simulador durante o
intervalo entre t.,; e t,, destacado na Figura 1.4, é incorreto. Os ITS ocasionam erros
na simulacdo que originam harmonicos ndo caracteristicos e podem chegar a
comprometer o funcionamento do modelo do conversor [28].

Uma forma de lidar com os ITS é mediante o uso de algoritmos de sincronizagéo de
chaveamento. O PSCAD, por exemplo, é um software off-line que utiliza um algoritmo
deste tipo, com o seguinte funcionamento: uma vez identificado um evento de ITS entre

os instantes t[k — 1] e t[k], é executado um algoritmo de interpolacdo numérica para

3 Uma chave real apresenta como caracteristicas fisicas tempos de subida e de descida diferentes de zero,
dependentes do valor da corrente circulante. No entanto, para estudos com foco no sistema, essas
dindmicas costumam ser desconsideradas, adotando-se um modelo chaveado simplificado.



determinar as tensdes e correntes no instante exato de chaveamento (t.pq.,, que constitui
um instante de simulagdo anterior a t[k]). Em seguida, o software soluciona as
equacdes do sistema para o instante equivalente a um passo de simulagcdo apds o
instante de chaveamento (t.n., + At). Finalmente, utiliza-se uma segunda interpolacéo

para voltar a estampa de tempo original da simulacgéo [29].

to A t1 t2 t3 ta ts
’<—>| tech1 | teh2 | | tch3 |
chaveamento real

chaveamento simulagédo |_

Figura 1.4 — Representacdo de Eventos de chaveamento entre passo de amostragem de
simulacédo (ITS).

Dado que a execucgdo de um algoritmo de sincronizacdo de chaveamento demanda
maior nimero de operagdes matematicas (e consequentemente, maior tempo de
execucdo para 0 mesmo hardware de calculo) do que a solugdo normal do sistema para
um passo de simulacdo, a aplicacdo destes algoritmos € desafiadora em SDTR. No
entanto, Dinavahi et al. propuseram em [30] uma técnica de correcdo de ITS baseada em
uma unica interpolacdo, utilizada em outros trabalhos da area, por exemplo [11], [31].
Contudo, nesta técnica, a correcdo das varidveis de estado € realizada um passo de
simulacdo ap6s o evento de chaveamento. Em [16], Li et al. utilizam interpolacdo linear
entre a portadora triangular PWM e o sinal de modulagio para estimar o instante de
ocorréncia do pulso de chaveamento. Esta abordagem, contudo, é dependente da
disponibilidade desses sinais, externos ao SDTR em um ensaio HIL como o
representado pela Figura 1.3.

A forma mais comumente empregada para lidar com os ITS, por outro lado, é
mediante o uso de um passo de solucdo suficientemente pequeno para representar com
um numero satisfatorio de pontos temporais cada periodo de chaveamento (T,;) [16],
[32]. Neste sentido, a relagdo (T,,/At) é um indicador importante do efeito dos erros
originados pelos ITS na exatiddo global da simulagdo. Em [28], Matar et al. realizaram
uma analise de sensibilidade na qual a exatidao da simula¢do de um conversor fonte de
tensdo (VSC — Voltage Source Converter) trifasico de dois niveis foi avaliada a medida

que a relacdo T, /At era modificada. Este trabalho concluiu que uma relacéo superior a



100 (que permite uma resolucéo de 1% no ciclo de trabalho do pulso PWM) garante que
os erros relacionados a ITS sejam despreziveis para esta topologia.

Na prética, o anterior implica que a simulacdo do conversor VSC trifasico de dois
niveis utilizando, por exemplo, um chaveamento PWM com frequéncia de 10 kHz,
requer um passo de solucdo em torno de 1 ps. Atingir tal tempo de execucdo tem se
mostrado desafiador para dispositivos de processamento baseados em operagcOes
sequenciais, como CPUs. Assim, o paralelismo e determinismo das FPGAs (Field
Programmable Gate Array) tém sido explorados, tanto por equipamentos comerciais
quanto por trabalhos académicos, para realizar a simulacdo em tempo real de

conversores eletrénicos chaveados, conforme discussdo da proxima secéo.

1.4. Simulacdo em tempo real de modelos chaveados de

conversores com FPGASs

Atualmente dispositivos FPGA sdo considerados o hardware de proposito geral mais
adequado para ser utilizado como nucleo computacional para simulagdes em tempo real
de modelos chaveados de conversores nas quais seja empregado um passo de solugédo
igual ou inferior a 1 ps [33]-[35]. A principal vantagem das FPGA € seu processamento
paralelo em hardware, que permite reduzir de forma significativa o tempo de execucéo,
em comparacdo com CPUs ou DSPs, por exemplo. Adicionalmente, a laténcia associada
a leitura/exportacdo dos canais de entrada e saida é geralmente menor do que nesses
outros dispositivos, permitindo a criagdo de ensaios HIL como o ilustrado na Figura 1.3.
Por ultimo, por serem dispositivos plenamente configuraveis podem ser adaptados a
qualquer caso de aplicacdo [36], [37].

Conforme mostra a revisdo da Secdo 2.2 desta tese, dispositivos FPGAs tém sido
utilizados como nucleos computacionais de SDTR em diversos trabalhos académicos,
com a representacdo das chaves feita tanto por modelos detalhados [38], [39], quanto
por modelos chaveados simplificados (modelos nos quais ndo sdo considerados o0s
transitorios das comutagdes de estado) [28], [34], [36], [40]-[42].

Adicionalmente, os SDTR comerciais que permitem o uso de representacdo chaveada
de conversores para simulagdes EMT tambéem utilizam FPGAs como nucleo de célculo.
Exemplos sdo as ferramentas eHS da empresa OPAL-RT [32], GTFPGA Unit da
empresa RTDS [43], HIL 602 da empresa Typhoon HIL [35], [44] e 10334 da

SpeedGoat [45]. A empresa RTDS € a Unica que atualmente oferece, além da solugéo



baseada em FPGA, a opcdo de simular modelos chaveados de conversores utilizando
hardware tipo CPU como nucleo de célculo [46], [47]. No entanto, isto é unicamente
possivel utilizando seu processador proprietario, projetado especificamente para a
aplicacdo de simulacdo em tempo real, e para topologias convencionais de conversores,
com passo minimo de simulacdo da ordem de 1,5 ps.

Apesar das vantagens das FPGAs como ferramenta para simulacdo em tempo real,
seu uso esta atrelado a certas limitacBes. Por um lado, nelas é dificil programar um
método eficaz de inversdo ou fatorizacdo LU (Lower-Uper) das matrizes resultantes do
sistema [33], [34], [48], 0 que € um obstaculo para o uso de técnicas de representacao de
chaves que requeiram estas operacdes, como é o caso do método de resisténcia variavel,
ver Secdo 2.2.2.3. Por outro lado, a representacdo de modelos elétricos complexos
nestes dispositivos costuma ser mais limitada do que em CPUs [25], [49].

A primeira limitagdo tem sido contornada mediante o uso do método ADC (também
referenciado como método Pejovic ou FAMNM, do inglés Fixed Admittance Matrix
Nodal Method) [50] para modelagem das chaves. A descricdo detalhada do método
ADC é feita na Secdo 2.2.2.4 desta tese. Neste ponto considera-se conveniente apenas
ilustrar a representacdo de chaves utilizada por este método, o que é feito mediante a
Figura 1.5. Conforme apresentado, cada chave € modelada como uma condutancia
constante (Gg;) em paralelo com uma fonte de corrente (jg[k]), cujo valor numérico
depende da tensdo e/ou corrente da chave em instantes de simulacdo anteriores, de seu
estado de comutacdo e do algoritmo de integracdo numérica empregado. Uma vez que a
condutancia G, é independente do estado da chave, a matriz nodal do sistema obtida a
partir deste método € fixa e ndo € necessaria a sua inversdao ou decomposi¢do LU
durante a simulagdo, o que permite tempos de execugdo muito mais rapidos do que no

caso do método de resisténcia variavel [4].

R o
0 s/ = ik e, C‘Df[k]
e L4 l |

Figura 1.5 — Representacdo do método ADC para modelagem de chaves.

O método ADC, no entanto, introduz oscilacbes numéricas e perdas de poténcia

virtuais, erros que podem ser considerados permissiveis para algumas simulaces,



porém inaceitaveis em outras, principalmente para altas frequéncias de chaveamento
PWM ou longos periodos de analise [51], [52]. Diferentes trabalhos exploram as
limitacbes do método ADC, propondo estratégias para reduzir oS erros numeéricos
observados. Alguns deles estdo focados na definicdo do valor 6timo para a condutancia
G, principal parametro de ajuste deste método [47], [53], [54]; outros na introducéo de
fontes de compensacdo no circuito equivalente desta modelagem [55]; e, finalmente,
alguns estdo baseados em modificar a metodologia com a qual se determina o valor da
fonte de corrente j;[k] a cada instante de simulagdo [51], [52]. Esta ultima abordagem é
mais contemporanea e apresenta lacunas a serem preenchidas, por exemplo, uma
avaliacdo da relacdo entre exatiddao da representacdo e o uso de recursos de calculo nas
diferentes estratégias sob esta abordagem.

No que se refere a limitacio das FPGAs para representar sistemas elétricos
complexos, SDTRs formados por multiplas FPGA operando em paralelo podem ser
empregados, como mostra o trabalho de Li et al. [56], onde um mecanismo de interface
sincronizada é utilizado para simular, utilizando um conjunto de quatro FPGAs Altera
Stratix®V e passo de 3 s, uma microrrede composta por multiplos sistemas
fotovoltaicos e uma unidade de armazenamento. Outra abordagem que tem sido
empregada para ter maior representabilidade de sistemas elétricos € o uso de co-
simulacdo multitaxa em tempo real baseada em dispositivos FPGA e CPU, na qual os
conversores eletronicos sdo simulados pela FPGA enquanto que os componentes do
sistema com dinamica mais lenta sdo simulados pela CPU, com um passo de simulacéo
maior [57], [58].

1.5. Motivacao e foco

Entende-se que os sistemas de distribuicdo brasileiros devem experimentar niveis de
penetracdo de recursos energéticos distribuidos (DER — Distributed Energy Resources)*
cada vez maiores. Conforme mostra a experiéncia de outros paises, os DER tém o
potencial de mudar significativamente as caracteristicas dos sistemas de distribuicéo,
podendo afetar sua confiabilidade e qualidade de energia [59]. Contraditoriamente, 0s

DER baseados em conversores eletrdnicos constituem equipamentos muito mais

4 Recursos Energéticos Distribuidos sdo definidos pela EPE (Empresa de Pesquisa Energética) como
tecnologias de geragdo e/ou armazenamento de energia elétrica, localizados dentro dos limites da area de
uma determinada concessionaria de distribuicdo, normalmente junto a unidades consumidoras, atras do
medidor.



flexiveis e controlaveis do que as cargas elétricas tradicionais. Assim, nos locais
adequados e sob o comando de apropriados lagos superiores de controle, podem prover
flexibilidade ao sistema, contribuir para a reducdo de perdas e melhorar o uso da
capacidade de poténcia disponivel na rede [60]. Para materializar tais beneficios, no
entanto, sdo necessarias as implanta¢fes de novas metodologias de controle bem como
de requisitos técnicos de conexdo mais exigentes, dentro do contexto das chamadas
redes elétricas inteligentes (Smart grids).

Os ensaios HIL, viaveis mediante o uso de um SDTR, vém se consolidando como
uma ferramenta de ponta para testar o desempenho de equipamentos com sistemas de
controle avangados, como os mencionados anteriormente. Os ensaios HIL se destacam
por permitir representar de forma realistica as particularidades da rede de distribuicao
onde os DERs serdo conectados [14], [61]. Laboratorios de renome mundial dedicados
ao ensaio e certificagdo de conversores eletrénicos com funcionalidades avancadas
fazem uso desta tecnologia [62]. No Brasil, 0 Cepel — Centro de Pesquisas de Energia
Elétrica — estd desenvolvendo uma infraestrutura, focada na verificacdo de
funcionamento de DERs com fungbes avancadas de controle, que contard com uma
bancada Power HIL com capacidade de poténcia de 45 kVA em baixa tenséo [63].

A simulagdo em tempo real de modelos chaveados de conversores eletronicos,
necessaria nos ensaios HIL em discussdo, tem como principal desafio o requisito de um
passo de simulacdo muito reduzido, da ordem de 1 us para conversores VSCs de dois
niveis. O método ADC ¢ identificado como a principal abordagem utilizada para
modelagem de chaves eletronicas, dada sua rapidez de execucdo e sua adequacgédo para
implementacdo em dispositivos FPGA. Contudo este método introduz erros numéricos
que podem comprometer a exatiddo do ensaio. Neste contexto, o estudo sobre
estratégias de aprimoramento do método ADC revela-se importante, representando um
topico de pesquisa atual no contexto mundial.

O uso da simulacdo em tempo real como ferramenta de pesquisa, ensino, treinamento
e/ou validacdo de protétipos tem como barreira o alto custo dos SDTR comerciais. Esta
dificuldade tem motivado varios trabalhos focados em desenvolver SDTR baseados em
plataformas genéricas de hardware, de menor custo, por exemplo, [40], [41], [51], [56],
[64]. No cenario brasileiro podem ser identificadas iniciativas neste contexto, entretanto
ainda em estagio inicial [65]-[67]. Um dos aspectos que precisa ser entendido de forma

mais clara, neste contexto, é a identificagdo dos requisitos minimos do hardware
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utilizado, no que se refere a capacidade de célculo e as especificagdes dos terminais de
entrada/saida, para representar determinadas topologias de conversores ou aplicacdes.
Quanto a limitacdo das FPGA para representar sistemas elétricos complexos, 0 uso
de plataformas integrando FPGA e CPU na mesma simulacdo, comumente
referenciadas como co-simulacdo multitaxa em tempo real, tem sido reportado na
literatura [25], [57], [58]. O emprego de plataformas de multiplos fabricantes para
desenvolver essas co-simulagcdes tem sido pouco explorado, principalmente devido a
sua pouca necessidade pratica quando um SDTR comercial € utilizado, uma vez que
esses equipamentos geralmente integram dispositivos FPGA-CPU internamente.
Entretanto, na tendéncia de desenvolvimento de SDTR a partir de plataformas
genéricas, identificar as capacidades e restricdes deste tipo de arranjos se considera

importante.

1.5.1. Objetivos

Assim sendo, pelo exposto, o principal objetivo desta tese é realizar uma anélise
experimental das caracteristicas de desempenho e de uso de recursos computacionais de
um conjunto de estratégias focadas em aprimorar o método ADC para representacdo
chaveada de conversores eletrbnicos para simulacdo em tempo real. As estratégias
consideradas nesta analise sdo: o0 método ADC Generalizado (G-ADC), proposto por
Wang et al [51], e duas técnicas concebidas nesta tese (ADC-1 e G-ADC-SI, ver Secéo
2.3) que utilizam como base o equacionamento matematico do método G-ADC.

Para realizar a referida analise experimental, um SDTR baseado em um sistema
genérico de instrumentacdo e medicdo foi desenvolvido. Este SDTR, que realiza a
solucdo das equacdes do sistema elétrico modelado (que contém chaves eletrdnicas)
utilizando uma FPGA como nucleo computacional (pelo qual é denominado neste
trabalho como SDTR/FPGA), é acoplado em laco fechado a um microprocessador
digital de sinais (DSP — Digital Signal Processor), de forma a criar uma bancada HIL.

Em uma segunda etapa, 0 SDTR/FPGA é acoplado a um SDTR comercial baseado
em CPU, constituindo um sistema integrado de co-simulacdo multitaxa em tempo real
(denominado neste trabalho como SDTR integrado). O objetivo desta combinacéo de
plataformas é o de ter maior capacidade de representacdo de sistemas elétricos, em
comparagao a que seria possivel utilizando unicamente o0 SDTR/FPGA. Com o intuito
de demostrar as capacidades do SDTR integrado para avaliar o desempenho de

controladores embarcados de conversores eletrénicos, 0s resultados experimentais
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obtidos na simulacdo de um sistema elétrico que utiliza como base a rede benchmark

IEEE 34 barras sdo comparados com os resultantes na simulacdo desta rede no software

off-line Simulink.

A seqguir € apresentada uma lista das principais atividades requeridas para atingir 0s

objetivos mencionados:

1)

(@)

(3)

(4)

()

(6)

(7)

Apresentar os elementos que motivam o uso de dispositivos FPGA e do
método de representacdo ADC nas simulacGes em tempo real de modelos
chaveados de conversores eletronicos;

Analisar os fundamentos do método G-ADC, proposto por Wang et al [51]
para aprimoramento do método ADC tradicional. Propor modificacdes no
método G-ADC, de forma a criar técnicas de modelagem de chaves focadas em
melhorar a relacdo entre exatiddo e uso de recursos de computacdo (técnicas
ADC-I e G-ADC-SI);

Comparar a exatiddo das técnicas de representacdo de chaves objeto de estudo
desta tese (ADC, G-ADC, ADC-lI e G-ADC-SI) na representagdo de um
conversor VSC trifasico de dois niveis, mediante simulacdes off-line e em
tempo real;

Comparar as caracteristicas de compilacdo e de execucdo em tempo real das
técnicas de representacdo de chaves objeto de estudo desta tese. Para isto, uma
plataforma FPGA € programada para operar como SDTR com passo de
execucéo de 1 ps;

Propor uma abordagem para lidar com as limitacbes da plataforma FPGA
utilizada no que se refere a suas interfaces de entrada/saida;

Desenvolver uma bancada HIL em laco fechado, como a apresentada
esquematicamente na Figura 1.3, integrando o SDTR/FPGA e um
microprocessador DSP. Onde no primeiro é simulado um sistema elétrico que
contém um conversor VSC trifasico de dois niveis e no segundo é executado o
controle de chaveamento do modelo de VSC;

Propor e desenvolver o SDTR integrado mediante o acoplamento, em
hardware e em software, das plataformas disponiveis baseadas em FPGA e em
CPU. Efetuar, na plataforma baseada em CPU, a simulacdo em tempo real de

um sistema de distribuicdo de benchmark, com passo de 50 ps;
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(8) Apresentar os resultados que validem as propostas e desenvolvimentos

propostos e adotados.

1.5.2. Contribuictes da tese

Apesar de utilizar como base o método G-ADC, a técnica ADC-1 (ADC com
inicializacdo) constitui uma proposicdo inédita na area de estratégias para representacao
chaveada de conversores eletrénicos para simulagdo em tempo real baseada em FPGA.
Neste contexto, a analise de comparacdo experimental efetuada no Capitulo 3 mostra
que a referida técnica melhora de forma significativa a exatiddo do método ADC
tradicional, com um custo computacional menor do que o requerido pelo método G-
ADC. Esta comprovacdo faz da técnica ADC-I uma alternativa interessante em
situacOes nas que a capacidade do hardware empregado como simulador seja limitante.

A segunda contribuicdo desta tese é o desenvolvimento experimental de um SDTR
baseado em um mddulo FPGA genérico no qual a criacdo dos sinais analdgicos de saida
é realizada com uma frequéncia menor do que a frequéncia de simulacdo. SDTRs
anteriormente reportados para aplicacdes como a descrita esquematicamente pela Figura
1.3 utilizam modulos FPGA com conversor D/A de alta velocidade acoplado, de forma
a permitir a exportacao das variaveis de saida em cada passo de solugdo. Nesta tese, por
outro lado, € proposta uma técnica de adequacdo de sinais que permite o uso de uma
FPGA sem conversdo D/A sem incorrer em significativos erros de exatiddo pelo
fendmeno de Aliasing. Esta iniciativa pode motivar ainda mais o desenvolvimento de
SDTR de baixo custo.

Finalmente, a terceira contribuicdo € a descricdo metodoldgica do desenvolvimento
de um sistema de co-simulacdo multitaxa integrado utilizando plataformas de dois
fabricantes diferentes. Este assunto, pouco explorado até agora, pode ganhar maior
relevancia com o incremento da penetracdo de DER. Neste cenario, ferramentas que
permitam analisar a interacdo entre modelos de conversores eletrdnicos e redes elétricas

de distribuicédo detalhadas em tempo real podem ganhar maior destaque.

1.5.3. Producéo académica

Como resultado desta tese o artigo “uma técnica baseada no método de circuito
discreto associado para simulacdo em tempo-real de conversores de poténcia” foi
submetido a Revista Eletrénica de Poténcia da Sobraep. Em setembro de 2019 este

artigo foi recomendado para publicacdo pelos revisores.
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1.6. Estrutura do Texto

No Capitulo 2 sdo discutidas as principais técnicas de modelagem de chaves
controlaveis, destacando sua aplicabilidade para diferentes tipos de simulacGes em
tempo real. Tais técnicas sdo categorizadas naquelas com foco no dispositivo e aquelas
com foco no sistema elétrico, sendo esta Gltima classificacdo a de interesse para este
trabalho. As vantagens e dificuldades do método de modelagem de circuito discreto
associado (ADC) séo expostas em detalhe, bem como uma revisdo do estado da arte no
que se refere a estratégias que tém sido utilizadas para aprimorar o desempenho desse
método. Essa discussdo finaliza com a criacdo e validacdo off-line da técnica de
modelagem ADC-I, contribuicdo desta tese.

O Capitulo 3 trata da descricdo metodoldgica e validacdo do SDTR baseado em
FPGA genérica proposto. Sdo apresentados resultados de simulacdo em tempo real,
considerando operacdo em malha aberta e em malha fechada de um sistema HIL, onde
um micro-controlador DSP estabelece os pulsos de chaveamento para 0 VSC modelado
no SDTR/FPGA. As caracteristicas de desempenho e de compilacdo de quatro técnicas
de modelagem chaveada baseadas no método ADC, entre elas a estratégia ADC-I, sdo
mostradas. Adicionalmente, a abordagem proposta para adequar 0s sinais exportados
pelo simulador, a fim de evitar interferéncias relevantes pelo fenémeno de Aliasing e €
discutida neste capitulo. Por altimo, a caracterizacdo dos limites de desempenho do
SDTR/FPGA é apresentada.

No Capitulo 4 é apresentado o desenvolvimento do SDTR integrado, plataforma que
utiliza o método de transformador ideal como interface de acoplamento entre os dois
simuladores digitais que o compdem. A capacidade de simulagdo e o desempenho dessa
plataforma de co-simulagdo multitaxa séo avaliados com dois casos de estudo, um deles
considerando a conexdo de um modelo chaveado de VSC no sistema de distribuigéo
benchmark IEEE 34 barras. As limitagdes dessa plataforma sdo também discutidas.

O Capitulo 5 apresenta as conclusdes do trabalho, as implicacOes esperadas e 0s
possiveis trabalhos futuros.

Na parte final do documento sdo apresentados os apéndices. No Apéndice A é
realizada uma analise numérica das perdas de poténcia virtuais no circuito discreto
associado de um indutor ideal, para o qual os métodos de integracdo Euler regressivo e
Trapezoidal sdo considerados. No Apéndice B sdo detalhadas as matrizes e vetores

empregados na multiplicacdo matricial para solu¢ao do sistema atraves do Algoritmo de
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Dommel, técnica programada no SDTR/FPGA. O Apéndice C descreve os componentes
da rotina de controle em malha fechada programada no microcontrolador DSP. Por fim,
0 Apéndice D apresenta uma sucinta revisao tedrica do modelo Bergeron de linha para

separacao do sistema elétrico digital.
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Capitulo 2

Modelagem de chaves controlaveis
para simulacao em tempo real

A modelagem de chaves para simula¢des de transitorios eletromagnéticos (EMT) é
uma tarefa desafiadora, em especial quando se trata de simulacdes em tempo real, que
busca equilibrio entre dois requisitos que se opdem: precisdo e baixo esforco
computacional. Modelos detalhados que representam as caracteristicas fisicas dos
dispositivos semicondutores, por exemplo, sdo considerados os mais acurados, porém
séo aqueles que requerem maior esforgco computacional para serem executados. Assim,
a escolha de um método de modelagem de chaves para simulagdo em tempo real deve
estar baseada no grau de detalhamento desejado, em funcdo das caracteristicas
dindmicas dos fendmenos de interesse do estudo, e na disponibilidade de recursos
computacionais.

Neste capitulo é apresentada uma revisdo dos principais métodos para modelagem de
chaves controlaveis para aplicacdes em ensaios HIL, bem como uma breve descricdo
dos principais algoritmos de solucdo utilizados para resolver numericamente as
equacdes que definem o comportamento dindmico de um sistema elétrico. A partir da
andlise das caracteristicas do método ADC Generalizado (G-ADC), duas técnicas de
modelagem de chaves foram propostas e validadas mediante simulagéo off-line.

2.1. Algoritmos de solucéo para simulacdo EMT

Considerando a natureza discreta da computacdo digital, a principal tarefa de um
simulador de transitorios eletromagnéticos é a de solucionar, para cada periodo At, as
equacdes, diferenciais discretizadas e algébricas, que definem o comportamento do
sistema. De modo geral, os algoritmos de solucéo utilizados para simulagdo de sistemas
elétricos estdo baseados em duas principais abordagens [5], [8]: i) Modelagem por

Espaco de Estados e ii) Modelagem pelo Algoritmo de Dommel, descritas a seguir.
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2.1.1. Espaco de estados

A representacdo matricial das equacgdes de espaco de estado para o caso de sistemas
lineares invariantes no tempo vem dada por (2.1). Conforme mostrado, este método
representa dinamicamente o sistema objeto de estudo como um conjunto de equagdes
diferenciais de primeira ordem acopladas as variaveis internas (conhecidas como
variaveis de estado x(t)), e um conjunto de equacOes algébricas que combinam as
variaveis de estado e as entradas (u(t)) para obter as saidas (y(t)) [68]. Onde as

matrizes 4, B, C e D descrevem o sistema modelado.

x(t) =Ax(t) + Bu(t)

(2.1)
y(t) = Cx(t) + D u(t)

No caso de sistemas ndo lineares, as equacGes de espaco adquirem o formato

generalizado de:

x(t) = f(t,x(t), u(t))

2.2
y(©) = h(t, x(), u(®)), 22

cuja formulacdo numérica costuma apresentar maior dificuldade do que para o caso de
sistemas lineares [5].

Alternativamente, sistemas néo lineares podem ser solucionados separando o sistema
elétrico em dois subsistemas (parte linear e parte ndo linear) e aplicando o método de
espaco de estados unicamente ao subsistema linear (utilizando (2.1)), conforme

realizado, por exemplo, pelo software comercial Simulink [69].

2.1.2. Algoritmo de Dommel

Muitas das principais ferramentas computacionais de simulacdo EMT estdo baseadas
no algoritmo de Dommel, também conhecido como EMTP (ElectroMagnetic Transients
Program) [5]. No algoritmo de Dommel todos os elementos da rede s@o representados
por circuitos discretos equivalentes, a partir dos quais é possivel estabelecer, mediante a
aplicacdo das leis de Kirchhoff e de Ohm, um conjunto de equacdes nodais algébricas
gue descrevem o comportamento do sistema para qualquer instante discreto de tempo k
[70]. Matricialmente, o sistema de equagGes resultante neste algoritmo pode ser escrito

como seqgue:

Yelk] = i[k] - I, (2.3)
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onde Y é a matriz de condutancias do sistema, e[k] é o vetor de tensdes nodais no
instante k, i[k] € o vetor de correntes nodais injetadas no instante k e I € o vetor de
fontes de corrente equivalentes de valor conhecido.

Uma abordagem para o algoritmo de Dommel é a de Anélise Nodal Modificada,
proposta por Ho et al. [71], na qual a solucdo do sistema é dada a partir da seguinte

expresséo:
H x[k] = b[k], (2.4)

onde x[k] é o vetor de variaveis desconhecidas (neste caso tensdes e correntes) no
instante k, H é a matriz representativa de admitancias do sistema e b[k] é o vetor de
variaveis conhecidas (fontes de corrente). Em (2.4) fica evidente que a determinacédo das
varidveis desconhecidas vem dada pela multiplicacdo da matriz inversa de H pelo vetor
de variaveis conhecidas b[k], ou por uma técnica algébrica equivalente.

Os circuitos discretos equivalentes utilizados para representar os elementos passivos
armazenadores de energia (indutores/capacitores) nos algoritmos de solucdo baseados
no algoritmo de Dommel sdo formados por uma condutancia em paralelo com uma
fonte de corrente, conforme apresentado na parte direita da Figura 2.1. Nesta
representacdo, os valores numéricos dos componentes desses circuitos discretos estdo
“associados” ao método de integracdo numeérica utilizado para discretizar as equagdes
diferenciais resultantes, conforme mostra a Tabela 2.1 para os casos dos métodos Euler
regressivo e Trapezoidal; razdo pela qual tais circuitos costumam ser denominados

como circuitos discretos associados (ADC, Associated Discrete Circuit) [72].

® ®

i (t) iy [k]
v (1) L C> v, [k] §GL julk] (2)
® ®
¢ ®

ic(t) iclk]
e cx b v 3o (D o
¢ °

Figura 2.1 — Circuitos discretos associados utilizados para representar elementos passivos
armazenadores de energia nos algoritmos de solucdo baseados no algoritmo de Dommel: (a)
Indutor; (b) Capacitor.
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Tabela 2.1- Valores de condutancia e fonte de corrente em func¢do do método de integracéo

numérica.
Indutor Capacitor

Método de ) _
Integragéo Gy JulK] Ge Jelk]

Euler At , C
regressivo L ik —1] AL G, vclk —1]
Trapezoidal | 25 | AL k1] 40 (k-1 2¢ <2C Kk — 114 i-Tk 1)

p oL | gpovle—U+ulk-1] | = A velk = 1]+ ic[k — 1]

No caso do indutor e método de integracdo numeérica Euler regressivo, por exemplo,
observa-se que as expressdes da Tabela 2.1 s&o obtidas a partir da equagdo em tempo

continuo para a queda de tenséo v, (t):

dig (t)
— 2.5
v (t) =L TR (2.5)
que discretizada, utilizando o referido método, resulta em:
, At :
lL[k] - T " vL[k] + lL[k - 1] (26)

Ao comparar (2.6) com a Figura 2.1(a) observa-se que para existir equivaléncia entre
as duas representacfes, a condutdncia e a fonte de corrente do circuito discreto
associado devem ter os valores:

6=7 e julkl=ilk—1] @)

conforme mostrado na Tabela 2.1.

Outra caracteristica dos circuitos discretos da Figura 2.1 é que neles existe um
componente que consome poténcia ativa (a condutancia em paralelo), o que ndo é
préprio dos elementos indutivos ou capacitivos originais. Destaca-se, entretanto, que a
fonte de corrente em paralelo destes circuitos discretos constitui um componente ativo,
capaz de injetar poténcia. Assim, como mostra a analise efetuada no Apéndice A, pode
acontecer que, em funcdo do método de integracdo numeérica escolhido, a poténcia
requerida pela condutancia seja fornecida totalmente pela fonte de corrente em paralelo,
caso no qual nenhuma poténcia ativa seria requerida da rede. O Apéndice A mostra
também que os erros nos fluxos de poténcia da solucdo discreta, em contraste com 0s
fluxos da solu¢do em tempo continuo, podem ser associados a inexatidao da técnica de

integracdo numeérica.
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2.1.2.1. Métodos de integracdo numérica Trapezoidal e Euler

regressivo para simulagdo em tempo real

Além da modelagem matematica, a simulacdo discreta de um sistema elétrico esta
condicionada ao método de integracdo numeérica escolhido. Caracteristicas como
complexidade, exatiddao (em contraste com o modelo em tempo continuo) e estabilidade
devem ser levadas em consideracdo na hora de realizar esta escolha.

Os métodos de integracdo numérica podem ser descritos como algoritmos que
aproximam as equagdes diferenciais do modelo com base nas séries de Taylor [73],
onde a ordem da aproximacdo tem repercute relevantemente nos erros de truncamento
originados. Dentro dos diversos métodos existentes, a discussdo apresentada nesta secdo
se foca nos dois métodos implicitos mais comumente utilizados: Trapezoidal (segunda

ordem) e Euler regressivo (primeira ordem).

Método Trapezoidal
No método Trapezoidal, a aproximacdo do operador derivativo continuo é dada por:

2 z—1

2. _ 28
STN z41 (28)

Onde z é a frequéncia complexa em tempo discreto (Transformada Z).

Este método é classificado como estavel absoluto, uma vez que sistemas continuos
estaveis sdo transformados em sistemas discretos estaveis, ao tempo que sistemas
continuos instaveis sdo transformados em sistemas discretos instaveis [74].
Adicionalmente, por ser um método de aproximacdo de segunda ordem o erro de
truncamento local é da ordem de At3, o que é considerado suficientemente exato para
aplicacGes préticas [70]. Assim, constitui uma técnica comumente utilizada para
simulacdo de sistemas elétricos.

Entretanto, 0 método Trapezoidal pode apresentar “trepidagdo numérica” (chatter)
nas tensdes através de indutancias em situagdes nas quais a derivada da corrente mude
abruptamente [75]. Este fendmeno € ilustrado com ajuda da Figura 2.3, onde no instante
t = 1 a corrente é interrompida pelo disjuntor S;. Nessa figura, a solucéo exata para v,
é mostrada pela linha s6lida, que apresenta um salto a zero no instante da interrup¢do. A
linha tracejada, por outro lado, representa a solugdo pelo método trapezoidal,
caracterizada por uma trepidacdo de alta frequéncia. Isto porque a tensdo no indutor é

dada por:
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vulk] = 52 Gk~ [k — 1) — v, [k — 11 29)

De forma que a partir do instante de tempo t = 2 (instante no qual i, [k] e i [k — 1] sdo
ambas zero), v, [k] passa a ser igual a —v, [k — 1]. Por outras palavras v, [k] comeca a

oscilar ao redor do zero com amplitude igual ao valor prévio & interrupcéo.

Y N
l

v, 0 1 2 3 4 5
Restante
do sistema

solugdo exata
solucdo método Trapezoidal

Figura 2.2 — Tensdo em um indutor apés interrupgdo de corrente, método Trapezoidal de
integracdo numérica. Adaptada de [75].

Existem técnicas que buscam amortecer estas oscilagdes, por exemplo através de
resisténcias de amortecimento [76] ou através de algoritmos de deteccdo e supressdo,
como realizado pelo software PSCAD [29]. Entretanto, estas técnicas aumentam a

complexidade do método de integracdo e fogem do foco desta tese.

Método Euler regressivo
Neste método o operador derivativo continuo é aproximado por:

z—1

S )
_)At-z

(2.10)

Assim como o método Trapezoidal, o método Euler regressivo tem estabilidade
absoluta. Entretanto, uma vez que se trata de um método de primeira ordem, tem um
erro de truncamento local, maior, da ordem de At2. Por outras palavras, para atingir o
mesmo nivel de exatiddo do que o equivalente no caso Trapezoidal, 0 modelo precisa
ser solucionado com um passo menor [34]. Por outro lado, uma vantagem do método
Euler regressivo é que ele tem uma caracteristica de amortecimento [50], o que evita o
problema de “trepida¢do numérica” discutido anteriormente. Adicionalmente, se trata de

uma abordagem mais eficiente desde o ponto de vista computacional do que o método
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Trapezoidal, o que é favordvel para a simulagdo em tempo real de modelos chaveados
de conversores. De fato, o método Euler regressivo tem sido aplicado no
desenvolvimento de SDTR comercias e académicos [32], [40], [41], [55].

Pelo exposto, neste trabalho foi adotado o Algoritmo de Dommel para solugédo do
sistema, mais especificamente uma técnica de Analise Nodal Modificada. Na qual a
discretizacdo do sistema elétrico utiliza o método de integracdo numérica de Euler

regressivo. Assim, as discussfes das proximas secoes consideram as referidas escolhas.

2.2. Revisao das técnicas de modelagem de chaves

controlaveis

Os meétodos de modelagem utilizados para representar as chaves nas simulagdes
EMT podem ser divididos em dois grupos, em funcdo do foco do estudo em que sdo
empregados: i) foco na chave e ii) foco no sistema elétrico. A seguir é apresentada uma

revisao das principais técnicas dentro dessas classificacoes.

2.2.1. Técnicas com foco na chave

Conforme mencionado na introducdo deste capitulo, a modelagem detalhada das
chaves, considerando suas propriedades fisicas, € a abordagem mais acurada para
representar seu comportamento. Este tipo de técnicas é de interesse em estudos com
foco nos fendmenos dindmicos nas transicdes de estado, por exemplo, analises precisas
das perdas por chaveamento ou das caracteristicas térmicas do dispositivo [39], [50],
estudos caracterizados por passos de simulacdo relativamente curtos, na ordem de
nanosegundos, e duracdo da simulacdo considerando apenas alguns periodos de
chaveamento. Dado que o foco de analise neste caso esta no comportamento interno da
chave, nestes estudos ndo € necessaria uma representacdo detalhada do sistema elétrico

ao qual o conversor esta conectado.

2.2.1.1. Meétodos analiticos

Sd0 modelos que se baseiam na descricio do comportamento fisico dos
semicondutores que compdem o dispositivo [77]. Segundo Myaing e Dinavahi [39], os
métodos mais comumente utilizados dentro desta categoria para representacdo de
chaves IGBT sdo os modelos de Hefner [78] e de Kraus [79] que tém sido

implementados em software off-line como SABER e SPICE. No entanto, dada sua
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complexidade computacional, nenhum destes métodos tem sido utilizado para

simulagGes em tempo real.

2.2.1.2. Métodos de modelagem comportamental

Os métodos dentro desta categoria descrevem a dindmica de mudanca de estado da
chave sem considerar os fendmenos fisicos dos semicondutores. Para isto, estes
métodos utilizam técnicas de ajuste de curvas que determinam, a partir de medicOes
experimentais de tensdo e corrente, expressdes simplificadas para representar as
caracteristicas dinamicas da chave a ser modelada [77]. A titulo de exemplo, a Figura
2.3, adaptada do livro classico de Mohan [27], mostra a tensdo e corrente num modelo

linearizado de uma chave durante um periodo de chaveamento.

Sinal de
controle
on off
>
ideal fon toff N
ideal 7
\ 10 Tch:]/fch f
Vo .
=t Ven L
= [ + A Vo . 14
0 /
Vch
4| ¢Von
T —>
td(on)) tri 'ty tdoff)” trv * thi
(a) (b)

Figura 2.3 — Modelo comportamental de uma chave, adaptado de [27]: (a) circuito elétrico; (b)
formas de onda descrevendo o comportamento linearizado da chave. tyen): tempo de atraso para
fechar chave, t;i: tempo de subida corrente, ty: tempo descida tensdo, Von: tensdo de circuito
fechado, tqfm:tempo de atraso para abrir chave, t: tempo de subida tensdo e ts: tempo descida.

Parma e Dinavahi apresentaram em [38] uma das primeiras aplicagdes conhecidas
sobre 0 uso de FPGAs para simulagdo de VSCs em tempo real. Nesse trabalho foi
utilizada linguagem VHDL, um modelo comportamental linearizado de um IGBT e uma
abordagem baseada no uso de uma maquina de estados para simular um conversor VSC
trifasico de dois niveis com passo de simulacdo de 12,5ns. Myaing e Dinavahi
aprimoraram esta representacdo em [39], modelando de forma n&o linear os transitorios
de comutacdo (para o qual foram empregadas tabelas lookup). Nos dois trabalhos, 0s
VSCs servem como dispositivo de acionamento para modelos digitais de motores de

inducdo que séo executados com um passo de simulagdo maior, de 10 ps.
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2.2.2. Técnicas com foco no sistema elétrico

Este tipo de técnicas é de interesse em estudos focados em avaliar o comportamento
do conversor eletrénico como um componente de um sistema elétrico, analisando seu
impacto no sistema de poténcia bem como o desempenho dos lagos de controle, diante
de variadas condicdes de operacdo [39], [80]. As técnicas incluidas dentro desta
categoria idealizam os transitorios de transicdo de estado, o que as tornam abordagens
mais simples do que os métodos focados no dispositivo, porém, ao mesmo tempo,
menos exatas. Entretanto, geralmente é considerado que os erros introduzidos por esta
idealizacdo sdo pouco relevantes no contexto de analises com foco no sistema [81], o
que torna estas técnicas a principal opcdo nos software de simulacdo de sistemas
elétricos [29], [82]. Adicionalmente, o continuo aprimoramento das tecnologias de
dispositivos semicondutores faz com que cada vez sejam menores as diferencas entre
uma chave idealizada e um dispositivo real existente no mercado [27].

No contexto dos ensaios HIL, foco deste trabalho, as técnicas de modelagem de
chave com foco no sistema elétrico se tornam mais adequadas, uma vez que facilitam
analises da iteracdo entre o HUT e o restante do sistema elétrico. A seguir é mostrada
uma descri¢do dos principais métodos dentro desta categoria.

2.2.2.1. Método de valor médio

Este método esta focado em representar apenas 0 comportamento de baixa frequéncia
do conversor, ignorando as oscilacBes originadas pela comutacdo das chaves [83].
Assim, nesta abordagem as grandezas elétricas sdo representadas pelos seus valores
médios, para o qual se costuma selecionar um periodo de chaveamento PWM como
passo de simulagio®. Neste sentido, as grandezas nas chaves controlaveis sio modeladas
a partir do valor médio da sua funcdo de chaveamento idealizada [81], [84]. Isto pode
ser mostrado a partir do circuito simplificado da Figura 2.4(a) onde a tenséo v, (t) pode
ser expressa em termos da funcdo de chaveamento S(t) e da tensdo de entrada E

(considerada constante por simplicidade) por:
v, (t) = E - S(t). (2.11)

O valor médio de v, (t), durante um periodo de chaveamento, é:

> Em casos nos quais o periodo de amostragem do controlador seja diferente do periodo de chaveamento
PWM, o primeiro pode ser selecionado como passo de simulacéo.
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(v, (D)) = E-(S(V)), (2.12)
onde (S(t)) é o valor médio da funcdo de chaveamento, que, considerando o caso no

qual a unidade de tempo é um periodo PWM, corresponde ao ciclo de trabalho de S(t).

icc(t)
A
S(t)
s 16 (S(t)
E— 1
N A0
0 Q >
Tch:]/fch
LG (b)

Figura 2.4 — Modelo de chave de valor médio: (a) circuito exemplo; (b) valor médio da funcéo
de chaveamento. Adaptada de [83].

Como vantagens deste método podem ser destacadas sua baixa complexidade e o0 uso
de um passo de simulacdo maior do que nos modelos chaveados, o que facilita sua
aplicacdo em simulacGes em tempo real. Para Yazdani [81] a modelagem de valor
médio fornece uma relacdo mais direta entre os sinais de referéncia do controlador e as
saidas do conversor, pelo qual esse livro o pondera como o0 método mais indicado para
avaliacdo de lagos de controle. No entanto, deve ser destacado que a desconsideragédo
das comutacdes limita a largura de banda e a exatidao desta representacdo [83].

Este tipo de modelagem tem sido empregado por SDTRs. Em [85], por exemplo,
Jeon et al. utilizam uma modelagem meédia de uma microrrede para avaliar, com uma
configuracdo HIL em tempo real, o desempenho dos lacos secundarios do controlador
projetado. Em [15] € proposto um SDTR de baixo custo, para teste de controladores de
conversores eletrénicos, baseado em modelagem de valor médio. Em [86] é proposta
uma metodologia para determinar o modelo de valor médio de dispositivos FACTS para
simulacdo em tempo real. Em todos estes casos, sdo utilizados CPUs como nucleos
computacionais, uma vez que o0 passo de simulacdo ndo impde um requisito tdo exigente
como no caso da modelagem chaveada.

Modelos de valor médio, contudo, ndo sdo uteis em estudos nos quais seja requerida
uma andlise detalhada dos transientes originados pelos eventos de chaveamento [48],
[81]. Nestes casos se faz necessario 0 uso de métodos chaveados, como 0s apresentados

a sequir.
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2.2.2.2. Método de chave ideal

Na modelagem ideal, a chave é representada por um circuito aberto no estado de alta
impedancia (Off), bloqueando tensGes diretas e reversas com zero corrente de conducao,
e por um curto-circuito no estado de baixa impedancia (On), conduzindo correntes
arbitrarias sem originar queda de tensdo nos seus terminais [27]. Apesar de ser um
método cuja fundamentacdo é simples, apresenta a desvantagem de modificar a
configuracdo do sistema para cada possivel estado. Isto porque uma chave caracteriza
dois pontos elétricos no estado Off (um em cada terminal), porém este mesmo modelo
de chave junta os dois pontos elétricos no estado On. Assim, um sistema que contenha
um conversor eletrdbnico com m possiveis estados € representado por m matrizes do
sistema (H,, no caso da Andlise Nodal Modificada, ver (2.4)), cujas dimensdes podem
ser variaveis [40]. Esta caracteristica e a necessidade de conhecer as topologias
resultantes do conversor para formular as funcdes de chaveamento idealizadas
equivalentes restringe o uso deste método [50], [80].

Os SDTR baseados em FPGA propostos por Vekic et al. [35], Chen e Dinavahi [36]
e por Lucia et al. [42], utilizam modelos ideais de chaves. Nestes casos, todas as m
matrizes nodais do sistema originadas pelos m possiveis estados de comutacdo das

chaves sdo calculadas antes do inicio da simulacdo e armazenadas como constantes.

2.2.2.3. Meétodo de resisténcia variavel

Este método (e suas adaptacdes) constitui a principal técnica utilizada por
simuladores off-line para modelagem de chaves [52]. Nele cada chave € representada
por um par de valores de resisténcias: um valor “pequeno” no estado On (R,;,) € um
valor “grande” no estado Off (Roff)6 [27], ver Figura 2.5. Isto ocasiona que a matriz
representativa do sistema seja modificada cada vez que alguma mudanca de estado em
qualquer chave acontecer, existindo, da mesma forma que para o caso do método ideal,
m diferentes matrizes. Neste caso, porém, a dimensdo das matrizes H,, permanece
constante para todos os estados, o que facilita a solugédo de (2.4). Adicionalmente, nesta
técnica, ndo é necessario conhecimento prévio das topologias resultantes, o que torna de

mais facil automacdo o procedimento de solugdo numérica.

® No software PSCAD, por exemplo, os valores padres para estas resisténcias sdo: R,,=1 mQ e
Roff:1 MQ [29]
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Figura 2.5 — Modelagem de um ramo de um conversor VSC pelo método de resisténcia variavel.

io[K]

Nos software comerciais off-line que utilizam esta técnica, a matriz representativa do
sistema (H) é atualizada e invertida (ou descomposta pela fatoracdo LU) durante a
simulacdo, no instante em que algum chaveamento acontecer [29], [82]. Esta abordagem
é restritiva para SDTR, pois o numero de operacdes matematicas requeridas para
redefinir e obter a solugdo de (2.4) através da fatoracdo LU, considerando a dimensio
de H como n X n, é [87]:

(2/3)-n3 +2-n? (2.13)
Esforco computacional que contrasta com o nimero de operagdes matematicas nos
instantes em que a matriz do sistema se mantém constante (2 - n?).

Assim, abordagens focadas em calcular de modo off-line todas as matrizes inversas
de H,, e armazena-las para seu uso durante a simulacdo tém sido reportadas, por
exemplo, em [88]. Entretanto, essas abordagens estdo limitadas a aplicagdes nas quais o
namero de chaves seja reduzido [32], [80]. Por outro lado, alguns trabalhos prévios tém
proposto técnicas para adequar o método de resisténcia variavel (com redefinicdo on-
line da matriz do sistema) para simulacdo em tempo real baseada em FPGA. Exemplos
sdo [48], onde é proposta uma técnica de separacdo matematica do sistema elétrico,
orientada a criar sub-redes com e sem chaves, de forma a aliviar a carga computacional
da reformulacdo de H; e [37] onde é proposta uma técnica de inversdo de matrizes
otimizada para uso em FPGAs.

Atualmente, o Unico SDTR comercial que permite o uso do método de resisténcia
variavel com inversdo on-line da matriz do sistema € o RTDS [46]. No entanto, isto é
unicamente possivel para topologias tradicionais de conversores e utilizando o
hardware proprietario (tipo CPU) desenvolvido especificamente para a aplicacdo de

simulagdo em tempo real.

7O numero de operagdes requeridas para efetuar x[k] = H-1b[k], ou seja, computar a inversa de H e
realizar a multiplicagdo matricial, é de (8/3) - n3.
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2.2.2.4. Método de circuito discreto associado (ADC)

Pejovic et al. propuseram em [50] um método de representacdo chaveada de
conversores focado em manter a matriz representativa do sistema H constante
independentemente do estado das chaves existentes, eliminando assim a necessidade de
atualizar e calcular a sua inversa em cada instante de comutacdo. Neste método, cada
chave é modelada como uma condutancia em paralelo com uma fonte de corrente,

conforme mostrado pela Figura 2.6.

o R
20 s/ =) ui 26, Dim

Figura 2.6 — Modelagem da chave controlavel pelo método ADC.

Nesta representacdo o requisito de manter a matriz H constante é atingido mediante o
uso de um valor fixo de Gs. Assim, o estado de comutacdo é representado pelo valor
numeérico da fonte de corrente j;[k], que depende também dos valores historicos de
tensdo e/ou corrente na chave, bem como do método de integragdo numérica utilizado®.
A definicdo de (2.14), por exemplo, aplica para o caso do método de integracao
numérica de Euler regressivo [73]. Destaca-se que, considerando a solucdo do sistema
pela abordagem de Analise Nodal Modificada — ver (2.4), js[k] constitui um elemento
do vetor de varidveis conhecidas (b[k]) o qual deve ser atualizado para cada passo de

simulacdo, inclusive em sistemas elétricos sem chaves [71].

—ig[k —1]  se chave fechada

Jslkl = {GS - vs[k — 1] se chave aberta (2.14)

Este método recebe diferentes nomes na literatura técnica. Sendo que em algumas
referéncias ele é denominado como método Pejovic, fazendo referéncia ao propositor;
em outras como método ADC (circuito discreto associado) porque a representacdo da
chave é feita por um circuito equivalente, tal como realizado pelos algoritmos de
solugédo baseados no algoritmo de Dommel para representar elementos armazenadores

de energia (ver Secdo 2.1.2). Neste sentido, a partir da comparagdo de (2.14) com a

8 A corrente j,[k] é denominada como “corrente histdrica” do modelo ADC de chave no decorrer desta
tese.
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Tabela 2.1, interpreta-se que neste método a chave é modelada como um indutor no
estado fechado e como um capacitor no estado aberto, onde os valores destes elementos
virtuais sdo definidos pela relacéo:
At C
s = T = A_t )

0 que faz com que o método também seja denominado como L/C switching; finalmente,

(2.15)

quando este método é utilizado em conjunto com um algoritmo de solucdo de Analise
Nodal, o conjunto recebe 0 nome de FAMNM (Fixed Admitance Matrix Nodal Method).

Experimentalmente, tem sido comprovado que a simulacdo em tempo real de
sistemas elétricos utilizando o método ADC é executada de forma mais rapida do que
no caso do método de resisténcia varidvel. Esta caracteristica e sua facilidade de
automacdo fazem dele a principal escolha dos SDTR baseados em FPGA, com
modelagem chaveada e sem uso de algoritmos de sincronizagdo de chaveamento.
Conforme mencionado na Se¢do 1.4, os principais SDTR comerciais utilizam esta
abordagem [32], [43]-[45]. No que se refere a trabalhos académicos, por outro lado,
Matar e Iravani apresentaram em [40] e [28] um SDTR para aplicacdes de eletronica de
poténcia baseado em FPGA utilizando este método, no qual todo o sistema elétrico
modelado ¢é solucionado com passo de 1 us. Propostas similares sdo apresentadas nos
SDTR desenvolvidos nas teses de doutorado de Razzaghi [34] e Dagbagi [80].

Este método, contudo, apresenta dois conhecidos problemas de desempenho:

(1) Sobretensdes e sobrecorrentes virtuais nas formas de onda resultantes.
(2) Perdas de poténcia virtuais.

O problema namero (1) se origina como consequéncia da interacdo da indutancia ou
capacitancia virtual, que representam respectivamente os estados On e Off da chave,
com o restante do circuito, o que origina frequéncias naturais de oscilacdo que nédo séo
proprias do circuito original.

O problema numero (2) pode ser ilustrado a partir do circuito simplificado da Figura
2.7. Considerando que este circuito esta operando em regime permanente com a chave
S, modelada pelo método ADC, em estado On, as grandezas do circuito equivalente do

modelo ADC da chave no instante de tempo k sao:
Jslk] = —is[k — 1] = —ijpqq com vg[k] = 0;is[k] = i10aa- (2.16)

Nesta condicdo, a energia armazenada no indutor equivalente é:
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E,_s=05"L-ig[k] =05L"i%,,. (2.17)

Se no instante de tempo k+ 1 a chave muda seu estado de baixa para alta
impedéancia e, por simplicidade para esta anélise, a fonte de tensdo de entrada (E) muda
seu valor instantaneamente para zero, as condic¢des resultantes no circuito equivalente
do modelo ADC da chave s&o:

Jslk +1] = —Gs - vs[k] = 0 com vs[k] = 0; ig[k] = 0. (2.18)

O que resulta em:

E._s=0,5-C-v[k]? = 0. (2.19)
st [k]
i [k] Gy
AAAY

. 5 FAAE )

Figura 2.7 —Circuito simplificado para ilustrar o problema de perda de poténcia virtual no
método ADC.

Ao comparar (2.17) com (2.19) se observa que a energia entregue pela fonte para o
modelo da chave durante o estado On (que um modelo ideal de chave ndo demandaria)
desapareceu instantaneamente durante a comutacdo On/Off. De fato, cada vez que
acontece uma mudanca de estado no modelo ADC, um capacitor ou indutor desaparece
da simulagéo e, junto com ele, sua energia armazenada. Uma vez que estas perdas de
poténcia virtuais estdo associadas a frequéncia de chaveamento, as perdas de energia
equivalentes podem ser muito maiores do que as perdas de um conversor real para altas
frequéncias de chaveamento, o que se traduz em uma representacdo ndo realistica do
modelo [52].

Estratégias para aprimorar o desempenho do método ADC

A relevancia dos mencionados problemas do metodo ADC depende, em parte, dos
valores numéricos do indutor e capacitor equivalentes dos estados On/Off. Em termos
gerais, quanto menores sejam as impedancias ficticias (L e C) menores serdo também as
amplitudes dos transitérios numéricos e das perdas virtuais de poténcia originados por
esta representacdo [50]. De (2.15) tem-se que o produto de L e C é igual ao quadrado do

passo de simulagdo (At?). Portanto, a abordagem mais direta para obter uma melhor
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representacdo com o método ADC € a escolha de um passo de simulacdo tdo pequeno
quanto possivel. Este parametro, contudo, estd limitado nas simula¢fes em tempo real
pela capacidade da FPGA utilizada, bem como pela complexidade do sistema
modelado. Neste contexto, varios trabalhos tém se focado em propor estratégias para
determinar o valor de G que permita uma relagdo Otima entre L e C para 0 circuito
modelado, a partir de um passo de simulag&o previamente definido.

Em [54] Gou et al. propdem um método para escolher G; baseado em uma analise
que busca diminuir as perdas de poténcia virtuais totais do conversor. Nesse trabalho
conclui-se que, para a topologia de conversor VSC trifasico de dois niveis, G deve ser
igual a relacdo entre o valor eficaz da corrente de carga e a tensdo no elo CC. Razzaghi
et al. propbem em [53] uma estratégia baseada na minimiza¢do numérica do erro entre
os autovalores da matriz nodal que se origina com o método ADC e os autovalores das
m matrizes dos m estados originadas pelo método de resisténcia variavel. Esta
estratégia, porém, é de mais dificil implementacdo, em especial a medida que o nimero
de estados do sistema aumenta.

Maguire prop6s em [47], utilizar um equivalente RC série em lugar de C para o
estado Off da chave, de forma a atenuar os transitorios de tensdo/corrente. Esta
estratégia modifica a definicdo da fonte de corrente j¢[k] para o estado Off, como
mostrado a seguir:

A partir da Figura 2.8, a corrente no ramo série RC da representacdo da chave no

estado Off é dada por:

d(vre(t) = R - irc(t)) (2.20)
dt '

A discretizacdo de (2.20) utilizando o método de Euler regressivo® (método utilizado

irc(t) =C

neste trabalho, conforme discusséo da sec¢do 2.1.2.1) da como resultado:

1 1

=agcrr Rt ge R R irelk] = vgelk = 1]). (2.21)

irclk]

Assim, considerando a definicdo do modelo ADC da Figura 2.6, os parametros desta
representacdo para o estado Off, na abordagem de Maguire, sdo: G, = 1/(At/C + R) e
Jslk] = Gs - (vs[k — 1] = R - is[k — 1]).

° A proposta original de Maguire [47] utiliza o0 método Trapezoidal de integracdo numérica.
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Figura 2.8 — Representacdo dos estados da chave na representacdo L/RC do método ADC.

De forma semelhante ao realizado por Gou et al. no caso da representagdo ADC
tradicional (L/C) [54], Maguire prop0e ajustar os parametros da representacdo L/RC
com foco na reducdo das perdas de poténcia virtuais [47]. Em contrapartida, Dufour
destaca em [52] que a resisténcia incluida nesta estratégia pode, em determinados casos,
aumentar essas perdas.

Um problema que as estratégias focadas em determinar o valor 6timo de G tém em
comum é o comprometimento da sua eficacia frente as variacdes das condicdes
operacionais do sistema elétrico modelado [51]. Em outras palavras, a mera mudanca da
amplitude da corrente de carga do inversor pode ocasionar o desajuste de Gs. Este é 0
mesmo motivo pelo qual a compensacdo das perdas de poténcia virtuais do modelo do
inversor, de forma a aproximar estas perdas aquelas do inversor real também é pouco
praticada.

Em vez de concentrar-se em determinar um valor 6timo para G, estratégias com
diferentes enfoques tém sido propostas nos ultimos anos. No trabalho de Mu et al.
(2014) [55] foi proposta a introducdo de uma fonte de compensagéo na representacao
equivalente de cada estado de chaveamento (uma fonte de corrente em paralelo para o
estado On e uma fonte de tensdo em série para o estado Off). O valor numérico dessas
fontes de compensacéo, calculado nos instantes de chaveamento, procura que em estado
estavel a energia armazenada nos elementos L e C da representacdo da chave seja nula.
Na estratégia proposta na patente de Dufour (2016) [52], aplicavel a topologias de
conversores com chaves operando em forma complementar (chave superior com logica
de chaveamento inversa a da chave inferior), o valor da fonte j[k] no primeiro instante
de simulagéo ap6s uma mudanca de estado é calculado a partir de valores historicos de
tensdo ou corrente da chave complementar e ndo da propria chave, técnica que €

denominada como “inicializagdo cruzada”. Uma das contribui¢des mais recentes na
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area, finalmente, é o trabalho de Wang et al. (2019) [51], que consistiu no método
“ADC Generalizado” (G-ADC), no qual o valor da fonte de corrente histérica em

paralelo da representacédo da chave da Figura 2.6 é definido como:

js[k] =

{aon - Vs[k — 1] + By - is[k — 1] para chave fechada (2.22)

Aorr " Vs[k — 1] + Borr - is[k —1] para chave aberta’

A comparacdo de (2.14) com (2.22) permite considerar o método ADC tradicional

como um caso especifico do método G-ADC, no qual a,,, = 0, o, = —1, Bosr =0, €
a,rr = Gs. No trabalho de Wang et al. a parametrizagdo destes coeficientes ¢ feita

utilizando a abordagem de “melhor amortecimento” que da como resultado, para o caso

do inversor trifasico VSC de dois niveis, as seguintes defini¢coes:
don = (_1 - \/E) - Gg; Bon =—1;
Aoff = Gs; Borr = (1=V2).

Adicionalmente, no algoritmo de simulacdo do trabalho de Wang et al. [51] é

(2.23)

proposta a logica da Figura 2.9 para calculo da corrente j;[k] que, de forma semelhante
a técnica de “inicializagdo cruzada” do trabalho de Dufour [52], busca reduzir o erro
inicial ap6s uma comutacdo de estado. Nesta Idgica, o valor da corrente historica no
primeiro passo de simulacdo ap6s um chaveamento para o estado On toma o valor da
fonte histdrica do Gltimo instante do anterior estado On. Uma alocagéo correspondente é
feita no caso do estado

if (S[k] = S[k —1])
Js[k] =resultado de (2.22)
if (S[k] =1) jIorere = j [k];

else jmemoria — j Ik].
end

else |
if (S[k]=1) Jjg[k] :jsrrieor?vor%a;
else Js[k] = jmemoria.
end

end

Figura 2.9 — Ldgica para determinacdo das correntes historicas no método G-ADC.
2.3. Técnicas complementares propostas nesta tese

Os metodos para modelagem chaveada de chave ideal, resisténcia variavel e ADC

foram objeto das andlises preliminares desta tese. Estes trés métodos foram
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implementados no desenvolvimento experimental de um SDTR utilizando um modulo
FPGA genérico e um algoritmo de solucdo baseado na Andlise Nodal Modificadal® (a
descricdo do SDTR desenvolvido é apresentada no Capitulo 3), a partir do qual foi
possivel verificar a melhor adequacdo do método ADC para a aplicacdo de simulacao
em tempo real, bem como seus problemas de exatiddo anteriormente mencionados. Foi
corroborado, adicionalmente, o bom desempenho do método G-ADC proposto por
Wang et al. [51] para atenuar os erros do método ADC tradicional, aprimorando seu
desempenho de forma significativa. No entanto, percebeu-se que o metodo G-ADC faz
uso de maiores recursos computacionais da FPGA para 0 mesmo sistema digital, uma
vez que o calculo da corrente historica j;[k] requer mais operacbes matematicas do que
no caso ADC tradicional (ver (2.14) e Figura 2.9).

Como descrito na Secdo 2.2.2.4, o método G-ADC [51] se caracteriza por duas
inovacOes (em relacdo ao método ADC tradicional [50]): i) generalizacdo do calculo da
corrente jg[k] para os estados On e Off e 0 ajuste de parametros para obter a resposta
com melhor amortecimento, e ii) proposicdo de uma nova metodologia para
inicializacdo das correntes historicas no instante de chaveamento. Neste sentido, uma
analise que ndo foi apresentada no trabalho de Wang et al. [51] nem em outra referéncia
técnica disponivel na literatura € a comparacdo das inovacdes i) e ii) de forma
individual, no que se refere ao aprimoramento que cada uma delas traz ao método ADC,
bem como ao incremento de recursos computacionais demandado por cada uma delas.
Essa lacuna é preenchida neste trabalho.

Para realizar as comparagdes acima mencionadas, duas técnicas complementares,
baseadas no método G-ADC, séo propostas: a) ADC com inicializacdo (ADC-I1) no qual
a corrente j;[k] é calculada por um algoritmo de inicializa¢do similar ao apresentado na
Figura 2.9, porém usando (2.14) em vez da (2.22); e b) G-ADC sem inicializacdo (G-
ADC-SI) no qual o célculo da corrente j;[k] utiliza a definicdo generalizada de (2.22),

porém nenhuma logica de inicializacdo das fontes de corrente é empregada.

2.3.1. Validagdo mediante simulacdo off-line

Para validar o desempenho das técnicas propostas, no que se refere a suas exatiddes,

é utilizado o sistema elétrico da Figura 2.10. Neste sistema um conversor trifasico VSC

10 A implementacdo de outros algoritmos de solugdo, por exemplo o método de espaco de estados, esta
fora do foco deste trabalho.
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de dois niveis é conectado a uma fonte CC no seu barramento de corrente continua e a

uma carga resistiva no lado CA. Este conversor utiliza um indutor (L), cuja resisténcia
dos enrolamentos € representada por Ry, para atenuar as componentes de alta frequéncia

(devido ao PWM) nas ondas de corrente (i, ij € i.).

e
L ofCF o HE} Lo

Vee/2

a Re

Vil

Filtro RL CargaR

Figura 2.10 — Sistema elétrico utilizado na validacéo off-line de exatid&o.
Os parametros deste sistema sdo dados na Tabela 2.2. A indutancia do filtro foi
especificada de tal forma que a reatancia equivalente na frequéncia de 60 Hz seja
aproximadamente 5% da impedancia base (com Py 5= 250 KVA e Vps.=440 V), cujo

valor real € 0,77 Q. O fator de qualidade do indutor, X; /Ry, foi definido em 25.

Tabela 2.2— Parametros do sistema elétrico da Figura 2.10.

Grandeza Simbolo | Valor Grandeza Simbolo | Valor
Tensdo nominal elo CC /% 800 V Poténcia base Pyase | 250 KVA
Tens&o base CA Vpase 440 V
Resisténcia filtro R¢ 1,55 mQ Induténcia filtro Ly 102,7 pH
Frequéncia de chaveamento | £, 10 kHz Remi’;err;c:a de R 0,77 Q

Um algoritmo de solucdo baseado na Analise Nodal Modificada (ver Secdo 2.1.2)
com passo de solucéo de 1 ps foi desenvolvido no ambiente Simulink® para simular o
sistema da Figura 2.10 utilizando (de forma independente) cinco técnicas de
representacdo das chaves: 1) método de chave ideal (definido na Secdo 2.2.2.2), 2)
ADC, 3) G-ADC, 4) ADC-I e 5) G-ADC-SI. A equacdo matricial de solucdo do sistema
para as tecnicas baseadas no método ADC (técnicas 2) a 5)) é mostrada no Apéndice B.
Para tais técnicas, o valor de G, foi definido como G, = 1,/V,., conforme indicado pelo
trabalho de Gou et al. [54], onde I, é o valor eficaz nominal da corrente de carga.

Um controlador simplificado em lago aberto que cria ondas de referéncia senoidais

balanceadas, com amplitude de 0,85 pu (na base da amplitude da onda portadora

35



triangular do modulador PWM) e frequéncia de 60 Hz ¢ utilizado como entrada para um
modulador PWM, com frequéncia de 10 kHz, que estabelece pulsos de chaveamento
idénticos para todos os métodos de modelagem.

A Figura 2.11(a) mostra as correntes trifasicas do lado CA do inversor para o caso da
modelagem por chave ideal, que neste exercicio é considerado o método benchmark
para fins de comparacéo. Assim, a Figura 2.11(b) mostra o erro instantaneo de corrente
por fase para cada uma das técnicas baseadas no método ADC utilizadas. Observa-se
que a técnica com maior erro instantaneo é ADC tradicional, no qual o valor pico das
ondas de erro é proximo de 30 A, enquanto que o método G-ADC € aquele que

determina resultados mais préximos aos do caso ideal.

500
bideal
| I |
01

aideal

cideal

@)

Amplitude (A)

-500

0.005 0. 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04 0.045 0.05
Tempo (s)
ADC G-ADC
T T T 30 T T T
20 + erroa
g erro
Py 10 bl 4
he] erro
2 0 c
g
g- -10
g 20 |
-30 : : : :
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05
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20 r
101
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-
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o

N
o

1 20+

-30

. . ‘ . 30 ‘ . . ‘
0 0.01 0.02 0.03 0.04 005 O 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05
Tempo (s) Tempo (s)

Figura 2.11 —Correntes no lado CA do inversor: (a) formas de onda calculadas pelo método de
chave ideal (conforme definicdo da Secdo 2.2.2.2), (b) formas de onda dos erros de corrente
para cada um dos outros métodos empregados.

Nas figuras acima os erros instantaneos sao calculados como:
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X —_ 3 - X
€rTr0gb,c = lab,cideal — lab,c (2-24)

Onde X é o método de representacdo de chaves considerado no célculo (ADC, G-ADC,
ADC-1 ou G-ADC-SI).

De forma a obter um indicador da exatiddo de cada técnica de representacdo, foi
definido o erro (&) que, conforme mostra (2.25), consiste na média da normatizagédo

dos valores eficazes dos erros instantaneos em funcéo do valor eficaz da corrente ideal.

rms(errof)  rms(errof)  rms(erro¥)

& = , . . /3
<T‘mS(la ideal) T'mS(lb L'deal) rmS(Lc ideal) )

(2.25)

O resultado da avaliacdo de (2.25) é apresentado na Tabela 2.3.

Tabela 2.3— Avaliacdo de exatiddo das abordagens de representacéo de chaves.

Meétodo Erro corrente CA (&,)
ADC tradicional 4,81%
G-ADC 0,07%
ADC-I (Proposta) 0,24%
G-ADC-SI (Proposta) 1,54%

Os resultados anteriores evidenciam o aprimoramento que o método G-ADC
proporciona em relacdo ao método ADC tradicional. As estratégias propostas nesta tese
tém também um desempenho melhor do que o método ADC tradicional. Entretanto,
observa-se que a estratégia ADC-I, que utiliza um algoritmo de inicializacéo das fontes
de corrente é mais exata do que a estratégia G-ADC-SI. Ainda, a performance da
estratégia ADC-I é préxima a obtida pelo método G-ADC, mesmo com uma formulagao
mais simples para determinar os valores das fontes histdricas js[k]. No Capitulo 3 é
realizada uma comparagdo do esforgo computacional destas técnicas explorando esta
caracteristica.

Com intuito ilustrativo, a Figura 2.12 mostra visdes ampliadas da superposicdo das
ondas de corrente da fase a calculadas pelos métodos ADC, G-ADC, ADC-I e G-ADC-
Sl na correspondente onda calculada pelo método de chave ideal (i ;j404:)- ObServa-se
gue em termos praticos os resultados para as ondas de corrente com 0s métodos G-ADC
e ADC-l podem considerar-se iguais aos do método de chave ideal para o sistema

elétrico em estudo.
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Figura 2.12 — Visdo ampliada das comparac@es entre a corrente i, calculada pelo método de
chave ideal e a mesma corrente no caso dos métodos de representacdo ADC, G-ADC, ADC-l e
G-ADC-SI.

A Figura 2.13 ilustra a comparagéo entre as formas de onda da tensdo v;, para o caso
ideal e para cada uma das outras técnicas consideradas nesta analise, por um periodo
equivalente a quatro ciclos PWM. Na Figura 2.13(a) (caso ADC) observam-se
transitorios numéricos amortecidos apds cada evento de chaveamento, comportamento
discutido teoricamente na Secdo 2.2.2.4 e que repercute negativamente na exatiddo
desta técnica, como mostra a Tabela 2.3. Oscilagdes com maiores valores de pico®!,
porém atenuacdo mais rapida sdo mostradas na Figura 2.13(d) (caso G-ADC-SI). Os
métodos com menor indicador de erro na Tabela 2.3 (G-ADC e ADC-I), por outro lado,
apresentam oscilagdes numéricas de amplitude reduzida, ou seja, consistem em
resultados mais proximos dos ideais também no que se refere as tensbes na saida do
CoNversor.

A visdo detalhada da Figura 2.14 permite comparar os resultados para os casos G-
ADC e ADC-I. Conforme mostrado, 0 método G-ADC tem um transitério numeérico
com melhor amortecimento, sendo necessarios apenas dois passos de simulacdo apos a
mudanca de estado para que a onda de tensdo chegue ao seu valor final. O método
ADC-I apresenta uma atenuagdo mais lenta, contudo, os valores de pico dos transitorios

numéricos sao inferiores a 4% da tensdo ideal (assim como no caso G-ADC), o que

1 Na Figura 2.13 sdo utilizadas diferentes escalas verticais para cada diagrama.
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torna estas oscilagdes suficientemente pequenas para ndo comprometer a exatiddo da
estratégia, como mostrou a Tabela 2.3

- - : 600 - - -
600 r — Viaideal | | 500 — Via-ideal 1
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ia-ADC ia-G-ADC
— 1 400 1
s 400 s
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Figura 2.13 — Comparacdo entre a forma de onda da tenséo v;, obtida com o método ideal e as
resultantes com os métodos: (a) ADC, (b) G-ADC, (c) ADC-I, (d) G-ADC-SI.

560 T T T T T
Via-ideal
Via-GADC
550 - N
. — "ia-ADC-I
b
[0}
k]
2540 | .
a
&
— o R | — — |/ — 1
530 - N
520 1 1 1 1 1 1 1
0.02 0.02005 0.0201 0.02015 0.0202 0.02025 0.0203 0.02035 0.0204

Tempo (s)
Figura 2.14 — Zoom vertical na comparacdo entre a forma de onda da tenséo v;, obtida com o
método ideal e as resultantes com os métodos G-ADC e ADC-I.

A analise anterior indica que o algoritmo de inicializacdo da Figura 2.9 para
determinar j;[k] é mais eficiente do que o uso da expressdo generalizada de (2.22), com
ajuste por (2.23), na reducdo da amplitude dos transitérios numéricos de comutacao,
uma vez que a estratégia ADC-I e mais exata do que a estratégia G-ADC-SI. Para
complementar esta andlise, no Capitulo 3 desta tese € realizada uma comparacdo dos

recursos de FPGA requeridos por todas as técnicas discutidas.
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Capitulo 3

Desenvolvimento de SDTR baseado
em modulo FPGA generico

Este capitulo apresenta a metodologia utilizada para desenvolver um SDTR no qual
um mddulo FPGA genérico, contido numa plataforma de medicdo e instrumentacéo, é
empregado como ndcleo computacional. Esse desenvolvimento é acompanhado de
analises comparativas das caracteristicas de compilacdo, execucdo e desempenho das
técnicas de modelagem chaveada ADC, G-ADC, ADC-I e G-ADC-SI, descritas nas
Segdes 2.2.2.4 e 2.3. O SDTR desenvolvido foi acoplado em lago fechado a um micro-
controlador DSP, de forma a criar uma bancada HIL em tempo-real focada em avaliar o
desempenho de controladores de conversores eletrénicos. Resultados experimentais de
simulacdo em tempo real de um sistema elétrico que contém um conversor VSC
trifasico de dois niveis conectado a rede, emulado no SDTR com passo de solucao de
1 ps, séo apresentados.

Considerando as especificacdes do hardware utilizado para desenvolver o SDTR
proposto (ver Secdo 3.1), no qual a exportacao de sinais analdgicos é realizada com uma
taxa inferior & frequéncia de célculo, foi necessario incluir na programagdo do SDTR
uma técnica focada em minimizar os erros originados pelo fenébmeno de Aliasing nos
sinais analdgicos de saida. Para este fim, uma abordagem de sincronizacéo entre 0 DSP
e 0 SDTR ¢é proposta e validada neste capitulo. A proposicdo e aplicacdo desta
abordagem constitui a segunda contribuicdo desta tese em relagdo aos trabalhos
similares anteriormente desenvolvidos, nos quais sdo utilizados SDTR com capacidade
de exportar sinais analogicos, ou de transferir os correspondentes dados através de
protocolos digitais, na frequéncia de calculo, com atualizagdo a cada passo de

simulagéo.

3.1. Descricao do hardware utilizado

O SDTR desenvolvido neste trabalho utiliza como nucleo computacional o médulo

FPGA referéncia PXle-7965R da National Instruments, cujos principais recursos sao
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apresentados na Tabela 3.1, na qual DSP slices se refere ao numero de blocos
multiplicadores e acumuladores predefinidos e LUTS significa tabelas LookUp.

Tabela 3.1 Principais caracteristicas do médulo PXle-7965R.

FPGA: Modelo Virtex-5 SX95T LUTs/Flip-Flops: 58880
FPGA DSP slices: 640 FPGA Memory: 8784 kbit
Onboard Memory : 512 MB(DRAM) Reldgio padrdo: 40 MHz

Periféricos no terminal frontal

Entrada analdgica: 16 canais (2 Vpp, 14-bits) Entrada digital: 8 canais (0 a 3.5 V)

Saida analdgica: Ndo tem Saida digital: 8 canais (0 a 3.5V)

Periféricos no terminal traseiro: Protocolo PXle

Processamento de dados utilizando matematica de ponto fixo

Apesar de se tratar de uma unidade de processamento digital com operacao
independente, este médulo FPGA esta inserido em uma plataforma PXI, equipamento
modular de instrumentacdo composto por trés componentes basicos: chassi, controlador
e mddulos periféricos [89]. Assim, o hardware utilizado nesta tese como SDTR/FPGA

é a plataforma PXI apresentada na Figura 3.1, formada pelos seguintes componentes:

a) Chassi: Ref. PXle-1082 de 8-slots;

b) Controlador: Ref. PXle-8133, com processador Intel Core i7 820 QM,;

c) Mddulo periférico 1: FPGA, Ref. PXle-7965R, com FPGA Virtex-5;

d) Mddulo periférico 2: Conversor D/A, Ref. NI 6733, 16 bits, 8 canais, £10 Vpico.

ol |
Controlador
PXle-8133

PXle-7965R

Figura 3.1 — Plataforma PXI utilizada como hardware do SDTR/FPGA.

O segundo periférico (componente d), conversor D/A) foi requerido como
consequéncia da falta de canais de saida analdgica no modulo FPGA (ver Tabela 3.1).
Isto porque para desenvolver uma bancada HIL como a apresentada conceitualmente na
Figura 1.3, objetivo parcial deste trabalho, se torna necessario dispor de sinais

analdgicos na saida do SDTR. Outras abordagens, utilizando terminais digitais para
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exportacdo das grandezas calculadas pelo SDTR (por exemplo, através de protocolos de
comunicagéo ou sinais digitais modulados) estdo fora do foco desta tese.

O uso de plataformas PXI para o desenvolvimento de SDTR de baixo custo tem sido
reportado na literatura. Nesses SDTR, tanto métodos de representacdo de conversores
de valor médio [90], [91] quanto chaveados [51] tém sido aplicados. Existem, ainda,
empresas que oferecem software de simulagcdo em tempo real, baseados no metodo
ADC para representacdo de chaves, que podem ser configurados para rodar em
plataformas PXI [92], [93]. Em todos estes casos, entretanto, o SDTR dispde da
capacidade de exportar os sinais calculados na frequéncia de operacdo, o que ndo é
possivel no SDTR proposto neste trabalho, conforme discussdo da Secdo 3.1. Esta

caracteristica torna o simulador proposto um trabalho original na area.

3.2. Algoritmo de solucéao

Conforme discussdo da Secdo 2.1.2.1, nesta tese utiliza-se um algoritmo de solugédo
(simulagdo EMT) que emprega a técnica Analise Nodal Modificada, onde os circuitos
discretos associados dos elementos modelados sdo determinados utilizando o método de
integracdo numérica Euler regressivo.

Quatro métodos de representacdo de chaves, todos baseados no método ADC, sdo
comparados: ADC, G-ADC, ADC-1 e G-ADC-SI. Uma vez que para todos estes
métodos € selecionado o mesmo valor de condutancia em paralelo (Gg), a matriz
representativa do sistema (H, que € constante independentemente dos estados das
chaves modeladas) é a mesma para todos os métodos. Assim, a determinacao da inversa
de H (H1) ¢ realizada de forma off-line, e a mesma é programada no modulo FPGA
como uma constante matricial.

Um fluxograma do algoritmo executado no modulo FPGA para obter a solugédo do
sistema, para cada passo de simulacdo, é apresentado na Figura 3.2. Conforme
mostrado, a primeira etapa consiste em adquirir os pulsos de chaveamento S[k] através
dos canais de entrada digital disponiveis. A seguir, as correntes historicas dos circuitos
discretos associados (j,[k]) sdo calculadas. Para isto sdo necessarias informacdes de
tensdes e correntes no instante anterior da simulagcdo bem como do tipo de elemento
modelado. No destaque da parte direita da figura € mostrado que para os elementos
passivos armazenadores (capacitor/indutor) o valor da fonte de corrente histérica em

paralelo é determinado pelas expressdes da Tabela 2.1, enquanto que para as chaves, 0
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calculo de jg[k] depende do método de representacdo utilizado em cada caso da anélise

comparativa:

(1) ADC: Js[k] = resultado de (2.14);
(2) G-ADC: Jjs[k] = l6gica da Figura 2.9 usando (2.22);
(3) ADC-I: Jjs[k] = l6gica da Figura 2.9 usando (2.14);
(4) G-ADC-SI: ji[k] = resultado de (2.22).
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1 i 2
Célculo das correntes Capacitor/ elemento?
> historicas indutor -
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Jxlk] l modelo?

'

[}

'

[}

:

Formagéo do vetor b[K] |} ] :
- '
'

[}

[)

)

)

:

|ADC || G-ADC || ADC-I ||G-ADC-SI|

Gl Rl I —

x[k] = H-b[K] | | e lk]

oy N :

»  Adequacio |——» + Loop em tempo-real
Sinal exportado ! de 1 us

Figura 3.2 — Diagrama de fluxo do algoritmo utilizado para simulagdo EMT.

O seguinte passo do algoritmo é o de formar o vetor de fontes de correntes
conhecidas b[k], requerido para executar a multiplicacdo matricial H=1 - b[k] cujo
resultado ¢ o valor atual do vetor x[k], finalizando assim um ciclo do laco de simulacao.
O bloco denominado “adequa¢do” na figura € assunto de discussdo da proxima se¢do. O
algoritmo descrito € executado com passo de execuc¢do de 1 ps, portanto a discretizacao

dos elementos do modelo também é feita utilizando este At.

3.3. Abordagem para minimizar o fendbmeno de Aliasing nas

ondas analdgicas de saida

Conforme mencionado na Se¢édo 3.1, a exportacdo de sinais analogicos no SDTR
proposto ndo é realizada diretamente pelo médulo FPGA (componente do simulador
onde é efetuada a solucdo do sistema), mas por um conversor D/A acoplado a
plataforma PXI que serve como hardware do SDTR. Neste sentido, uma representacdo

da transferéncia de dados que se da em uma bancada HIL na qual um controlador digital
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seja interconectado ao SDTR proposto é apresentada na Figura 3.3. Nesta figura é
mostrado que a interface de entrada do SDTR, na qual s&o amostrados os pulsos de
chaveamento, e o algoritmo da Secdo 3.2 sdo ambos implementados no modulo FPGA,
com passo de 1 us (At). Por outro lado, a exportacdo dos sinais analogicos calculados
pelo algoritmo EMT utiliza a combinacgéo de dois recursos: i) o controlador do sistema
PXI (que 1é digitalmente o vetor x[k] e efetua ajustes nestes sinais de acordo com 0s
limites de tensdo da bancada HIL) e ii) o médulo D/A (que realiza a conversdo).
Conforme mostra a figura, o periodo de execucdo equivalente desta interface de saida €
definido como T,.

| Controlador PXI/

i Modulo D/A Sinais
Tox /\J analégicos
j> —
x[k] Interface saida
Algoritmo de HUT - controlador
solucdo EMT digital
(1 us) (200 us)
Médulo S[k] |nterface entrada
FPGA At 4 ‘Iﬂﬂ
s
= Pulsos de
{"Modulo FPGA | chaveamento

Figura 3.3 — Representacdo da transferéncia de sinais para uma bancada HIL na qual as chaves
modeladas no SDTR proposto sejam controladas por um HUT. Nomenclatura: seta cinza: sinais
digitais internos ao SDTR; seta verde: sinais externos ao SDTR; retangulo em linha tracejada:
indica em que componente(s) do SDTR é realizada cada operacdo; T,:passo de exportacdo de
sinais; ZOH: Zero-order hold.

A medicdo experimental de T,, deu como resultado um periodo com média 29,5 us e
desvio padrdo de 6,8 ps. Considerando o teorema de Nyquist [94], este tipo de interface
ndo poderia ser utilizado, uma vez que originaria, se nenhuma providéncia for tomada, a
apari¢do do fendbmeno de Aliasing nas ondas chaveadas exportadas. Entretanto, nesta
tese € proposta uma abordagem de adequacéo de sinais que objetiva permitir a aplicagao
do SDTR/FPGA em estudos de avaliacdo de controladores embarcados de conversores

eletronicos de poténcia. Essa abordagem é descrita a seguir.

3.3.1. Sincronismo entre DSP e SDTR para adequacéao dos sinais

Neste trabalho se propde utilizar uma técnica de amostragem sincronizada entre o
DSP e o SDTR para atenuar significativamente o fendbmeno de Aliasing nos sinais
analogicos exportados pelo SDTR. Esta técnica se baseia no método de amostragem

instantdnea sincronizada, comumente empregado em controladores digitais de
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conversores eletronicos. Conforme mostrado em [95] para o caso de VSC trifasicos com
controle de corrente, o principio de funcionamento deste método consiste em
sincronizar o instante de amostragem com os pulsos PWM, de tal forma que o valor
instantaneo de corrente medido represente o valor médio da onda de corrente durante tal
periodo de chaveamento. Isto é obtido ao sincronizar o instante de amostragem com a
metade do periodo On da chave superior do braco do conversor VSC [96].

Neste contexto, a abordagem proposta neste trabalho, representada graficamente pela
Figura 3.4, é a seguinte: no DSP utilizado como controlador na bancada HIL ¢ criado
um pulso de sincronismo (“sinal de sincronismo” na figura) centralizado com 0 ponto
médio da onda PWM de chaveamento; tal pulso digital serve como trigger para o
modulo FPGA do SDTR, indicando-lhe o instante em que as variaveis devem ser salvas
(escritas) em um registro de acesso direto de memaria FIFO DMA [97] . Essas variaveis
séo posteriormente lidas pelo controlador PXI e exportadas pelo conversor D/A em um
periodo (T,,). Uma vez que T,, é menor do que um periodo de chaveamento (que € de
100 ps), o registro de memoria FIFO DMA fica vazio antes da ocorréncia do préximo
pulso de sincronismo, quando é repetido o procedimento, evitando perda de dados.

A
Tch :]7/ fch
PWM chave >
superior :
t : t » t
Sinal de
sincronismo
; ; — t
i, (t) . 5
\ia[o]/j'/\ io[1] 4/\10 [2]
: 4 f —>t
Registro T T
H ¢ ex ) H ¢ ex }
FIFO DMA Escrever Escrever 4
i Ler i,[1] i [2] Ler i,[2]
lo[ ] H L » t
Operacéo i '
HUT : H
{ Amostrar ; (o] { Amostrar i, [1]
- T ; + > t

Figura 3.4 — Representacdo da segunda abordagem, que usa sincronismo entre 0 HUT e 0
SDTR. Considerando como exemplo o caso de um conversor de meia ponte.

A parte inferior da Figura 3.4 descreve a amostragem efetuada pelo HUT (DSP com
controle embarcado) dentro do contexto da abordagem de adequagéo de sinais. No HUT
é implementada a amostragem instantanea sincronizada, razao pela qual a figura mostra

que o instante de amostragem do HUT também esta em sincronismo com a metade do

45



pulso PWM. Entretanto, observa-se que existe um atraso equivalente a um periodo de
chaveamento entre os sinais calculados pelo algoritmo do SDTR e os sinais disponiveis
nos terminais analdgicos, como consequéncia da abordagem de adequacdo proposta.
Este atraso adicional prejudica a exatiddo do SDTR para aplicacbes com controle em
malha fechada, pelo que a relevancia da inexatiddo introduzida serd avaliada com os
casos de estudo apresentados na Secéo 3.5.3.

Por outro lado, a analise de desempenho em regime permanente desta abordagem de

adequacao € mostrada na Secdo 3.5.2.3.

3.4. Metodologia de programacéao do SDTR proposto

Dado que o SDTR proposto contém dois componentes programaveis (modulo FPGA
e controlador PXI, ver Secdo 3.1), a descricdo da metodologia de programacdo das
funcionalidades do SDTR, realizada nesta secdo, apresenta cada funcdo de forma
individual, separando as tarefas realizadas pelo médulo FPGA das realizadas pelo
controlador PXI.

Neste trabalho o controlador PXI é programado utilizando o software LabVIEW,
enquanto que o modulo FPGA com o software LabVIEW FPGA, que tem como
caracteristica um maior nivel de abstracdo do que a programacdo em linguagem de
descricdo de hardware (VHDL), uma vez que neste software o arquivo bitstream com
as instrucdes das interconexdes entre os componentes da FPGA é criado de forma

automatica, no processo de compilacao.
3.4.1. Solucéo do sistema

A execucdo do algoritmo de solugdo do sistema, descrito na Secdo 3.2, é realizada
inteiramente no modulo FPGA. Esse algoritmo é implementado no software LabVIEW
FPGA utilizando operagbes matematicas basicas, uma multiplicacdo matricial (para
executar o calculo de H=1 - b[k]) e estruturas do tipo case; tudo isso dentro de um lago
cujo periodo de execucdo é controlado mediante um contador de ticks do reldgio interno
da FPGA (com frequéncia configurada em 60 MHz). Da programacéao efetuada merece
destaque o método utilizado para implementar o algoritmo de célculo da corrente em
paralelo js[k], que é realizado com a estrutura case de quatro possiveis estados da

Figura 3.5.
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[0, Default ~pf

(d)
Figura 3.5 — Programacéo do calculo da corrente histdrica js[k] em LabVIEW FPGA
considerando o método G-ADC: (a) S[k] = 0e S[k —1] =1; (b) S[k] = 1e S[k — 1] = 0; (c)
S[k]=0eS[k—1] =0;(d) S[k] =1eS[k—1] = 1.

Salienta-se que a anterior figura é relativa ao caso de modelagem de chaves pelo
método G-ADC, que é o mais complexo dos considerados nesta tese, 0s outros métodos
(ADC, ADC-I e G-ADC-SI) foram implementados mediante versdes simplificadas dos

diagramas da Figura 3.5.
3.4.2. Conversao D/A

Conforme apresentado na Secéo 3.3, uma abordagem de sincronismo entre o SDTR e
o0 DSP é proposta nesta tese para realizar a adequacdo dos sinais a serem exportados
pelo médulo D/A. Para isso, sdo requeridas programacdes tanto no modulo FPGA

guanto no controlador do sistema PXI, como sera descrito a seguir.

3.4.2.1. Programacdo no modulo FPGA

Para criar o sincronismo entre DSP e SDTR, descrito na Se¢do 3.3.1, um canal de
entrada digital € acoplado em hardware ao pulso periddico fornecido pelo DSP. A partir
da leitura desse canal digital, na frequéncia de 1 MHz, uma légica simples que identifica
a borda de subida desse sinal, para determinar o instante de calculo no qual as variaveis

de saida sdo armazenadas (“escritas”) no registro FIFO DMA, é programada. Nos outros
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instantes de simulagdo nenhuma operacdo é realizada. A programagdo no software
LabVIEW FPGA desta I6gica é mostrada na Figura 3.6.

[ False "t

B uk Synch AlE"
= Wirite
== Elerment
= = Timeout
: Tirmed Out?
I
(@) (b)

Figura 3.6 — Programacao da l6gica de sincronismo DSP-SDTR no médulo FPGA: (2) operagédo
quando é identificada uma borda de subida no sinal de sincronismo; (b) operacdo nos outros
instantes.

3.4.2.2. Programacao no controlador do sistema PXI

No sincronismo projetado, os dados escritos no registro FIFO DMA pelo modulo
FPGA sdo lidos pelo controlador do PXI e transferidos ao médulo D/A, que os exporta.
Este procedimento é programado pela estrutura tipo while da Figura 3.7, no qual a
operacdo de leitura unicamente é executada ap6s uma bandeira digital indicar a
existéncia de novos dados no registro FIFO, garantindo o desejado sincronismo. Os
dados digitais lidos sdo ajustados em magnitude e offset de acordo com as
caracteristicas de entrada e saida do médulo D/A e do HUT (e de eventuais adequadores
de sinais, caso estejam disponiveis) e transferidos para o registro do conversor D/A
(“DAQmx” na figura). As variaveis ajustadas em magnitude e offset sdo referenciadas

como “variaveis representativas” do sistema simulado, representadas simbolicamente
/A

pelo sobrescrito D/A, por exemplo, ifl)

Loop de Alta Prioridade
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Figura 3.7 — Programacéo da logica de sincronismo DSP-SDTR e expértagéo de sinais
analogicos em LabVIEW.

48



3.4.3. HMI

Uma interface homem maquina foi programada no controlador do sistema PXI. Esta
utiliza comunicacdo Ethernet para transmitir as variaveis de interesse a um computador.
Neste trabalho, um “instrumento virtual” (VI) do software LabVIEW é utilizado como
meio de interface, nele é monitorado o comportamento da simulagdo. A taxa de
atualizacdo dos dados apresentados nessa interface depende da laténcia do canal de

comunicacédo Ethernet, ndo sendo em tempo real.
3.4.4. Armazenamento de formas de onda

Além do registro FIFO DMA utilizado para adequar os sinais a serem exportados,
um segundo registro FIFO DMA é empregado no SDTR proposto. Este tem a funcdo de
armazenar as variaveis de interesse usando a resolucdo temporal do algoritmo de calculo
(1 ps) e uma janela de um segundo de duracdo (o que representa um milhdo de dados
por varidvel armazenada). Os dados salvos neste registro FIFO DMA s&o lidos pelo
controlador da PXI e transmitidos para o computador de interface, através da
comunicacdo Ethernet, apés termino da simulacdo, o que permite a andlise off-line
detalhada das ondas chaveadas. A visualizacdo das varidveis de forma online, sujeita a

laténcia da comunicacdo Ethernet, também pode ser realizada.

3.5. Validacao do SDTR proposto

3.5.1. Descrigdo da bancada HIL

A bancada HIL utilizada neste trabalho para fins de validacdo do SDTR é ilustrada
na fotografia da Figura 3.8. Essa bancada é composta pelo SDTR proposto e por um
DSP, modelo TMS320F28337s da Texas Instruments, que é conectado em laco fechado
através de sinais analdgicos e discretos. Tomando como referéncia a estrutura conceitual
de uma bancada HIL de controle da Figura 1.3, pode-se dizer que o DSP faz o papel do
equipamento sob ensaio (HUT). Tal HUT comanda as chaves modeladas no SDTR
através do estabelecimento de seus pulsos de chaveamento, o que é realizado, no caso
de um controle em malha fechada, a partir da amostragem e tratamento matematico das
variaveis representativas do sistema, estas exportadas como sinais analdgicos pelo
SDTR/FPGA. Conforme descricdo da Secdo 3.3.1, o pulso de sincronismo utilizado
para realizar a adequacdo dos sinais a serem exportados também € gerado pelo DSP. A

frequéncia de operacdo (amostragem e chaveamento) do DSP é de 10 kHz.
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Figura 3.8 — Fotografia da bancada HIL. SDTR: Simulador Digital em Tempo Real
desenvolvido; DSP: processador digital de sinais.

3.5.2. Simulacéo de conversor VSC operando em malha aberta

Neste ensaio foi reproduzida a simulagdo do circuito elétrico da Figura 2.10
(utilizado na Secdo 2.3.1 para simulagdes off-line) na bancada HIL. Onde a modelagem
do conversor VSC considera que a chave superior e inferior de cada ramo (S1 e Sy, Sz e
Sa, Ss e Se, respectivamente) operam de forma complementar, ou seja, no instante em
que uma esta fechada a outra esta aberta. Assim, unicamente os trés sinais de controle
das chaves superiores sdo necessarios para comandar a operagdo do conversor (S1, Sz e
Ss) e os sinais inferiores séo interpretados como o negado do sinal superior (operagdo
I6gica NOT). Por outras palavras, ndo € considerado 0 tempo-morto comumente
introduzido pelos drivers que estabelecem os pulsos de chaveamento em inversores
reais [98].

Um quarto sinal S.,4,, € utilizado também para indicar os momentos nos quais todas
as seis chaves estdo em estado de alta impedancia, ou seja, quando o chaveamento do
conversor € interrompido. Esses sinais sdo estabelecidos pelo DSP mediante um
controle em malha aberta que consiste (da mesma forma que na analise do Capitulo 2)
em criar ondas moduladas PWM a partir de referéncia senoidais de 60 Hz e com
amplitude de 0,85 pu na base da portadora triangular.

Este ensaio tem trés objetivos: i) avaliar a precisdo da bancada HIL em comparacéao
aos resultados de simulacdo off-line, considerando a quantizagdo da representagédo
numerica por ponto fixo (FXP) do médulo FPGA e a assincronia entre os reldgios da
FPGA e do DSP; ii) comparar as caracteristicas dos quatro méetodos de representacao de
chaves utilizados e iii) avaliar o desempenho em regime permanente da abordagem para

adequacdo dos sinais a serem exportados pelo SDTR.
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3.5.2.1. Avaliagdo da precisdo da bancada HIL

A modelagem do sistema elétrico com controle em malha aberta da Figura 2.10 foi
realizada no SDTR/FPGA utilizando representacdo por unidade (pu) tomando bases de
tensdo e de corrente de 400 V e 500 A, respectivamente. Neste sentido, dado que o
modulo FPGA utilizado tem a capacidade de realizar operagGes matriciais com nimeros
de até 32 bits em ponto fixo (FXP), as configuracdes escolhidas para as representagdes
numéricas em ponto fixo da matriz e os vetores da operagdo matricial x[k] = H~1 -

b[k] sdo as seguintes:

Tabela 3.2— Configuracdo da representagcdo numérica em ponto fixo.

Variavel Caracteristicas
b[k] _Nl]mero de bits: 32_; NUmero de bits parte inteira: 3;
faixa de representatividade: [-4, +4]; resolucdo 1,862e-9.
x[k] _NL’lmero de bits: ?_;2_; Numero de bits parte inteira: 3;
faixa de representatividade: [-4, +4]; resolucdo 1,862e-9.
-1 Ndmero de bits: 32; Numero de bits parte inteira: 9;
faixa de representatividade: [-256, +256]; resolucdo 1,192e-7.

A avaliacdo numérica dos erros de exatiddo dos resultados experimentais de
simulacdo em tempo real para cada um dos métodos de representacdo de chaves é
mostrada na Tabela 3.3. Nesta tabela, o indicador €, é calculado conforme (2.25),
usando como benchmark os resultados de simulagéo off-line no software Simulink com
modelagem das chaves como chave ideal (conforme definicdo da Secdo 2.2.2.2).
Observa-se que estes resultados sdo coerentes com os apresentados na Tabela 2.3 para o
caso de comparacéo off-line do Capitulo 2, onde os métodos de representacdo G-ADC e
ADC-I sdo os mais exatos. Entretanto, a comparagdo dessas duas tabelas indica que a
bancada experimental introduz um erro de £1,15% nas ondas de corrente, 0 que é
consequéncia da operacdo assincrona dos relogios do modulo FPGA e do DSP, bem

como da quantizacdo da representacdo em ponto fixo.

Tabela 3.3— Avaliacdo de exatiddo das abordagens de representacéo de chaves.

Método (FXP) Erro corrente CA (&)
ADC tradicional 4,33%
G-ADC 1,21%
ADC-I1 (Proposta) 1,36%
G-ADC-SI (Proposta) 2,65%
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Neste trabalho é considerado que as inexatiddes dos métodos G-ADC e ADC-I estéo
dentro da margem de tolerdncia aceitdvel para a aplicacdo de validacdo de

funcionamento de controladores embarcados.

3.5.2.2. Comparacao do uso de recursos da FPGA para cada

metodo de modelagem

Além da exatiddo de representacdo, outras caracteristicas importantes para um
modelo utilizado para simulacdo em tempo real sdo seu tempo de execucdo e sua
demanda computacional, atributos inversamente relacionados. Neste sentido, a Tabela
3.4 mostra os resultados da comparacgdo das principais caracteristicas de compilagdo do
modelo elétrico da Figura 2.10 para execucdo no SDTR/FPGA desenvolvido,
considerando todos métodos de modelagem chaveada utilizados neste trabalho. Destaca-
se, neste sentido, que a metodologia de programacdo empregada (ver Se¢do 3.4) é tal
que origina 0 mesmo tempo de execucdo para todos 0os métodos, resultante em 740 ns.
Adicionalmente, em contraste com alguns simuladores comerciais, esta programacao
ndo esta focada em diminuir o tempo de compilacdo, configuracdo que repercute em
maior uso de recursos. O compilador utilizado é um servidor na huvem de computacao
em paralelo da empresa National Instruments (LabVIEW FPGA Compile Farm).

A Tabela 3.4 mostra que o método G-ADC é aquele que apresenta maior tempo de
compilacdo e que faz maior uso de recursos de hardware. Em especial no que se refere
ao uso das unidades de DSP48s da FPGA, para o qual se observa um incremento de
58%"2 em comparagdo com os resultados para os métodos ADC e ADC-I. Por outras
palavras, as técnicas ADC e ADC-I tém a capacidade de representar maior quantidade

de componentes elétricos para 0 mesmo hardware do que a técnica G-ADC.

Tabela 3.4— Caracteristicas de compilagdo do médulo FPGA PXle-7965R.

Método Tempo de compilagdo Uso de recursos FPGA

Slice Registers: 30,1%; Slice LUTSs: 28,2%

ADC 27 min. Block RAMSs: 1,6%;  DSP48s: 16,2%

Slice Registers: 31,4%; Slice LUTSs: 30,2%

G-ADC 35 min. Block RAMS: 1.6%:  DSP48s: 25,6%

Slice Registers: 31,3%; Slice LUTSs: 29,5%

ADC-I (Proposta) | 29 min. Block RAMs: 1,6%: DSP48s: 16.2%

Slice Registers: 30,0%; Slice LUTSs: 28,7%

G-ADC-SI (Proposta) | 31 min. Block RAMs: 1.6%:  DSP48s: 25.6%

2 Em termos da capacidade maxima da FPGA utilizada o incremento foi de 9,4%.
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Considerando os resultados das duas tabelas anteriores, nesta tese escolheu-se
empregar a técnica ADC-1 (proposta) nos desenvolvimentos apresentados a partir

deste ponto, uma vez que esta técnica oferece um nivel de exatiddo similar ao método

G-ADC, porém com menor uso de recursos.

3.5.2.3.

analdgicos

Desempenho da abordagem para adequacao de sinais

A Figura 3.9 mostra o resultado experimental (medi¢do com osciloscOpio) para a

onda representativa da corrente na fase a do lado CA do conversor (i> /4

) para o caso no
qual nenhuma adequacao € realizada na transferéncia de sinais digitais entre 0 modulo

FPGA e 0 modulo D/A.
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Figura 3.9 — Medicédo experimental de uma onda anal6gica de saida do SDTR/FPGA (ifl)/A),

sem 0 uso de adequacdo de sinais: (a) ig

/A.
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Conforme discussdo da Se¢do 3.3, as caracteristicas do hardware utilizado como

SDTR originam a apari¢do de inter-harmoénicos na onda resultante nos terminais do
simulador, como pode ser verificado pelo diagrama FFT (Fast Fourier Transformation)
da Figura 3.9(c). Este comportamento consiste na manifestacdo de erros de Aliasing,

portanto, ndo é caracteristico do sistema elétrico modelado e inabilitaria em um

primeiro momento o uso do hardware empregado nesta tese como SDTR.

Por outro lado, o resultado experimental para o caso do uso da abordagem de
adequacao dos sinais analdgicos através do sincronismo entre 0 DSP e o SDTR,

proposta na Secdo 3.3.1, é apresentado na Figura 3.10.
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Figura 3.10 — Medicdo experimental de uma onda analdgica de saida do SDTR/FPGA (la/ ),

com o uso da técnica de adequacao por sincronismo: (a) if / 4. (b) zoom horizontal na onda
(c) harmédnicos proximos da frequéncia fundamental.
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Desta vez, observa-se um adequado comportamento em regime permanente da onda
exportada que, conforme mostra a Figura 3.10(c), ndo contém valores significativos de
inter-harmoénicos em torno da frequéncia fundamental de 60 Hz. De fato, a Figura
3.10(b) mostra uma onda senoidal adequadamente filtrada, o que valida o uso desta
estratégia. O efeito do atraso causado por esta abordagem de sincronismo, no
desempenho dindmico do SDTR proposto € analisado na Se¢éo 3.5.4.

3.5.3. Simulacgéo de conversor VSC operando em malha fechada

3.5.3.1. Sistema elétrico

No ensaio de operacdao do VSC com controle em malha fechada é utilizado o sistema
elétrico da Figura 3.11 no qual um conversor trifasico de dois niveis com filtro indutivo

nos terminais CA é conectado a rede elétrica.

Figura 3.11 — Sistema elétrico utilizado na validacdo com ensaio HIL.

Por simplicidade é considerado inicialmente que o ponto de conexdo com a rede é
ideal, representado por um conjunto de trés fontes senoidais balanceadas (sequéncia
negativa e sequéncia zero nulas) com tensdo eficaz fase-fase de 440 V e frequéncia de
60 Hz. Neste caso, a reatancia indutiva equivalente do filtro, na frequéncia de 60 Hz, ¢é
especificada em 15% da impedancia base, de forma a reduzir o contetdo harménico das
correntes injetadas pelo conversor. O fator de qualidade deste filtro indutivo é de 25. Os

outros parametros do sistema modelado sdo apresentados na Tabela 3.5.

Tabela 3.5- Pardmetros do sistema elétrico da Figura 3.11.

Grandeza Simbolo Valor Grandeza Simbolo| Valor
Tensdo nominal elo CC Ve 800V Induténcia filtro Ls 308,12 pH
Tensdo fase-fase da rede Vs 440 Vrms Resisténcia filtro R 4,65 mQ

I . Frequéncia de

Poténcia nominal Sn 250 kVA chaveamento fen 10 kHz
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Da mesma forma que como realizado para o caso da simulagédo do VSC operando em
malha aberta, os sinais de chaveamento para as chaves inferiores (S,,S,e Sg) sdo
interpretados como o0 negado do sinal superior de cada ramo ( S;,S; e Sg,
respectivamente). Adicionalmente, para este caso de estudo empregam-se a mesma
configuracdo da representacdo por ponto fixo das variaveis e 0 mesmo valor numérico

para G, dos utilizados na Se¢édo 3.5.2.

3.5.3.2. Estrutura de controle

O controlador para o conversor da Figura 3.11 foi projetado para regular as correntes
sintetizadas pelo VSC, de tal forma que as poténcias injetadas na rede sigam as
poténcias ativa e reativa de referéncia (P,.r € Qr.f). Em termos gerais, esta estrutura
basica de controle é um lago priméario de um controlador para DER [99]. O controle
implementado neste trabalho utiliza o referencial sincrono dg que se caracteriza por
facilitar o atingimento de erro nulo em estado permanente, uma vez que idealmente as
variaveis de controle sdo quantidades continuas [81]. O uso de referencial sincrono dq é
considerado adequado em aplicagcdes que lidem com redes elétricas sem relevantes
distorcBes ou desequilibrios, em outros casos técnicas baseadas em controladores
Proporcionais Ressonantes (PR) no referencial a8 podem ser aplicadas [100].

Um diagrama esquematico da estrutura de controle implementada no DSP ¢é
mostrado na Figura 3.12. Nele, os sinais de tensdo no ponto de conexdao comum (PCC)
(vsq, Vgp € Vg:) S@O utilizados como entrada para um bloco de rastreamento de fase
(PLL- Phase-Locked Loop) que determina o angulo de sincronismo com a rede de
distribuicdo 6p; ;. Esse angulo é utilizado para transformar as grandezas do sistema para
o referencial sincrono dg. Apds os componentes v, € vs, serem calculados, um bloco
de controle é utilizado para estabelecer as correntes de referéncia necessarias para
atingir os valores desejados de poténcia. O bloco encarregado de sintetizar as correntes
de referéncia na saida do inversor € o denominado “controlador corrente” que realiza
esta funcdo mediante a determinacao dos sinais de referéncia para o chaveamento PWM
(Pulse Width Modulation). O chaveamento PWM tem a funcédo final de estabelecer os

pulsos de disparo das chaves do conversor VSC (sinais Sy, S5 € Ss).
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Figura 3.12 — Diagrama de blocos da estrutura de controle em malha fechada.

Uma descricdo mais detalhada dos blocos de controle referidos na Figura 3.12 ¢
realizada no Apéndice C. Onde é apresentado o desenvolvimento matematico que
determina a escolha dos ganhos dos controladores Proporcional Integral (P1) que fazem

parte desta estrutura de controle, apresentados na Tabela 3.6.

Tabela 3.6— Configuracdo dos ganhos dos controladores PI.
Controlador PI Kp K,

PLL -Rastreamento de fase | 70 (rad/s)/rad | 2500 (rad/s)/(rad-s)
Controle de corrente 0,36 pu/pu 5,4 pu/(pu-s)

Programacéo do DSP

O esquema de controle descrito anteriormente foi embarcado no microcontrolador
DSP da bancada HIL da Figura 3.8. A metodologia utilizada neste trabalho para realizar
este procedimento emprega os software Simulink, onde é realizada a programacéo
grafica da estrutura de controle, e Code Composer Studio*® (CCS), onde ¢ realizada a
depuracdo das fungdes embarcadas. Foram necessarias as toolboxes “Simulink Coder” e
“Embedded Coder” do software MATLAB para criar um arquivo executavel (carregavel
no DSP,) a partir do modelo de Simulink [101]. Os periféricos do DSP utilizados para

desenvolver a estrutura de controle do diagrama de blocos da Figura 3.12 s&o:

(1) Interrupcéo de hardware gerada pelo periférico ePWM (Enhanced Pulse Width
Modulator), utilizada para controlar a taxa de execucgédo do algoritmo de controle,
definida em 10 kHz.

13 Disponibilizado pelo fabricante do DSP.
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(2) Conversores A/D, utilizados para aquisicdo dos sinais analdgicos de entrada,
representativos das grandezas do sistema simulado. Cujas principais
especificacbes sdo: faixa de operacdo (0 a 3 V), resolucdo (12 bits) e tipo de
variavel de saida (uint16) [102].

(3) Periférico ePWM, que cria os sinais tipo TTL (Transistor-Transistor Logic)
para comandar a operacdo do inversor modelado no SDTR.

(4) Blocos de memoria, para disponibilizar variaveis de controle no software de

monitoramento CCS.

3.5.3.3. Resultados obtidos

A Figura 3.13 mostra os resultados do primeiro ensaio realizado, no qual foi aplicado
um degrau na referéncia de poténcia ativa do controlador no instante de simulacéo t =
0,312 s, de forma que o valor de P,..; passa de 0,5 pu para 0,85 pu. A referéncia de
poténcia reativa (Q,.r), por outra parte, permanece nula durante todo o periodo do
ensaio. A Figura 3.13(a) mostra os resultados experimentais (formas de onda medidas
pelo osciloscopio nos terminais analdgicos do SDTR/FPGA proposto), enquanto que a
Figura 3.13(b) corresponde aos resultados obtidos com o simulador off-line Simulink,
considerando o mesmo evento e a mesma estrutura de controle (desta vez executada no
préprio simulador off-line), para comparacéo.

Destaca-se que as formas de onda apresentadas na Figura 3.13(a) sdo tensdes
representativas das variaveis v,,, i 4, i) € i, adaptadas a faixa de operacdo do conversor
A/D do DSP utilizado neste trabalho (0 a 3 V). Portanto, a amplitude das variaveis
simuladas pode ser obtida subtraindo o nivel CC de 1,5 V e multiplicando por um fator
de escala (560/1,5 A/V no caso das ondas de corrente, e 400/1,5 V/V no caso da onda de

D/A .D/A .D/A

.D/A
la

tensdo) nas formas de onda apresentadas (v eli,

sa

). Por outro lado, na
Figura 3.13(b) (resultados off-line) s&o utilizadas duas escalas verticais: tensao (direita)
e corrente (esquerda), cujas linhas de grade foram escolhidas tal forma que permitissem
uma comparacao visual direta com os resultados experimentais da bancada HIL.

As formas de onda da Figura 3.13 mostram um adequado comportamento do
controlador, que modifica em menos de meio ciclo da onda de tenséo o ponto de
operacdo do conversor VSC, mantendo um fator de poténcia proximo ao unitario antes e

depois da mudanca de referéncia.
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Figura 3.13 — Comportamento do VSC diante de uma mudanca de referéncia de poténcia ativa:
(a) resultados experimentais — chaves modeladas com a técnica ADC-I; (b) resultados de
simulacdo off-line.

Para comparar numericamente as correntes de inversor dos resultados experimentais

e dos resultados de simulacdo off-line € utilizada a expressao (3.1).

oy = <rms(iaEXf’A_ taofr) rms(ibEX{’A_ ihors) rms(icEXI.’A_ iéquf)>/3 3.0)
rms(ifoss) rms(iposr) rms(iZosr)
Onde:
iagxp = (it/" = 1,5) - 560/1,5;
ipexp = (i, = 1,5) - 560/15; (3.2)

icexp = (i —1,5) - 560/1,5;

€ iGoss ihoss ieorr SB0 amostras de iqorr, iposr € icopr. respetivamente. Essas
amostras sdo realizadas com frequéncia de 10 kHz e em sincronismo com o ponto meio
da onda de chaveamento durante um periodo dos pulsos PWM. Esta amostragem se
torna necessaria uma vez que nas ondas de corrente experimentais ndo existe o ripple de
chaveamento, dado o uso do conversor D/A com subamostragem e a técnica de

adequagdo de sinais descrita na Secdo 3.3.1.
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A avaliacdo de (3.1) nas formas de onda da Figura 3.13 da como resultado .=
3,8%. Este indice de erro é maior do que o apresentado na Tabela 3.3 para o0 caso de
validagcdo em malha aberta como consequéncia dos erros de quantizagdo dos canais de
saida analégico do SDTR/FPGA, bem como pela operacdo independente em malha
fechada dos dois sistemas, que origina que diferentes sinais de controle sejam aplicados
em cada um dos modelos digitais (modelo em tempo real e modelo de simulacéo off-line
no Simulink). Entretanto, nesta tese se considera admissivel para fins de validacdo da
operacéo do controlador embarcado.

Para observar as ondas chaveadas experimentais deste ensaio se faz necessario o
registro FIFO DMA, descrito na Secdo 3.4.4. Nele, as variaveis de saida sao
armazenadas com resolucdo temporal de 1 ps. Isto permite analisar o detalhamento do
ripple das ondas de corrente, conforme realizado pela visdao ampliada da Figura 3.14.

560.00 T T T T T T T T T
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373.33 [
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b
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0.00 440
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Figura 3.14 — Correntes do inversor armazenadas no registro FIFO DMA — ensaio de mudanga
de referéncia ativa. Chaves modeladas com a estratégia ADC-I.

O comportamento detalhado do controlador de corrente é observado na Figura 3.15
gue mostra: (a) as correntes injetadas pelo conversor VSC utilizando o eixo referencial
sincrono dg, (b) o erro de corrente, calculado como a diferenca entre as correntes de
referéncia e as correntes atuais, e (c) as saidas do bloco de controle de corrente (vVpypa
e vpywug NO diagrama esquematico da Figura A.10). Observa-se que o controlador de
corrente consegue atingir erro nulo em regime permanente e que responde de forma
desacoplada (entre os componentes d e ) as variagdes nas poténcias de referéncia,

conforme projetado no ajuste dos ganhos K; e K;.
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Figura 3.15 — Desempenho do controle interno de corrente - ensaio de mudanga de referéncia
ativa: (a) correntes i, € iy; (b) erro de corrente; (c) saida do controlador de corrente.

A Figura 3.16 mostra o espectro harménico de ifl’/A, calculado pelo osciloscépio, nas

redondezas da frequéncia fundamental. Observa-se que mesmo na operacdo em malha
fechada, os inter-harmonicos resultantes mantém amplitudes menores do que -55 dBm,
validando, para condicdo de operacdo de regime permanente, a abordagem de

sincronismo entre DSP e SDTR para adequacao dos sinais analdgicos exportados.

o —] T T T T T T T T T T
L Diagram2: M4 l,D/

Scl: 400 my/div ’>
B a

Cpl: DT 1M0
DeciSa| Ta: Off |

Off: -30 dBm
Scl: 10 dBAdiv
FFTmag(Chz)
— RBW:0.1 Hz

Amplitude (dBm)
T

Frequéncia (Hz)
Figura 3.16 — Medi¢do com osciloscépio dos sub-harmonicos de corrente préximos da
frequéncia fundamental.

Utilizando novamente os dados armazenados no registro FIFO DMA ¢é possivel
extrair as formas de onda das tensdes produzidas num brago do conversor VSC. Neste

sentido, a Figura 3.17 mostra a tensdo v;, durante uma janela de 1 ms. Assim como
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ocorreu nos resultados apresentados no Capitulo 2, observa-se que o transitério
numérico originado pelo método ADC-l ap6s uma mudanca de estado tem uma
amplitude méaxima de aproximadamente 3 V, 0 que € relativamente pequeno

considerando a tensdo do elo CC (800 V).
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Figura 3.17 — Tenséo v;, durante o ensaio de mudanca de referéncia ativa. Viséo detalhada dos
valores armazenados no registro FIFO DMA. Chaves modeladas pela estratégia ADC-I.

Finalmente, a Figura 3.18 apresenta as medi¢des com osciloscopio das variaveis
representativas do sistema (vo/*,i2/4,i2/4,i2/*) quando o inversor é controlado para
injetar poténcia ativa e reativa, neste caso P..r = 0,5 pu € Q,r = 0,5 pu, 0 que

representa um fator de poténcia de 0,707 (¢ = 45°). Um ponto de operacdo com esta
caracteristica pode ser utilizado por DERs para contribuir no controle de tensdo no PCC
[103]. Observa-se novamente um comportamento satisfatorio do controlador, uma vez

que o angulo de deslocamento medido foi de 44,7°.
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Figura 3.18 — Formas de onda de saida no SDTR. P,..¢= 0,5 pu € Qy.r= 0,5 pu. Chaves
modeladas com a estratégia ADC-I.



3.5.4. Caracterizacao dos limites de desempenho do
SDTR/FPGA

Os resultados anteriores validaram o uso do SDTR/FPGA na simulacdo em tempo
real de um inversor VSC trifasico de dois niveis conectado a um equivalente de rede
com tensdes trifasicas senoidais na frequéncia fundamental, o que, conforme
apresentado, pode ser aplicado no desenvolvimento de uma bancada HIL focada em
avaliar controladores embarcados. Entretanto, esta aplicacdo é limitada a certos

parametros de simulacao, conforme descrito nesta secéo.

Numero de chaves representaveis

Conforme mostrado na Tabela 3.1, a FPGA disponivel para este desenvolvimento
possui somente oito canais de entrada digital, dos quais cinco foram utilizados para a
simulacdo do conversor VSC trifasico (3 para os pulsos PWM de chaveamento, 1 para
indicar o estado Off das 6 chaves e 1 para efetuar a abordagem de adequacao de sinais
por sincronismo). Assim, 0 SDTR/FPGA esta limitado a topologias com até 6 pares
complementares de chaves, de forma que topologias de conversores mais complexas

requereriam o uso de outro hardware de computacéo.

Frequéncia de chaveamento

O algoritmo de simulacdo programado no SDTR/FPGA ndo utiliza nenhum
algoritmo de sincronizagdo para lidar com os erros originados pelos eventos de
chaveamento entre passos de amostragem (ITS), ver discussdo da Segdo 1.3. Assim, a
exatidao deste algoritmo esta limitada a existéncia de uma ampla relacéo entre o periodo
de chaveamento e o passo de simulacdo. Em [28] é concluido que uma relacdo superior
a 100 pu garante erros despreziveis relacionados a ITS. Assim, uma vez que o tempo de
execucdo da programacéo efetuada no modulo FPGA € de 740 ns, considera-se que 0
SDTR/FPGA consegue representar adequadamente conversores com frequéncias de
chaveamento entre 0 e 15 kHz. Destaca-se que ajustes na programacdo do modulo

FPGA podem reduzir seu tempo de execucdo, ampliando esta janela de operacao.

Desempenho do SDTR/FPGA na presenca de distor¢des harmonicas na rede

Na Sec¢édo 3.3 foi mencionado que a contrapartida da abordagem de adequacgéo de
sinais utilizada no SDTR/FPGA € a introducdo de um atraso de um periodo de

chaveamento para a exportacdo dos sinais analdgicos. Neste sentido, a Figura 3.19
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ilustra conceitualmente a interferéncia deste atraso na operagdo de um conversor com

controle em malha fechada que utilize esses sinais analégicos como realimentacao.
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Figura 3.19 —Diagrama temporal da operacdo de um controle em malha fechada sincronizado
com os pulsos PWM: (a) condicdo normal; (b) condigdo obtida com 0 SDTR/FPGA.

Na Figura 3.19(a) é mostrado que para o caso da condi¢cdo normal com PWM de
atualizacdo Unica, o instante de amostragem esta sincronizado com o valor de pico da
portadora triangular do PWM (Contador ePWM) e o instante de atualizacdo da tenséo
de referéncia para o comparador PWM (vpy,y,) €sté sincronizado com o valor minimo
da portadora triangular'*, o que origina o atraso inerente de um ciclo dos controladores
digitais [104]. Por outro lado, a Figura 3.19(b) mostra que no caso do SDTR/FPGA o
instante de atualizacao de vpy,), €sta atrasado mais um ciclo do que no caso normal. Isto

afeta o desempenho do controlador interno de corrente, uma vez que o estado das

14 Isto ¢ possivel sempre que o tempo de execugao da rotina de controle seja menor do que 1/(2 - fo)
condicdo satisfeita pela estrutura de controle utilizada nesta tese.
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variaveis do sistema no instante da aplicacdo do sinal de controle difere do estado
utilizado para efetuar os célculos do controlador em maior medida.

Neste sentido, entende-se que a influéncia deste atraso na exatiddo da simulacdo
depende do conteddo harménico do equivalente de rede elétrica modelado, uma vez que
quanto maior for a frequéncia da distor¢do harmdnica, mais relevante serd a variagéo da
onda de tensdo durante o periodo de atraso. SimulacGes adicionais foram realizadas na
bancada HIL com o intuito de verificar experimentalmente esta caracteristica bem como
identificar o limite de aplicabilidade do SDTR/FPGA em relacdo a esse aspecto. Nessas
simulacdes foi considerado o sistema elétrico da Figura 3.11, porém com a introducéo
de distor¢des harmonicas individuais nas fontes de tenséo equivalentes.

O controle utilizado nestas simulagfes também esta baseado no esquema da Figura
3.12, porém neste caso 0s parametros de entrada para o controlador sdo as correntes de
referéncia nos eixos direto e em quadratura (igrer € igrer). POr outras palavras, o
controle utilizado nesta analise dispensa do bloco “calculo corrente de referéncia”, cuja
expressao matematica é descrita pela equacéo (A.10).

Nos ensaios realizados foram introduzidas distor¢des harmonicas individuais de
tensdo [105] nas fontes equivalentes do circuito modelado. Essas distor¢bes tém
amplitude de 7%; frequéncias de 180, 300 e 420 Hz e defasagem angular em relacdo a
componente fundamental de 0, n/2 ¢ © rad. A Tabela 3.7 mostra os resultados da
avaliacdo de €., conforme definicao de (3.1), para os ensaios realizados. Observa-se
que o comportamento do SDTR/FPGA difere consideravelmente dos resultados de

simulacdo off-line a partir do quinto harmonico.

Tabela 3.7— Resultados de avaliagdo do indicador &, para 0 SDTR/FPGA diante distorcoes
harmdnicas na rede.

Fase
o 0rad nt/2 rad ntrad
Harmonico
3 3,47% 3,23% 3,41%
5 5,91% 6,05% 6,30%
7 9,49% 9,76% 9,40%

A Figura 3.20 mostra a comparagdo grafica entre os resultados experimentais e 0s
resultados de simulagéo off-line para um dos casos apresentados na tabela anterior.
Observa-se que no caso experimental o controlador tem maior dificuldade para

estabelecer as referéncias de corrente, de forma que acaba sintetizando umas formas de
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onda de corrente consideravelmente distorcidas em relagdo com os resultados de

simulagao off-line, o que justifica o aumento no indicador de erro &,
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Figura 3.20 — Comportamento do VSC quando as fontes equivalentes tém distor¢do harmdnica
de 7% na frequéncia de 300 Hz, com defasagem de = rad: (a) resultados experimentais — chaves
modeladas com a técnica ADC-I; (b) resultados de simulagéo off-line.

Assim, conclui-se desta analise que o SDTR/FPGA ndo pode ser utilizado, sem
realizar modificacbes na estrutura de controle, em casos de estudo nos quais o
equivalente de rede tenha distor¢cGes harmdnicas relevantes em frequéncias superiores a
180 Hz. Entretanto, destaca-se que uma vez que a origem desta limitacdo é conhecida,
técnicas especiais de controle focadas em abordar o problema do atraso adicional,
poderiam ser utilizadas para superar esta restricdo. Um exemplo deste tipo de técnicas €
apresentado em [106], onde um observador baseado no filtro de Kalman é utilizado para

compensar o atraso de dois ciclos de um controlador digital de um conversor VSC.
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Capitulo 4

Desenvolvimento do SDTR integrado

Este capitulo apresenta o desenvolvimento do SDTR integrado, plataforma que
conjuga, mediante uma co-simulacdo multitaxa, 0 SDTR/FPGA, proposto no capitulo
anterior, e um SDTR comercial baseado em processadores Intel. Esta combinacdo de
recursos permitiu constituir um equipamento com maior versatilidade, largura de banda
e capacidade de simulacdo das que as que seriam conseguidas com 0 uso independente
de cada simulador. Exemplos de aplicacdo desta ferramenta para estudos focados na
integracdo de DER sdo apresentados. A originalidade deste desenvolvimento estd na
aplicacdo do método de interface de Transformador Ideal e da estratégia de modelagem
de chaves ADC-I para integrar duas plataformas de hardware de diferentes fabricantes

na referida co-simulagdo multitaxa.

4.1. Fundamentacao tedrica

4.1.1. Simulacédo em tempo real de sistemas elétricos com

processadores tipo CPUs

A simulacdo digital de um sistema elétrico é essencialmente a solucdo numeérica
passo a passo das equacdes diferenciais que determinam seu comportamento. Assim, em
algoritmos de solucdo com passo de simulacdo (At) fixo, At € um parametro que define
a largura de banda dos transitorios que podem ser representados satisfatoriamente.
Quanto menor for At, fenémenos de maior frequéncia poderdo ser reproduzidos [5],
[40], [70]. Em estudos de simulacdo off-line ndo existe uma limitacéo intrinseca para o
minimo valor de At, uma vez que o tempo de execucdo (t,) de cada passo de simulagédo
(que é fungdo da complexidade dos modelos dos componentes) pode, em principio, ser
ordens de magnitude maior do que At. Na simulagdo em tempo real, em contraste, deve
existir sincronismo entre At e t, (ver Secdo 1.1). Desta forma, a “poténcia de
computacdo” requerida para solucionar um modelo digital em tempo real, definida

como a multiplicacdo da complexidade (ou tamanho do sistema) pelo nimero de passos
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de simulagéo por segundo [7], deve ser menor do que a capacidade do SDTR utilizado
[4], [49].

A Figura 4.1, adaptada de [7], ilustra as relacdes tipicas entre a complexidade do
modelo digital (nimero de nos/barras) e o passo de simulacédo para diferentes aplicacfes
em tempo real. Destaca-se que os eventos EMT representados nesta figura sdo os de
frente de onda lenta [5], uma vez que os transitorios mais rapidos, como os relacionados
com eventos de chaveamento em subestacdes isoladas a gas ou sobretensdes originadas
por descargas atmosféricas estdo geralmente fora do foco das simulagdes em tempo real.
Assim, a figura mostra que a simulagdo EMT de sistemas de poténcia pode utilizar um
At comparativamente maior do que o requerido para simular modelos chaveados de
conversores, 0 que para uma capacidade de computacdo constante permite representar
um sistema relativamente maior. Neste sentido, uma pratica comum ¢é a de selecionar
um passo de simulacdo em torno de 50 ps para tal aplicacdo, o que segundo varias
referéncias permite representar adequadamente transitorios com frequéncias de até
2 kHz [6], [33], [49]. Ou seja, uma relagcdo de 10 amostras por ciclo do componente

harménico de maior frequéncia costuma se considerar suficiente!®.

A 1\ Nimero de n6s Passo de simulagéo desejado
2] Simulagao EMT 1 Simulagéo de estabilidade 1-10
= de sistema de transitoria de redes muito grandes -10ms
8 poténcia 1000
3
] Simulagdo EMT de redes grandes <100 ps
@
© 100
e Simulagéo EMT de redes pequenas
GE) ) ~ e controle de chaveamento <20 ps
S Simulacéo de
> eletronica de 10 - — —
poténcia — Simulagéo EMT de circuitos de alta <1 ps
— frequéncia

A\ 4

3

Passos de simulagdo por segundo

Figura 4.1 —llustracdo de requisitos de computacéo e de passo de simulagéo para diferentes tipos
de aplicacGes. Adaptada de [7]. EMT: Transit6rio Eletromagnético.

Em contraste com o discutido na Secdo 1.4 para a simulacdo em tempo real de
modelos chaveados de conversores, um passo de execucdo da ordem de 50 ps nao é
limitante para processadores tipo CPU. De fato, os SDTR comerciais focados nessas

aplicacbes costumam utilizar racks de processadores CPU multicore como hardware de

15 Em contraste com o teorema de Nyquist, no qual é exigida uma relagdo de pelo menos 2 amostras por
ciclo do componente harmdnico de maior frequéncia.
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calculo [6]-[8], [10]. Esses dispositivos sdo preferidos, sobre médulos FPGA, por sua
maior flexibilidade, facilidade de programacao e escalabilidade.

Um recurso tipicamente utilizado nos SDTR baseados em CPU para permitir a
computacdo em paralelo (e, assim, representar sistemas elétricos complexos) € o de
dividir o sistema elétrico em subsistemas, aproveitando o0s atrasos naturais de
propagacdo das ondas eletromagnéticas nas linhas de transmissdo. O modelo de linha de
Bergeron, descrito no Apéndice D, é uma das principais abordagens utilizadas para tal
propésito [40].

Neste contexto, entretanto, € observado o interesse dos fabricantes de SDTR
comerciais na proposicdo e uso de estratégias focadas em aumentar a poténcia de
computacdo de seus equipamentos sem recorrer a separacdo do sistema elétrico.
Exemplos disso sdo o algoritmo de solucdo ARTEMIS-SSN da OPAL-RT que combina
0s métodos de solucdo por espaco de estados e de analise nodal [107], [108] e o mais
recente simulador da RTDS que permite simular redes com centenas de nds trifasicos

sem efetuar desacoplamento do sistema [109].

4.1.2. Co-simulagdo multitaxa

Entende-se por co-simulacdo a solugcdo numérica de um sistema utilizando duas ou
mais ferramentas de simulacdo de forma cooperativa. Nesta técnica, cada simulador tem
seu proéprio algoritmo de solucédo, executa independentemente a solucdo de seu modelo
(que representa uma parte do sistema global) e interage com o outro simulador
dinamicamente através do intercdmbio de variaveis de acoplamento [110]. Quando os
subsistemas sdo resolvidos com passos diferentes, esta co-simulacdo recebe a
denominacdo de multitaxa. Neste tipo de co-simulacdo, representado esquematicamente
pela Figura 4.2, existe um instante periddico de intercdmbio de informacdes (Atcom),

multiplo dos passos de solugédo (At; e At,).

. | Atl | |
Simulador 1 } | | , ! ! ! >
0 0 A t
YAy ¥ ¥
Simulador 2 l - | I - | I >
t
- IntercAmbio
Atcom Grommeeeed

informacdo

Figura 4.2 — Representacdo dos passos de simulagéo e de intercdmbio de informacdes numa co-
simulacdo multitaxa.
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Dado que numa co-simulacdo existem intervalos discretos de intercambio de
informagdes entre os dois simuladores, o acoplamento ideal entre dois subsistemas,
representado pela Figura 4.3(a) e equacdo (4.1), ndo é possivel. Assim, técnicas focadas
em quebrar esse laco algebrico, mediante a inclusdo de dinamicas artificiais a equacgéo
de acoplamento ideal tém sido propostas [110]. Entre elas, uma das alternativas de mais
simples implementacdo € a de adicionar um atraso de At.,,, nos sinais de entrada de
cada subsistema (que constituem as saidas do outro subsistema), conforme mostrado
pela Figura 4.3(b) e equacdo (4.2) [111]. A aplicacdo deste método em sistemas

elétricos recebe 0 nome de interface de transformador ideal [112].

u () y1(t) uy () Y1)
> Subsistema 1 I_> Subsistema 1 _l
e—SAtmm e_SAtcom
Subsistema 2 [—— Subsistema 2 [
y2(®) u, (1) ¥2(6) uy ()
(@) (b)

Figura 4.3 — Laco algébrico entre dois subsistemas: (a) caso de acoplamento ideal; (b)
acoplamento mediante atraso.

ui(t) =y2(t) e uy(t) =y1(0) (4.1)

ug(t) = y2(t = Ateom) € Uz() = y1(t — Ateom) (4.2)

A técnica de co-simulacdo multitaxa tem sido aplicada para estudos nos quais
modelos chaveados de conversores sdo conectados a sistemas elétricos de poténcia
detalhados [5], [7], [38], [57], [113]. Estas aplicacbes partem da premissa de que apesar
da dindmica interna de alta velocidade dos conversores, sua interagdo com o restante do
sistema pode ser estudada ignorando os transitorios mais rapidos. Assim, o principio
dessas aplicacdes é o de simular os conversores chaveados com um passo de simulacéo
“menor” (conforme discussdes das Sec¢Oes 1.3 e 1.4), e utilizar um passo “maior” para
simular o restante do sistema de poténcia. Considerando a Figura 4.1, pode ser
interpretado que essa abordagem tem como vantagem um requisito de poténcia de
computacdo menor do que seria necessario para simular todo o sistema elétrico com o

passo de simula¢do menor.
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4.2. Descricdo do SDTR integrado

4.2.1. Plataformas de hardware utilizadas

O SDTR integrado é formado por dois componentes: a) 0 SDTR/FPGA, proposto e
validado no Capitulo 3 e b) um SDTR comercial, modelo OPAL-RT 5600. O DSP
utilizado no Capitulo 3 como HUT ¢é também acoplado ao SDTR integrado, criando

uma bancada HIL como a representada esquematicamente pela Figura 4.4.

OPAL-RT 5600

Modelo digital
do sistema de
distribuicdo

HMI Passo: 50ps
& -
=w - °_ |osciloscopio
Microcontrolador com
Modelo digital controle embarcado (HUT)
do conversor .
Passo: luS — Sinal analdgico/ digital
SDTR baseado em FPGA — Protocolo de comunicagao

Figura 4.4 — Representacdo da bancada HIL para o SDTR integrado. SDTR: Simulador Digital
em Tempo-Real; D/A: Conversor digital/analdgico; ED: Entrada Digital; A/D: Conversor
analogico/digital; HUT: Equipamento sobre ensaio; HMI: Interface homem-maquina.

As caracteristicas mais relevantes do SDTR comercial sdo:

(1) Dois nucleos ativos de processamento Intel Xeon E5-2667 com sistema

operativo Linux em tempo real;

(2) Integragdo numérica através de um método de quinta ordem denominado
ARTEMIS Art5 [108];

(3) Periféricos de entrada digital (OP53353 de 32 canais), saida digital (OP5360 de
32 canais), entrada anal6gica (OP5340 de 16 canais) e saida analdgica
(OP5330 de 16 canais);

(4) Em contrapartida, este equipamento carece de modulo FPGA apropriado para

simulacdo de modelos chaveados de conversores eletronicos.
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A programacéo do SDTR comercial é realizada de forma grafica através do software
Simulink. O software RT-LAB, desenvolvido pelo fabricante do SDTR, realiza a
compilacdo do modelo desenvolvido em Simulink, de forma a criar um arquivo

executavel que roda nos processadores do RTDS.

4.2.2. Interface de acoplamento

O estudo de técnicas de acoplamento entre os subsistemas de uma co-simulacéo
multitaxa tem recebido muita atencdo, onde as principais abordagens que tém sido
propostas séo as de interface de transformador ideal [112], [114], equivalente multi-area
de Thevenin [115] e técnicas baseadas em modelos de linha de pardmetros distribuidos
[57], [116]. Essa area de pesquisa, contudo, estd fora do foco desta tese, na qual é
aplicado o método de transformador ideal, dada sua facilidade de implementacdo e sua
maior robustez diante do ruido e inexatiddo do meio fisico utilizado para realizar a troca
de informagdes entre os SDTR (canais analdgicos)®®.

O meétodo de transformador ideal pode ser explicado com o diagrama da Figura 4.5,
onde o Ponto De Separacdo (PDS) representa a localizacdo onde é efetuada a separacédo
do sistema original. Conforme apresentado, os subsistemas resultantes séo acoplados na
simulacdo através de um par de fontes de tensdo e de corrente, cujos valores
instantdneos sdo determinados pelo outro subsistema no instante anterior de
comunicacdo (At,,,), conforme representa o atraso de (4.2).

A corrente chaveada i, na Figura 4.5(b) contém harménicos que ndo sao
representaveis com o passo de simulacdo adotado no SDTR comercial. Neste sentido,
entretanto, a adequacao de sinais apresentada na Se¢do 3.3.1, baseada no sincronismo
entre 0 DSP e 0 mddulo FPGA permite exportar uma onda de corrente com reduzida
interferéncia devido ao fendbmeno de Aliasing. Assim, o valor escolhido neste trabalho
para 0 passo de troca de informagdes entre simuladores (At.,,) € 0 equivalente a um

periodo de chaveamento PWM, ou seja, 100 ps.

16 Nesta tese ndo foi empregado um protocolo digital para a transferéncia de dados entre os SDTRs como
consequéncia da indisponibilidade de um maodulo periférico adicional, capaz de implementar tal
protocolo, no sistema PXI utilizado como SDTR/FPGA.

72



(a)

(b)

SDTR comercial (50 ps) SDTR em FPGA (1 ps)

Figura 4.5 — Representacdo do método de interface de transformador ideal: (a) sistema elétrico
original; (b) subsistemas acoplados. K;;: Constante de transformagdo. PDS: Ponto de separag&o.

4.3. Simulacoes e discussdes

4.3.1. Caso I: conexdo de VSC com equivalente de rede

O primeiro caso de estudo consiste na co-simulacdo do sistema elétrico descrito pela
Figura 4.6, no qual um conversor VSC de dois niveis é modelado no SDTR/FPGA (com
At, de 1 pus), enquanto que o modelo do equivalente de rede no qual esse conversor é

acoplado simula-se no SDTR comercial (com At, de 50 us).

S1 +
1% . S3 Ss —1
th Zen R, L <I_a -I B -I -I =
Vce/2
i
— b
iC
«— C Vee/2
—lt

SDTR comercial (50 ps) Sz-I sﬂ’(’} S(:I

SDTR em FPGA (1 ps)

Figura 4.6 — Diagrama do sistema de co-simulagéo do caso |.

Nesta analise é considerado que este conversor VSC, cujos parametros sdo 0sS

mesmos apresentados na Tabela 3.5, representa um inversor fotovoltaico conectado a
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rede. A tensdo nominal da fonte equivalente é de 440 Vrms fase-fase, o valor da
impedancia de Thevenin foi escolhido de tal forma que a relacéo |Zth|/|Zf| seja de 0,1.
O que corresponde, utilizando a definicdo de [117], a uma relacdo de curto circuito
(SCR — Short Circuit Ratio) entre a rede equivalente e o conversor VSC de 67.

O DSP da bancada HIL da Figura 4.4 controla 0 modelo do VSC com uma rotina
embarcada de controle que esta baseada naquela apresentada na Secdo 3.5.3.2 e
Apéndice C. Efetivamente, a Unica diferenca no algoritmo de controle utilizado nos
ensaios deste capitulo, em relacdo ao empregado na validacdo em malha fechada do
Capitulo 3, é a modificacdo da férmula para calculo das correntes de referéncia, ndo
sendo utilizada a equacédo (A.10) mas a expressao que segue:

se (v +v%)>064pu
Qref (43)
se  (vZ +vZ) <0,64pu

1 Usa Usq Pref
i 2 2 '[v -V ]X
[ dref| _ Jvsq +vsq '7sa sd
0 pu
0,5 pu

Lqref

A equagdo (4.3) tem como objetivo mudar as referéncias de corrente (igrer € igres)
de tal forma que o conversor produza poténcia reativa na condi¢cdo de um evento de
afundamento de tenséo, o que em redes predominantemente indutivas contribui com a
reducdo do grau de afundamento no ponto de conexdo do conversor. A escolha do limite
de tensdo a partir do qual esta funcdo simplificada é executada (0,64 pu) se fundamenta
na Secdo 7 (Requisitos de suportabilidade a subtensdes decorrentes de faltas na rede) da
norma técnica brasileira ABNT NBR 16149 para sistemas fotovoltaicos [118]. Destaca-
se gque ndo € objetivo desta tese o estudo e/ou aplicacdo de técnicas de controle que
satisfacam integralmente os requisitos da norma citada.

O primeiro ensaio dinamico realizado neste caso de estudo consiste na aplicagédo de
um afundamento trifésico de tensdo nos terminais da fonte equivalente modelada no
SDTR comercial (vy,) na Figura 4.6. Esse afundamento tem amplitude de 0,3 pu
(tensdo residual de 0,7 pu) e duracdo de 100 ms. As referéncias de poténcia para o

controlador embarcado no DSP, durante toda a simulagdo em tempo-real, so: Py =
0,7 pu e Q. = 0 pu. Essas referéncias caracterizam as condigdes iniciais do sistema

simulado antes do evento de afundamento, bem como o ponto de operacdo pds-evento.
A Figura 4.7(a) mostra 0s resultados experimentais (sinais exportados pelo
SDTR/FPGA no ponto de medicdo do osciloscopio, conforme Figura 4.4) durante o

referido evento. Estas sdo ondas analdgicas representativas do comportamento das
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variaveis do sistema, adaptadas a faixa de operagdo do conversor A/D do DSP utilizado,
para as quais aplicam os fatores de conversdo de 560/1,5 A/V nas ondas de corrente, e
400/1,5 VIV na onda de tensdo. Observa-se que as correntes injetadas pelo modelo do
VSC se encontram em fase com a tensdo da rede antes do afundamento, bem como
instantes apds o término do evento, ocorrendo o retorno para as condi¢es de regime
permanente (estabelecidas pelas referéncias de poténcia P..r € Qr). Durante o
afundamento, as correntes injetadas pelo VSC passam a estar adiantadas das tensdes da
rede por um angulo proximo a m/2, conforme desejado pela funcdo simplificada de
(4.3). O atingimento deste ponto temporario de operacao, entretanto, ocorre de forma

gradual, com uma constante de tempo proxima a 90 ms.
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Figura 4.7 — Correntes injetadas pelo modelo do VVSC durante o evento de afundamento: (a)
resultados experimentais da bancada HIL; (b) resultados de simulacédo off-line com
representacdo dos atrasos da bancada HIL; (c) resultados de simulagéo off-line sem atrasos.
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Os resultados experimentais foram comparados com resultados de simulagdes off-
line no Simulink. Nas simulaces off-line, o sistema elétrico da Figura 4.6 é solucionado
utilizando um Unico passo de simulacdo de 1 us, uma vez que 0 mesmo hardware (um
computador pessoal com sistema operativo Windows rodando Simulink) realiza a
solucgéo do sistema e a execucdo da mesma rotina de controle embarcada no DSP para o
caso experimental. Para esta comparacdo dois modelos off-line foram criados, no
primeiro deles foram introduzidos atrasos nos sinais de realimentacdo para o0
controlador, de forma a representar 0 atraso existente na bancada HIL experimental
(como consequéncia do método de sincronismo do SDTR/FPGA para exportacdo de
sinais e da interface de transformador ideal na co-simulacédo), os resultados deste
primeiro modelo sdo mostrados na Figura 4.7(b). No segundo modelo off-line, cujos
resultados sdo apresentados na Figura 4.7(c), ndo sdo incluidos atrasos nos sinais de
controle, representando assim o caso ideal.

Dado que as duas figuras dos resultados de simulagdo off-line utilizam linhas de
grade que coincidem com a escala equivalente das ondas da Figura 4.7(a), é possivel
realizar uma comparacdo visual entre os resultados experimentais e de simulacdo off-
line. Assim, observa-se que 0s conjuntos de formas de onda das Figura 4.7(a) e Figura
4.7(b) séo bastante similares, existindo em ambos o0s casos uma sobrecorrente
temporéaria no instante de afundamento, bem como uma dindmica amortecida para
atingir as referéncias de corrente durante o evento. A comparacdo numeérica entre estas
correntes trifasicas, utilizando (3.1), da como resultado um indicador de erro e, de
7,87%, que se considera satisfatorio. Destaca-se que a avaliagdo de &, em condigGes
de operacdo de regime permanente, por exemplo apds a remocdo do afundamento,
resulta em 4,1%.

Nos resultados da Figura 4.7(c), por outro lado, observa-se uma melhor resposta do
controlador de corrente durante o evento de afundamento, uma vez que ndo existem
sobrecorrentes transitorias e se evidencia um atingimento mais rapido das referéncias
durante o amortecimento. A comparagéo destes resultados de simulagéo off-line com os
resultados experimentais da como resultado um indicador ., de 9,90%, que se
considera valido para examinar as caracteristicas de funcionamento do HUT.

O segundo ensaio efetuado com este modelo de sistema elétrico consiste na mudanca
instantanea da frequéncia da fonte equivalente v,;. Com base nos requisitos da norma

técnica brasileira para inversores fotovoltaicos, a frequéncia dessa fonte foi modificada
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de 60 Hz para 57,5 Hz [118]. Neste contexto, a Figura 4.8(a) mostra os resultados
experimentais, enquanto que a Figura 4.8(b) mostra os resultados de simulagéo off-line
sem introducdo de atrasos nos sinais de controle. Observam-se um conjunto de formas
de onda bastante similares, para o qual o indicador de erro &,,, € igual a 7,2%. Para o
caso da comparacdo entre os resultados experimentais e os de simulacdo off-line com

atrasos (formas de onda ndo apresentadas por simplicidade) &, € igual a 6,8%.
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Figura 4.8 — Correntes injetadas pelo modelo do VSC e tensdo da fase a no PCC durante o
evento de degrau de frequéncia: (a) resultados da bancada HIL, medidos com osciloscopio; (b)
resultados de simulacao off-line sem atrasos. Poténcia de referéncia de 0,85 pu.

Uma visdo ampliada da figura anterior € mostrada na Figura 4.9. Destaca-se que
nesta figura as medicdes de corrente foram ajustadas a escala de valor real, para facilitar

a comparacao visual.
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Figura 4.9 — Zoom no eixo vertical nas ondas de corrente da Figura 4.8.

4.3.2. Caso Il: conexdo com rede benchmark de distribuicéo

Com o intuito de exemplificar a aplicacdo do SDTR integrado na representacao de
sistemas de poténcia com maior complexidade, no segundo caso de estudo 0 mesmo
conversor VSC fotovoltaico utilizado anteriormente (simulado no SDTR/FPGA) é
acoplado ao sistema de distribuicdo benchmark IEEE 34 barras (simulado no SDTR
comercial). Segundo o documento de referéncia deste benchmark [119], esse sistema
elétrico esta baseado numa rede real do Arizona (USA) com tensdo nominal de 24,9 kV
caracterizada por longas distancias, dois reguladores de tensdo, um transformador
OLTC (on load tap changer) para uma curta secdo de 4,16 kV, cargas desequilibradas e
capacitores shunt. Conforme descreve a Figura 4.10, neste trabalho o barramento 830 é
escolhido como o ponto de conexdo do VSC. O ganho utilizado no método de interface
de transformador ideal (K;;) € ajustado para permitir a conex@o deste conversor numa

rede de maior nivel de tensdo nominal.
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Figura 4.10 — Diagrama unifilar do sistema de co-simulacdo do caso de estudo |1, baseado no
benchmark IEEE 34 barras.

SDTR comercial (50 ps)

O modelo do sistema benchmark IEEE 34 barras programado nesta tese considera
todas as caracteristicas descritas em [119] exceto os reguladores automaticos de tenséo,
que sdo representados como transformadores com relacGes de transformacdo fixas,
ajustadas para obter um perfil de tensdo em regime permanente similar ao apresentado
no documento de referéncia. O tempo de compilacdo (transformacdo do codigo
desenvolvido em Simulink num arquivo executavel em tempo real) deste modelo no
SDTR comercial foi de 5 min.; enquanto que seu tempo de execucdo médio € de 42 ps,
portanto o passo de solucdo adotado para esta parte do modelo (At;) foi de 50 ps.

A Figura 4.11(a) mostra as formas de onda representativas da tensdo da fase a do

barramento 830 (v§3/(;4a) e das trés correntes injetadas pelo modelo do VSC fotovoltaico

.D/A .D/A .D/A . A . . a
Iyscar bvscp © Tysce) durante uma variagdo da poténcia ativa de referéncia de 0 para

1 pu. Observa-se um comportamento adequado do controlador embarcado, onde as
referéncias sdo atingidas em menos de meio ciclo da frequéncia fundamental. A Figura
4.11(b), por sua parte, mostra as correntes eficazes injetadas pelo VSC durante a
referida mudanca de referéncia. Destaca-se que para o calculo desses valores eficazes é
utilizada uma janela deslizante cujo periodo € equivalente a trés ciclos da onda

fundamental de 60 Hz, o que justifica o atraso mostrado para atingir o valor de 1 pu.
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Figura 4.11 — Resultado da simulacdo de aumento de geracdo pelo VSC: (a) ondas
representativas medidas pelo osciloscdpio; (b) valor eficaz das correntes injetadas; (c) valor
eficaz de algumas tens@es na rede.

Ao correlacionar a Figura 4.11(b) com a Figura 4.11(c) observa-se que a injecdo de
poténcia ativa na rede modifica o perfil de tensdo do sistema, ocasionando que em
algumas das barras apresentadas o limite de 1,05 pu seja ultrapassado. Este € um
problema conhecido da penetracdo de geracdo distribuida nas redes de distribuicao.
Neste sentido, 0 SDTR integrado poderia ser utilizado em futuros estudos detalhados,
focados em avaliar a interacdo entre os controladores dos reguladores de tensédo e o
controlador do conversor, de forma a encontrar a maneira mais apropriada do ponto de
vista técnico/econdmico para evitar tensdes fora das margens definidas pelos
procedimentos de rede.

O segundo ensaio realizado com este sistema é a aplicacdo de um curto circuito
trifasico no barramento 814. Neste contexto, se destaca novamente que nao € objetivo

deste trabalho implementar no HUT uma técnica de controle o suficientemente robusta
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para suportar afundamentos de tensdo de até 100% de profundidade, como exigido, pelo
periodo de 200 ms, pela norma tecnica brasileira [118]. Assim, teve-se o cuidado de
selecionar uma impedancia de curto circuito tal que originasse um afundamento de
tensdo de aproximadamente 40%.

A Figura 4.12(a) mostra as tensfes no barramento 830 (ponto de conexdo do VSC)
durante o referido evento. Como principal caracteristica destas ondas se destaca 0s
transitérios EMT com pequena constante de tempo, originados logo apés a aplicagédo e
remocao do curto circuito. Esse comportamento dindmico constitui a resposta natural
dos elementos armazenadores de energia do sistema benchmark diante de tais eventos e
caracteriza o valor agregado do SDTR integrado e, numa visdo mais geral, dos ensaios
HIL. Isto porque ensaios normativos tradicionalmente utilizam equivalentes de rede
que, como observado na secdo anterior, sdo incapazes de representar essas dindmicas

que podem chegar a comprometer a operacao do VSC.
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Figura 4.12 — Resultados da bancada de co-simulagdo multitaxa durante o evento de curto-
circuito na barra 814: (a) tens6es no barramento 830; (b) correntes injetadas pelo VSC.

De forma similar aos resultados obtidos no caso de estudo da se¢édo anterior, as ondas
de corrente da Figura 4.12(b) mostram um transitério amortecido para chegar a seus

valores de referéncia durante o afundamento. Outra caracteristica que merece destaque
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sdo as oscilagOes harmonicas de pequena amplitude originadas pela interagéo do sistema
de controle do VSC com o restante da rede, que surgem ap0ds os eventos de transientes
eletromagnéticos e sdo atenuadas em cerca de 60 ms.

De forma a validar os resultados da bancada HIL de co-simulacdo multitaxa, foi
realizada uma simulagéo off-line onde o sistema de distribuicdo benchmark IEEE 34
barras, o modelo de conversor VSC fotovoltaico e seu controlador sdo simulados no
ambiente Simulink, utilizando um passo de solucédo fixo de 1 ps. De forma similar ao
realizado na secdo anterior, um atraso foi introduzido nos sinais de realimentacéo para o
controlador do VSC. Assim, a Figura 4.13 mostra as tensdes e correntes na barra 830
para o caso da simulacédo off-line, para comparagdo com os resultados experimentais da
Figura 4.12. Pode ser notado que na Figura 4.13 também existem oscila¢bes harmdnicas
apos os transitorios EMT, contudo as mesmas sdo atenuadas de forma mais rapida, o
que caracteriza a principal diferenca entre estes resultados e os obtidos na bancada HIL.
A avaliacdo de (3.1) da como resultado indicadores de erro de 9,8% para o caso das

tensdes (gqxp-vs30) € 10,8% para o caso das correntes (gqxp—ivsc)-
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Figura 4.13 — Resultados de simulacdo off-line durante o evento de curto-circuito na barra 814:
(a) tensdes no barramento 830; (b) correntes injetadas pelo VSC.
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Salienta-se que a simulacdo off-line apresenta certas idealidades em compara¢do com
a bancada HIL experimental, entre elas, tratamento digital sem interferéncia de
quantizacdo dos periféricos de E/S e passo de simulacdo de 1 ps para todo o sistema.
Destaca-se, ainda, que a execucdo desta simulacdo por um periodo de 0,7 s num
computador pessoal com processador Intel Core i7 e sistema operativo Windows 10
teve um tempo de execugdo proximo de 6 min.

Para finalizar a analise deste evento, a Figura 4.14 mostra as medi¢cGes com
osciloscopio dos sinais analogicos exportados pelo SDTR/FPGA. Esta figura utiliza um
periodo tal que permite mostrar o atingimento da condi¢do de operacdo pré-falta depois
de finalizados os eventos. O adequado funcionamento do controle simplificado de

deslocamento de fase e injecdo de poténcia reativa durante o afundamento é também

\/ﬂ
i WMM uw i W

Figura 4.14 — Ondas exportadas pelo SDTR/FPGA durante o evento.

apresentado.
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4.3.3. Discusséo

Os casos de estudo apresentados evidenciaram a utilidade do SDTR integrado na
avaliacdo de dispositivos com controle embarcado, bem como a aplicabilidade da
estratégia de modelagem de chaves ADC-1 numa co-simulagdo multitaxa. Acredita-se
que desenvolvimentos nessa linha de pesquisa sejam importantes no contexto atual e
futuro, no qual o interesse de avaliar a integracdo de DER fundamentados em
conversores vem se tornando crescente em funcdo da maior penetragdo de tais
equipamentos nas redes de distribuicdo e do surgimento de sistemas centralizados de
controle. Outra area na qual a tecnologia de co-simulacdo multitaxa em tempo real pode

ser aplicada é, por exemplo, na avaliacdo de controladores de conversores para sistemas
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de transmissdo em corrente continua (HVDC), em especial do tipo MMC (Modular
Multilevel Converter), dado seu maior nimero de componentes e, consequentemente,
complexidade para representacdo em tempo real.

Apesar do mencionado anteriormente, destaca-se que 0s resultados obtidos pelo
SDTR integrado incluem comportamentos dinamicos artificiais, consequéncia dos
atrasos introduzidos pela propria ferramenta. Entretanto, as comparacfes realizadas
entre os resultados experimentais da bancada HIL e os determinados por um simulador
off-line indicaram que as imprecisfes originadas por esses componentes dinamicos séo
inferiores a 11% para todos os ensaios realizados. A implicacdo destes erros na
fidelidade da modelagem € um aspecto que merece uma avaliagdo especifica
considerando o sistema simulado, e que depende também do ponto elétrico escolhido
para efetuar a separacdao dos subsistemas com a interface de transformador ideal [61],
[120]. Nos casos de simulagéo apresentados, entretanto, observou-se que a inexatidao da
bancada HIL n&do comprometeu a avaliagdo de conformidade do HUT (controlador) com
relacdo aos requisitos da norma. Portanto, se considera que, desde um ponto de vista
normativo, o uso do SDTR integrado é valido.

Os atrasos introduzidos pelo SDTR integrado sdo resultado das limitacGes dos
componentes de hardware utilizados para seu desenvolvimento. As limitagcbes mais
relevantes sdo a interface analdgica assincrona entre o SDTR/FPGA e o SDTR/CPU,
cuja baixa exatiddo impede o uso de algoritmos de acoplamentos mais complexos do
que o de transformador ideal, e o atraso inserido pela abordagem de sincronismo entre o
DSP e SDTR/FPGA como consequéncia das restrigdes do conversor D/A.

Entretanto, as restricbes acima mencionadas ndo impedem que a metodologia
apresentada seja estendida para aplicacdo em sistemas de maior porte e com resultados

mais proximos exatos, uma vez superadas as limitacfes das interfaces.
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Capitulo 5

Consideracoes finais

5.1. Conclusodes

Neste trabalho foi proposta e validada uma técnica complementar para modelagem
chaveada de conversores controlaveis para simulacdo em tempo real em FPGA. Essa
técnica, denominada ADC-I1 e baseada no método G-ADC, se fundamenta no uso de um
algoritmo de inicializacdo para determinar o valor da corrente histérica do modelo ADC
da chave, de forma a diminuir a amplitude do transitério numeérico originado ap6s uma
mudanga de estado. Conforme mostrado pelas validagbes off-line e em tempo real, a
técnica proposta oferece um nivel de exatidao similar ao do método G-ADC (ou seja,
erro de corrente inferior a 0,5% nos resultados off-line para um VSC trifasico), porém
com menor uso dos recursos de hardware do mddulo FPGA utilizado como nulcleo
computacional. Assim, a técnica ADC-l serve para ter maior capacidade de
representacdo na simulacdo em tempo real em FPGA de sistemas elétricos com
conversores eletronicos.

Dois simuladores digitais em tempo real foram desenvolvidos nesta tese. O primeiro
deles, que utiliza um médulo FPGA genérico como nicleo computacional, foi elaborado
utilizando um algoritmo de solucdo baseado na técnica de Analise Nodal Modificada,
representacdo numérica em ponto fixo e passo de simulacdo de 1 ps. Este SDTR/FPGA
tem como limitacdo, em relacdo com os SDTR baseados em plataformas genéricas
previamente reportados na literatura, a indisponibilidade de canais de saida analdgicos
na frequéncia de célculo. Esta caracteristica motivou a proposicdo de uma abordagem
de adequacdo de sinais baseada no sincronismo entre o simulador e os pulsos de
chaveamento do controlador.

Os ensaios experimentais em malha aberta e em malha fechada mostraram um
funcionamento adequado dessa abordagem de adequagdo de sinais, uma vez que as
ondas medidas tiveram componentes harménicos com amplitudes inferiores a -55 dBm.
Os indicadores de erro dos resultados experimentais, definidos em relagdo com os

resultados off-line, para a operagdo do SDTR/FPGA na frequéncia fundamental foram
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inferiores a 1,5% para o caso em malha aberta e a 4% em malha fechada o que se
considera satisfatorio para fins praticos. Assim o SDTR/FPGA serve para simular em
tempo real sistemas elétricos contendo conversores eletronicos e redes simplificadas de
distribuicdo. A principal aplicacdo deste simulador € a sua integracdo em bancadas HIL
para avaliacdo de controladores embarcados. O uso do SDTR/FPGA, entretanto, esta
limitado a representagdo de até 6 pares complementares de chaves, como consequéncia
do namero de canais digitais, e a representacdo de harmdnicos até a terceira ordem,
como consequéncia do atraso introduzido pela abordagem de adequacédo de sinais. Por
ultimo, uma vez que o SDTR/FPGA né&o utiliza nenhum algoritmo de sincronizacéo de
chaveamento para lidar com os ITS, a frequéncia de chaveamento esta limitada a faixa
entre 0 e 15 kHz.

O segundo SDTR desenvolvido nesta tese, denominado SDTR integrado, consiste
numa plataforma de co-simulacdo multitaxa onde o SDTR/FPGA interage em tempo
real com um SDTR comercial fundamentado em processadores tipo CPU e com passo
de simulacdo de 50 ps. Este SDTR combina as capacidades de modelagem das duas
ferramentas de forma que serve para simular em tempo real sistemas elétricos contendo
conversores eletronicos e redes detalhadas de distribuicdo, conforme verificado
experimentalmente pela modelagem e simulacdo de um modelo da rede benchmark
IEEE 34 barras. Além das limitacbes do SDTR/FPGA, o SDTR integrado tem como
desvantagem a introducdo de dinamicas artificiais ap0s eventos eletromagnéticos,
conforme discutido no Capitulo 4. Entretanto, constatou-se que, desde o ponto de
avaliacdo de conformidade do controlador externo, essas inexatiddes ndo invalidam o
uso da plataforma desenvolvida para o estudo da integracdo de DER em redes de

distribuicéo.

5.2. Principais atividades futuras

Neste trabalho foram desenvolvidas duas ferramentas de simulagdo em tempo real
aplicaveis a avaliagdo de controladores embarcados de conversores eletronicos. Essas
ferramentas passam a estar disponiveis para futuros estudos de caso. Exemplo de
pesquisas que podem ser executadas com o SDTR integrado séo as relacionadas com a
anélise de desempenho do funcgdes ancilares por parte de DERs, caracteristica que é
reconhecida como importante no contexto das redes elétricas futuras ou smart grids.

Adicionalmente, a metodologia apresentada para desenvolvimento do SDTR/FPGA
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genérico pode motivar futuros trabalhos similares, em especial considerando a principal
vantagem da técnica proposta para modelagem de chaves (ADC-I) que é o menor
requisito de recursos de computacdo do que métodos de similares niveis de exatidao.

Apesar de suas limitacbes de hardware, o SDTR/FPGA desenvolvido neste trabalho
foi utilizado de forma bem-sucedida numa bancada HIL onde uma rotina de controle de
corrente no referencial d-q, embarcada em um microprocessador, foi testada. Entretanto,
0 atraso originado pela abordagem de adequacéo de sinais através de sincronismo entre
0 DSP e o SDTR repercute no desempenho dindmico do sistema modelado. Assim,
recomenda-se como atividade futura comparar os resultados da bancada HIL
desenvolvida com os obtidos por um SDTR no qual o uso desta abordagem de
adequacao ndo seja requerido.

Com relacdo ao SDTR integrado, pode-se aprimorar a exatiddo desta plataforma
através do uso de outro meio fisico de interface (por exemplo, um protocolo digital
através de fibra Gtica) e de algoritmos de acoplamento mais avancados.
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Apéndices

A. Analise numeérica das perdas de poténcia virtuais no

circuito discreto associado de um indutor

A Figura A.1 mostra um circuito continuo simplificado, no qual uma fonte de tenséo
estd conectada a um indutor puro, e sua representacdo discreta associada. Neste
apéndice sdo avaliados os fluxos de poténcia ativa no circuito discreto, considerando
que a condutancia G, € um elemento consumidor de poténcia. Dois métodos de

integracdo numérica sdo utilizados nesta analise: Euler regressivo e Trapezoidal.

Moy =
() i () vs[k] iy [k]
L P(;L@ § G, jilk]
(@) (b)

Figura A.1 — Circuito simplificado considerado na analise de perdas virtuais: (a) circuito
continuo, (b) circuito discreto associado.

No circuito acima, a fonte de tensdo é definida pela expresséo:
vg(t) = V2 - cos(120 -7 - t), (A1)

0 que implica que a expressao analitica para a corrente i, (t), considerando condi¢des

iniciais nulas, vem dada por:

i[—ana(t) = -sin(120 - 7 - t). (A2)

2
L-120m
Na anélise a seguir é realizada uma varredura nos demais parametros do circuito da
Figura A.1 (indutancia e passo de simulacdo), de forma a avaliar numericamente 0s
fluxos de poténcia ativa no circuito discreto associado (Pyege, Pgr, Pj.). EStas poténcias
foram determinadas como o valor médio da poténcia instantanea, considerado em todos
0s casos um periodo de 50 ms. G e j,[k] sdo determinados, para cada método de

integracéo, conforme especificado pela Tabela 2.1.
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Método Euler regressivo

A Figura A.2 mostra os fluxos de poténcia ativa, definidos na Figura A.1(b), em
funcéo do passo de solugéo com a reatancia indutiva constante em 1 pu. Observa-se que
a poténcia P;;, tem um comportamento linear com pendente positiva. Um aspecto
interessante do resultado apresentado é que metade desta poténcia é fornecida pela rede
enquanto que a outra metade e fornecida pela fonte de corrente em paralelo do circuito
discreto associado ( P;, ). Assim, as perdas de poténcia virtuais equivalentes da
representacdo discreta pelo método de Euler regressivo sdo iguais a metade da poténcia
consumida por G;.

Na figura é apresentada, adicionalmente, uma quarta varidvel (P,,.,), que é

determinada a partir de:

T
D (0l = is-ana () - vl /T. (A3)
k=1

P,,.., corresponde a poténcia ativa originada pela inexatiddo da resposta discreta, em
contraste com a poténcia analitica. Que, conforme observado, coincide com as perdas de
poténcia virtuais P,.4.. Por outras palavras, o erro de exatiddo do método de integracao
Euler regressivo pode ser representado em termos das perdas de poténcia virtuais

resultantes.

0.04 T T T T T T T

XL=1pu

0.03

Poténcia (pu)
o
o
N

0.01

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
Passo de simulagéo (us)

Figura A.2 — Fluxos de poténcia ativa em funcdo do passo de solugdo para 0 método de
integracdo Euler regressivo.

A Figura A.3 apresenta as mesmas varidveis, porém em funcdo do valor da
indutancia. As formas de onda apresentadas desta vez sdo ndo-lineares, porém mantém a
mesma relacdo discutida anteriormente, na qual metade da poténcia consumida pela
condutancia € fornecida pela rede, enquanto que a outra metade pela fonte de corrente

do circuito discreto associado do indutor.
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Figura A.3 — Fluxos de poténcia ativa em funcédo da reatancia indutiva para o método de
integracdo Euler regressivo.

Os resultados apresentados coincidem com a analise apresentada na Secéo 2.1.2.1, na
qual se destaca a caracteristica amortecedora do método Euler regressivo, que, em

contrapartida, estd associada a perdas de poténcia virtuais.

Método Trapezoidal

As Figura A.4 e Figura A.5 reproduzem as analises anteriores para o caso do método
de integracdo Trapezoidal. Observa-se que as formas de onda de Pg;; permanecem com
0s mesmos formatos obtidos no caso anterior, porém com valores absolutos menores,
uma vez que o método Trapezoidal é mais exato do que o método Euler regressivo. A
principal caracteristica destes resultados é que toda a poténcia requerida por G, €
fornecida pela fonte de corrente j, [k], 0 que se traduz em perdas de poténcia virtuais

nulas com este método, como mostram as formas de onda Py,4e € Porro-

1073
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- PJL
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& erro
L |
c
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0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

Passo de simulagdo (ps)

Figura A.4 — Fluxos de poténcia ativa em funcdo do passo de solucdo para o método de
integracdo Trapezoidal.

102



%107

20 T T T T T
— P
At =1 us o
15 L PRede i
- - PJL
=)
& erro
©
©10 Bl
c
«@D
°
o
5F 4
oL . . g .
0 0.5 1 1.5 2 3 3.5 4 4.5 5

25
Xy, (pu)
Figura A.5 — Fluxos de poténcia ativa em funcédo da reatancia indutiva para o método de
integracdo Trapezoidal.

Em [75] é realizada uma andlise do erro de exatiddo do método Trapezoidal para
simulacdo de sistemas elétricos, no qual esse erro é interpretado fisicamente como uma
capacitancia parasita em paralelo com o indutor. Por outras palavras, embora este
método ndo origine perdas de poténcia ativa, ocasiona modificacdes na poténcia reativa

resultante, em comparacao com o resultado analitico.
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B. Determinacao das multiplicacbes matriciais para solugao

do sistema

Neste apéndice sdo detalhadas as matrizes e vetores das multiplicagdes matriciais
empregadas para solucionar, no tempo discreto, 0s sistemas representados no
SDTR/FPGA. Esses componentes resultam da aplicacdo das leis de Kirchhoff no
circuito elétrico associado da rede modelada, uma vez utilizado o algoritmo de Dommel
para discretizagdo dos elementos armazenadores de energia.

Em resumo, os sistemas elétricos simulados no SDTR/FPGA consistem em dois
circuitos: i) VSC conectado a carga resistiva (Figura 2.10) e ii) VSC conectado a uma
fonte equivalente (Figura 3.11). Ambos circuitos podem ser representados pelo circuito
discreto associado da Figura A.6, para o qual deve ser considerado que os valores da
condutancia equivalente G, e da fonte j.,_, (com x = a, b, c) diferem em funcdo da
existéncia ou ndo da carga resistiva; e que o valor das fontes equivalentes é zero no caso

da carga resistiva (vy, [k] = vg,[k] = vs[k] = 0).

icc k]
—
isl [k]l is3 [k]l isS [k]l
Yeerz jor K] Jealk] jos 1]
- G G G
. jeq —a [k] v [k]
k sa
L=
a * Geq
NN
isp[k] l Wig [k] LIk oo K] ooy [K]
j7 E b ? W\IG eq @
yO Esalk]) Vs k] . Jeelkl v [K]
vee/2| o EVON[k] ¢ M _@—16 @_
' i i A eq
5 Jsalk]| Jsalk] Jselk] (K] Wy Rede | N
GS i GS Gs ic
| [ isslk]

Figura A.6 — Circuito discreto associado considerado nas simulagdes efetuadas.

Conforme discussdo do Capitulo 2, a equacdo da solucdo do sistema pelo método de
Analise Nodal Modificada é:
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H x[k] = b[k]. (A.4)

Onde, para o caso do sistema do conversor VSC conectado a carga resistiva (utilizado

nas simulagdes com controle em lago aberto), os componentes desta equagao sao:

—1 1 0 1 0 1 0 0 0 0 0 0 0 0 1
0O -1 o0 0 0 0 0 -G 0 0 0 0 0 G,
0 0 0O -1 0 0 0 0 —G 0 0 0 0 Gy
0 0 0 0 0O -1 0 0 0 —G;, O 0 0 Gy
o -1 1 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0
0 0 0o -1 1 0 0 0 0 0 0 1 0 0
0 0 0 0 0o -1 1 0 0 0 0 0 1 0

H= 0 0O -1 0 0 0 0 G, 0 0 0 0 0 —G; )
0 0 0 0O -1 0 0 0 G 0 0 0 0 —G;
0 0 0 0 0 0o -1 0 0 G, 0 0 0 —G;
0 0 0 0 0 0 0 Geql 0 0 -1 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 Geql 0 0o -1 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 Geql 0 0 -1 0

L1 o -1 0 -1 0 -1 0 0 0 0 0 0 0

icc [k] 0
is1[k] —Vee/ 2" G + jsq [K]
Es2 [K] —Vee/2- Gs + js3lk]
is3[k] —Vee/ 2" G + jss[k]
isalk] 0
lss [k] 0
i56 [k] 0
L=, | PRI = v /2 6+ [k |
Vip [k] - VCC/2 "G5+ Jsa [k]
vic[k] - VCC/2 - G +js6[k]
iqlk] jeql—a
ip [k] jeql—b
lc [k] jeql—c
Von k] 0
Com:
iabc [k - 1] G _ GLf
eql —

eqi—abclk] = ; ;
Jeqi-avelk] (Rr +Re) Gy, +1 G- (Rp +R)+1

e js1_¢[k] calculado conforme discusséo da Segdo 3.2, segundo o tipo de modelagem
de chave empregada.
Para o caso do sistema do conversor VSC conectado a rede (utilizado nas simulages

com controle em lago fechado), os componentes de (A.4) sdo:
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—1 1 0 1 0 1 0 0 0 0 0 0 0 0 1
0O -1 0 0 0 0 0 -G 0 0 0 0 0 G,
0 0 0O -1 0 0 0 0 —G 0 0 0 0 Gy
0 0 0 0 0O -1 0 0 0 —Gy 0 0 0 Gy
0o -1 1 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 0
0 0 0o -1 1 0 0 0 0 0 0 1 0 0
0 0 0 0 0 -1 1 0 0 0 0 0 1 0

H= 0 0 -1 0 0 0 0 G, 0 0 0 0 0 -G’
0 0 0 0 -1 0 0 0 G 0 0 0 0 -G
0 0 0 0 0 0o -1 0 0 G, 0 0 0 -G
0 0 0 0 0 0 0 Geqz 0 0 -1 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 Geqz 0 0o -1 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0 Geqz 0 0 -1 0

-1 o -1 0 -1 0 -1 0 0 0 0 0 0

fec[K] T 0
Is1 [k] - Vcc/2 G5+ Js1 (k]
Is2 (k] - Vcc/2 "G5+ Js3 (k]
Is3 (k] - Vcc/2 G5+ Jss (k]
Is4lk] 0
igs[k] g
i =| e le b= v /26,4 i
Vip [k] —Vee/2 - G +js4[k]
vic[k] —Vee/2 - G +j56[k]
iy [k] _jeqz—a[k] t Vsq [k] - Geqz
ip [k] _jeqz—b[k] + Usp [k] ) Geqz
ic[k] _jeqz—c[k] + Vs [k] ' Geqz
[Von L] L 0 .
Com:
. _1q G
jqu—abc[k] = M G = Lf

C Rp G +17 G R4
e js1—¢ Calculado conforme discussdo da Secdo 3.2, segundo o tipo de modelagem de

chave empregada.
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C. Descricéo dos blocos de controle em malha fechada

Neste apéndice é realizada uma sucinta descri¢cdo dos blocos de controle em malha
fechada do diagrama esquematico da Figura 3.12.

PLL (Phase-Locked Loop)
O PLL é utilizado para sincronizar a operacdo do conversor com a fase angular da
tensdo da rede elétrica no ponto de conexdo comum (PCC). Dentre as diversas

configuracBes existentes, no presente trabalho foi empregada a estrutura descrita pela
Figura A.7 [121].

Jia -sin()

Va
Vsabc—pu abc ® fp WpLL z @ 1
aff @ i z—1 .
”ﬁ@

Atraso

Transforma Integrador unitario
da Clarke fiﬁ

cos ()

Figura A.7 — Diagrama de blocos do PLL utilizado neste trabalho.
Neste PLL as tensdes da rede elétrica sdo representadas mediante seus componentes
a e B, utilizando a transformada de Clarke [122]. O erro de fase entre estas tensdes e as
saidas do oscilador controlado (f, € fig na figura), f,, € calculado como a soma dos

produtos dos componentes individuais, ou seja:
fp =V fia t Vg fiﬁ- (A5)

Considerando que o PLL apresentado utiliza como entrada as tensdes no PCC em pu,

f,» pode ser expresso como:

fp = c05(0in — OprL), (A.6)

onde 6;,, € o angulo do vetor espacial das tensdes da rede e 8p;; 0 angulo de saida do
PLL. Dado que f, € a entrada para um controlador Proporcional Integral — P1, seu valor
em estado estavel tende a zero, o que significa que, em regime permanente, o angulo 6;,,
vai estar adiantado 90° do angulo 6,;;. Na parte final do diagrama da Figura A.7 é
mostrado um integrador, discretizado pelo método de integracdo numérica Euler
regressivo, que transforma a frequéncia angular de saida do controlador Pl no angulo

0y, . Existe ainda uma légica de reset, para evitar overflow. O atraso unitario mostrado
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no diagrama € necessario para quebrar o laco algébrico gerado pelo integrador. A
expressdo resultante (1/(z — 1)) equivale a um integrador discretizado pelo método
Euler progressivo.

O ajuste dos ganhos do controlador Pl segue a metodologia apresentada Rolim et al.
[121], que se baseia na analise do comportamento linearizado do PLL, descrito pelo
diagrama simplificado da Figura A.8. Assim, mesmo se tratando de um PLL discreto, o
ajuste dos ganhos é realizado através de uma analise em tempo continuo. Na Figura A.8,
w;, € denominada frequéncia central da saida do controlador PI, que em regime

permanente deve ser igual a frequéncia das tensdes no PCC, ou seja, (wpy, = Win)-

Win
D kot S (D
P S S
HPLL Filtro de loop VCO

Figura A.8 — Diagrama do comportamento linearizado para pequenos sinais do PLL utilizado.

A funcdo de transferéncia resultante para a representacdo de pequenos sinais do

diagrama anterior vem dada por:

0in(s Kp-s+K
H(s) = ln( ) == P ! . (A?)
HPLL(S) S +KP'S+KI
que pode ser rescrita da forma:
28wy s+ w?
H(s) = oo On S H O (A8)

$2+2-%-wy s+ wd
onde w, = \/E e =Kp/2 \/E Neste trabalho foram escolhidos os ganhos Kp = 70
[(rad/s)/rad] e K; = 2500 [(rad/s)/(rad-s)] de forma a ter uma frequéncia de corte (w,,)
de 50 rad/s e um coeficiente de amortecimento (§) de 0,7.

Para verificar o desempenho dindmico deste PLL foi realizada uma simulacéo off-
line no software Simulink®. Nessa simulacio é aplicado um deslocamento instantaneo
de fase de 180° em um conjunto de tensdes trifasicas equilibradas. Na Figura A.9(a) é
mostrada a frequéncia rastreada pelo PLL (wp;;) durante tal evento de deslocamento de
fase (que acontece no instante t=0 s). Observa-se que logo apds o evento a frequéncia
rastreada sai do seu valor nominal de 120w rad/s para descrever um transitério
amortecido com duragdo aproximada de 200 ms, periodo a partir do qual wp;; Vvolta a

valores em torno da frequéncia do sistema. A Figura A.9(b) mostra o comportamento do
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angulo de saida do PLL (8p.,) durante o evento. Como desejado, em regime

permanente, este sinal se encontra atrasado /2 rad do cruze por zero da onda vg,.

500 T T T T T T
480 .
460 - i
ie]
o
S 440 -
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L 400 —
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360 | | | 1 1 | | | 1
-0.05 0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45
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a5 0 (b)
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c
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“ u H ePLL
q TVy v,
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-0.05 0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45

Tempo (S)
Figura A.9 — Comportamento do PLL projetado diante de um deslocamento de fase de 180°,
resultados de simulacdo off-line: (a) frequéncia rastrejada; (b) angulo 6p;; e tensdo na fase a.

Mudanca de referencial

Neste trabalho, o controle do conversor é realizado utilizando o referencial sincrono
girante dg. A transformacdo das grandezas elétricas (tensdes e correntes) do referencial
abc para dq € feita com a transformada de Park que utiliza como entrada o angulo 6, .
Como principal vantagem da escolha deste referencial para o desenvolvimento do
sistema de controle estd que as grandezas em estado estacionario se caracterizam por
apresentar apenas parcelas continuas, qunado apenas componentes fundamentais de
sequéncia positiva existirem nos sinais. Isto favorece o desempenho dos controladores
Pl existentes no lago interno de controle de corrente, os quais podem atingir o erro nulo
em regime permanente [123]. Adicionalmente, considerando as expressdes para as

poténcias ativa e reativa de (A.9) [124]:
P:USd'id+qu'iq,

_ _ (A.9)
Q =Vsq " lg — Vsa " lg»
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onde vy, € v5q Sa0 0s componentes dq da tensdao no PCC, e iy e iy S0 0s componentes
dqg da corrente do conversor, é observado que ao alinhar o eixo d do referencial dg com
o vetor espacial das tensGes na rede (o que se traduz em vy, = 0), a corrente i; passa a
estar diretamente relacionada com a poténcia ativa, enquanto que a corrente i, com a

poténcia reativa. Desta forma € possivel desacoplar o controle dos dois componentes da

corrente do inversor.

Determinacéo das correntes de referéncia
Para comandar as poténcias nos terminais CA do conversor VSC as referéncias de
poténcia (P € Qrep, que sdo entradas para o controlador) sdo transformadas em
referéncias de corrente (igref € igrer) Utilizando:
i 1 v % P,
P = et O £ P (A10)

As saidas de (A.10) servem como entrada para o lago interno de controle de corrente.

Controle interno de corrente

O diagrama esquematico do controlador interno de corrente utilizado neste trabalho é
mostrado na Figura A.10. Este consiste em um par de controladores em lagco fechado
para 0s quais o erro de corrente em cada eixo de referéncia (d e q) serve como entrada
para um controlador linear Proporcional Integral (PI). Conforme detalhado a seguir, um
conjunto de sinais feed-fordward é acrescentado & saida do controlador Pl, que tem

como saida as referéncias de tensdo para o chaveamento PWM nas coordenadas dq.

idref

isd

Lqref

Feed-fordward

Figura A.10 — Diagrama esquematico do controlador de corrente.
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Para explicar o funcionamento do controlador de corrente torna-se apropriado partir
do diagrama unifilar da planta a ser controlada, ou seja, o sistema elétrico da Figura
3.11. As correntes do lado CA deste sistema podem ser representadas pelas equacdes

que seguem:

Lf d—tla = _Rfla + Via — VUsa,

d

Lfalb = _Rfib + Vip — Vsps (All)

Lfalc = _Rflc + Vic — Use-

As quais podem ser agrupadas, utilizando a representacao por vetor espacial [125], em:

d

Conforme detalhado em [81], esta equacdo pode ser escrita nas coordenadas dq
assumindo operacdo em regime permanente do PLL, ou seja, referencial girante em
sincronismo com a frequéncia da rede (wp;;, = w;;,), dando como resultado:

d
Ly

al‘d = winl‘fiq — Rfld + Via — Vsd;

(A.13)
Lf Elq = _winl‘fid — Rflq + Viq - Vsq.
Em (A.13) observa-se que 0s termos w;, Ly acoplam dinamicamente as correntes dos

eixos d e g. Neste contexto, as varidveis somadas na saida do controlador PI (bloco
feed-fordward) no esquema da Figura A.10 tém justamente a funcdo de desacoplar i, e

i4. Considerando os termos de feed-fordward, as saidas do controlador de corrente séo:

Upwma = Ug — wianiq + Vsq; (A14)
Vpwmg = Uq + WinLsly + Vg,

onde ug4 € u, sdo as saidas dos controladores P1 nos eixos de referénciad e q.

Sob a consideragédo de que o chaveamento PWM opera de forma ideal, de tal forma
que as tensGes sintetizadas pelo conversor (v € v;,) S30 iguais as referéncias dadas
pelo controlador de corrente (Vpy g € Vpwmg), @ Substituicdo de (A.14) em (A.13) da

como resultado:
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d . .
Lfd—tld = _Rfld + Ug,

p (A.15)

LfEiq = —Rrig + uy.

A equacdo (A.15) descreve dois sistemas lineares desacoplados de primeira ordem,
nos quais iy e i, podem ser controlados de forma independente por u; e u,,
respectivamente. Assim, o sistema em malha fechada resultante € o mostrado na Figura
A.11. No qual pode ser observado que as representacfes equivalentes das plantas em
ambos 0s eixos sdo idénticas, portanto, 0 mesmo controlador Pl pode ser utilizado para
os dois casos.

ldref : Uy 1 Iq

T

i .
qref Ug 1 iq

—— O P ] "I s+ R

T

Figura A.11 — Diagrama esquematico do controlador de corrente.

\/

O sistema simplificado da figura anterior é utilizado neste trabalho para especificar
os valores numéricos dos ganhos do controlador PI. Para isto, considera-se a funcdo de

transferéncia deste tipo de controlador, conforme segue:

KP'S+KI

PI(s) = (A.16)

onde K, é 0 ganho proporcional e K; o ganho integral. No sistema da Figura A.11, a

funcdo de transferéncia de laco aberto y(s) é:

_(Kp\(s+EK/Kp
v(s) = (L . s) <s + Rf/Lf>' (A17)

Uma pratica comum no ajuste do controlador Pl consiste em cancelar o pélo da

planta (localizado em s = — Rr/L;) mediante ajuste do zero do controlador (localizado

ems = — K;/Kp) [81], assim a funcdo de transferéncia em laco aberto passa a ser:

Kp
y(s) = ( L S), (A.18)

e a funcdo de transferéncia em lago fechado, ou seja, y(s)/(l + y(s)) se torna:
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K» 1
G’(S)_<Lf-s+KP>_T,-s+1' (A.19)

onde 7, = Ls/Kp € a constante de tempo resultante do lago fechado e a constante
integral do controlador P1 tem que ser definida como K; = Ry /7;.

A equacdo (A.19) mostra que a selecdo de Kp e K;, conforme os critérios descritos,
origina uma resposta das correntes i, e i, baseada numa funcdo de transferéncia de
primeira ordem, onde a constante de tempo 7; € um parametro de projeto. Segundo [81],
7; deve ser dimensionada de tal forma que seja suficientemente pequena para garantir
uma resposta rapida do controlador, mas suficientemente maior do que o periodo de
chaveamento 1/f., (onde f,, é a frequéncia de chaveamento do conversor).

Considerando que neste trabalho o controle é desenvolvido utilizando parametros em
valor por unidade (pu), a expressao resultante para o ajuste dos ganhos do controlador é:

L I R I
KP:_f_VnCAZ e KI:_f_ nCA ’
71 Vaee/ 71 Vanee/2

(A.20)

onde I,,¢4 é valor de pico da corrente nominal do lado CA e V. é o valor nominal da
tensdo do elo CC. Para o sistema elétrico da Figura 3.11, e especificando a constante de
tempo do controlador de corrente ; em 1 ms, os ganhos do controlador Pl séo: Kp =
0,36 [pu/pu] e K; = 5,4 [pu/(pu-s)].

Modula¢cdo PWM

A modulacdo por largura de pulso (PWM) é o bloco de controle encarregado de
determinar os comandos de fechamento/abertura das chaves do conversor VSC, de tal
forma que a tensé@o de referéncia (vpy ) Seja sintetizada no lado CA do conversor.

Neste trabalho é utilizado o chaveamento PWM com portadora triangular [27], [81].
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D. Separacao do sistema elétrico atraves do modelo
Bergeron de linha

No modelo de Bergeron, as linhas séo representadas por parametros distribuidos de
indutdncia e de capacitancia e por uma resisténcia agrupada, dividida em trés
segmentos: R /4 em cada extremo da linha e R /2 na parte central, onde R € a resisténcia
total da linha [29], [70]. Este modelo pode ser representado pelo par de redes de dois

terminais da Figura A.12, onde a impedancia de interface (Zg,,) €:
ZBET:ZO+R/4ﬂ (A21)

onde Z, é a impedancia caracteristica da linha, definida como:

Zy =+l/c, (A22)

com [ e ¢ iguais a indutancia e capacitancia da linha por unidade de comprimento, nesta

ordem. As injecOes de corrente da representacdo da Figura A.12 sdo:

1+H -1
lk(t) = > Ber (ZB . Um(t - T) + im,k(t - T)) +
er
1- HBer -1 .
> <ZBer Vet — 1) + i m(t T)),
(A.23)
1+H -1
im(£) = ——— (ZB v (E = 1) = g ( — r)) +
er
1 — Hper -1
. U (t—T) — i, (E—1T) |,
2 <ZBer ™ ke )
com
7. —R
Ser L=y t=d-Jlc, (A.24)

Zo+Ry,
onde d é o comprimento da linha.

ik,m im,k

Uk ZB er Zper Ym

Sub-sistema 1 Sub-sistema 2

Figura A.12 — Representacdo do modelo de linha Bergeron.
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A equacgdo (A.23) mostra que as ondas de tensdo e de corrente enviadas por um
extremo da linha sdo recebidas pelo outro extremo com um atraso de t segundos.
Assim, se o valor de 7 for tal que coincida com um mdaltiplo do passo de simulagéo (ou
seja, T = b - At, com b inteiro) é possivel obter um desacoplamento natural entre os dois
subsistemas conectados aos extremos do modelo da linha, no qual a solucdo de cada
subsistema requer unicamente de informagGes histéricas do outro subsistema (dados de
tensdo e corrente b passos de simulacdo atras). Na pratica, os SDTR costumam
configurar os modelos Bergeron de linhas para forcar tal coincidéncia entre 7 e At, 0
que eventualmente modifica os parametros originais da linha, introduzindo, por

exemplo, capacitancias parasitas [7], [126].
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