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ABSTRACT

Comparative Analysis of Modified Repetitive Controllers
for Applications in PWM Inverters
Conventional repetitive controllers are not suitable for ap-
plications were reference or disturbances are periodic where
its fundamental frequency is subject to variation. However,
this is a situation commonly encountered in applications of
pulse–width modulated inverters feeding nonlinear loads or
connected to the grid. Several approaches to mitigate this
problem have been proposed in the literature, but there is no
studies with comparative analysis among them. This paper
provides a comparative analysis of three modified repetitive
controllers developed to solve this problem. The following
methods are covered in the analysis: i) continuous adjust-
ment of the sampling rate; ii) truncation of the number of
samples per reference cycle to the nearest integer and iii)
adjustment of a fictitious sampling rate in order to maintain
constant the number of samples of the controller per refe-
rence cycle. These existing approaches are depicted in details
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and its performances are discussed based on the experimental
results obtained in two experimental prototypes, which had
been carefully designed to operate at low and high switching
frequencies.

KEYWORDS: Repetitive control, digital control, PWM in-
verter, AC power source.

RESUMO

Controladores repetitivos convencionais não são adequados
para aplicações onde os sinais de referência ou os distúrbios
são periódicos mas cuja frequência fundamental pode sofrer
modificações. Contudo, esta é uma situação frequentemente
encontrada em aplicações de inversores de tensão modulados
por largura de pulso alimentando cargas não-lineares ou co-
nectados à rede elétrica. Várias propostas para a mitigação
deste problema são encontradas na literatura especializada,
mas não se reporta estudos analisando-as comparativamente.
Neste sentido, este trabalho apresenta uma análise compara-
tiva de três controladores repetitivos modificados desenvol-
vidos para resolver este problema. São considerados os se-
guintes métodos: i) ajuste contínuo da taxa de amostragem,
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ii) truncamento do número de amostras por ciclo da referên-
cia para o número inteiro mais próximo e iii) ajuste de uma
taxa de amostragem fictícia de modo a manter constante o
número de amostras do controlador por ciclo da referência.
Estas abordagens são descritas em detalhes e os seus desem-
penhos são discutidos com base em resultados experimentais
obtidos em dois protótipos distintos, que foram criteriosa-
mente projetados para operar em altas e baixas frequências
de comutação.

PALAVRAS-CHAVE: Controlador repetitivo, controle digital,
inversor PWM, fonte de tensão CA de potência.

1 INTRODUÇÃO

Inversores de tensão com Modulação por Largura de Pulso
(PWM, do inglês Pulse Width Modulation) são comumente
utilizados em aplicações onde é necessário um elevado de-
sempenho, tais como em Fontes Ininterruptas de Energia
(UPS, do inglês Uninterruptible Power Supply), fontes de
potência CA programáveis e filtros ativos de potência. Do
ponto de vista de controle, a capacidade de rastreamento
de referência e de rejeição de distúrbios, que são ineren-
tes nestas aplicações, são requisitos imprescindíveis. Por
estes motivos, a aplicação do chamado Controlador Repe-
titivo (CR) (Hara et al., 1988; Tomizuka et al., 1989) têm
sido considerada como uma alternativa para a compensa-
ção de erros de regime permanente na maioria destas apli-
cações, tais como em UPSs (Michels et al., 2004; Escobar
et al., 2007; Zhou et al., 2006), fontes CA (Tzou et al., 1997)
e filtros ativos de potência conectados em paralelo na rede
elétrica (Grino et al., 2007; Olm, Ramos, Castello-Castelló
and Cardoner, 2010). O CR está atualmente, também sendo
utilizado no controle de inversores para outras aplicações,
tais como em geração distribuída (Mastromauro et al., 2009),
correção de fator de potência (Wu et al., 2010) e fontes CC
(Escobar et al., 2005).

O CR teve sua origem no Princípio do Modelo Interno
(Francis and Wonham, 1975) e foi desenvolvido com o obje-
tivo de minimizar o erro de regime permanente em aplicações
onde o sinal de referência é periódico, e os distúrbios são va-
riáveis de entrada exógenas e periódicas envolvendo compo-
nentes harmônicas de uma mesma frequência fundamental.
Consequentemente, o CR é adequado para aplicações de in-
versores PWM, dado que os sinais de referência são geral-
mente senoidais ou então formados por uma soma de com-
ponentes harmônicas. Adicionalmente, nestas aplicações, o
comportamento da carga não–linear é similar a um distúr-
bio exógeno sincronizado com o sinal de referência (Michels
et al., 2004).

Existem vários tipos de CRs adequados para implementação
digital (Tomizuka et al., 1989; Kempf et al., 1993). Para

inversores PWM, o algoritmo do tipo filtro–Q é o esquema
mais utilizado ser de rápida execução e velocidade conver-
gência e possuir código de baixa complexidade. Entretanto,
para se obter um bom desempenho, o CR com filtro–Q ne-
cessita dos seguintes requisitos (Tomizuka et al., 1989): i) O
conhecimento do período da referência e do distúrbio e ii) um
número fixo e inteiro de amostras do CR por período da refe-
rência. Este último requisito garante o “sincronismo entre os
períodos” do controlador e da referência e/ou do distúrbio.

O uso de controladores repetitivos em inversores de tensão
PWM têm sido tema de vários estudos no Brasil. Alguns
destes trabalhos propuseram o uso de CRs em filtros ativos
de potência, tal como em (Marafo et al., 2004) que emprega-
o para a rejeição seletiva de harmônicas em um filtro pa-
ralelo, e (de Melo et al., 2010) para o controle de um fil-
tro universal. Outros estudos foram conduzidos com foco
em aplicações em UPS, com destaque para novas metodo-
logias de projeto (Michels and Gründling, 2005; Montagner
and Peres, 2007; Flores et al., 2010), algoritmo para apli-
cações em inversores com transformador de saída (Bottern
and Pinheiro, 2005), algoritmo para aplicações com inverso-
res intercalados (Contreras et al., 2010), técnicas de reinici-
alização dos CRs na ocorrência de distúrbios não periódicos
(Rech et al., 2010), algoritmo adaptativo (Stefanello and Grn-
dling, 2007), algoritmo modificado para operação com refe-
rências de período variável (Michels et al., 2009) e técnicas
anti-windup (Michels et al., 2010).

O perfeito sincronismo entre o período do CR e da referên-
cia não é, em geral, obtido perfeitamente em UPSs de dupla–
conversão, em fontes de potência CA programáveis utiliza-
das em testes de conformidade e em filtros ativos. No pri-
meiro caso, uma chave de transferência (bypass) é utilizada
para alternar as fontes de alimentação da carga entre a UPS
e a rede elétrica, cuja frequência não pode ser assumida com
sendo fixa. Problema semelhante ocorre no caso de filtros
ativos, uma vez que este faz parte de um sistema conectado
na rede elétrica. Em fontes de potência CA para testes de
conformidade, a referência pode ter sua frequência variada
com o objetivo de ensaiar determinado equipamento. Logo,
estes são alguns exemplos de aplicações onde não é possível
garantir o sincronismo entre os períodos do CR e a referência
ou o distúrbio.

Diversos CRs modificados têm sido desenvolvidos para ope-
rarem adequadamente com sinais de referência de frequência
variável. Vários destes trabalhos estão relacionados com te-
oria de controle (Steinbuch, 2002; Gupta and Lee, 2006; Pi-
peleers et al., 2008; Olm, Ramos, and Costa-Castelló, 2010)
e mecatrônica (Manayathara et al., 1996; Hillerstrom, 1996;
Cao and Ledwich, 2002; Fujimoto, 2009). Com relação a
aplicação de CRs em inversores PWM tem–se alguns traba-
lhos tais como os de (Tzou et al., 1997; Olm, Ramos, Costa-
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Castelló and Cardoner, 2010; Jung et al., 1998; ?; Wang
et al., 2007; Michels et al., 2009; Hornik and Zong, 2010).
As principais soluções propostas são as seguintes: i) a uti-
lização do CR convencional com um identificador de pe-
ríodo para ajustar a taxa de amostragem (Olm, Ramos, Costa-
Castelló and Cardoner, 2010); ii) truncamento do número de
amostras em cada ciclo da referência para o número inteiro
mais próximo (Tzou et al., 1997; Jung et al., 1998); iii) o
ajuste da frequência para a transformação–dq de modo a ga-
rantir um número fixo de amostras do controlador por ciclo
da referência (?); iv) a utilização de um CR com atraso de
transporte operando numa frequência de amostragem cons-
tante (Wang et al., 2007); v) a alteração do tamanho dos buf-
fers circulares utilizados para implementar o CR (Michels
et al., 2009) e vi) a alteração em tempo real da frequência
de corte do filtro passa–baixa utilizado para implementar o
bloco do modelo interno (Hornik and Zong, 2010).

Apesar de terem sido apresentadas várias propostas para a
solução para o problema, os autores não reportaram estudos
comparando-as. Com o objetivo de cobrir essa lacuna, a con-
tribuição do presente trabalho é o provimento de uma análise
comparativa do impacto de CRs alguns modificados aplica-
dos no controle de uma UPS com chave de transferência su-
jeita à variação de frequência da referência. Devido a grande
quantidade de técnicas propostas na literatura optou-se por
comparar apenas três destas técnicas. Escolheu-se as se-
guintes técnicas: i) ajuste da taxa de amostragem (Mattavelli
and Marafao, 2004; Olm, Ramos, Costa-Castelló and Cardo-
ner, 2010), por ser a técnica mais usual; ii) a alteração do
tamanho dos buffers circulares utilizados para implementar
o CR (Michels et al., 2009), por apresentar um algoritmo de
implementação muito simples; iii) ajuste da taxa de amostra-
gem fictícia (Cao and Ledwich, 2002), por ser a técnica de
uso genérico mais consolidada.

A comparação foi relizada experimentalmente empregando
um inversor PWM de 1 kVA. Dois protótipos distintos foram
implementados de modo a emular aplicações de inversores
tanto com alta quanto com baixa potência. Para tanto, os
inversores dos protótipos foram configurados para operarem
com baixa e elevada frequências de comutação, respectiva-
mente. Em ambos os casos, as frequências de comutação e
de amostragem são iguais e sincronizadas entre si.

Este artigo é organizado como segue: A Seção 2 descreve
o modelo da planta e a estrutura do controlador. A Seção
3 descreve os CRs considerados para a análise e a Seção 4
apresenta a análise comparativa baseada nos resultados ex-
perimentais. A Seção 5 conclui o trabalho.

2 DESCRIÇÃO DO SISTEMA

O circuito do inversor PWM monofásico é mostrado na Fig.
1. Como mostrado, as cargas possuem em geral um retifi-
cador não–controlado no estágio de entrada, cujo compor-
tamento é descrito pela Norma IEC 62040-3 (IEC 62040-
3, 1999).

2.1 Modelo da Planta

O modelo dinâmico do inversor mostrado na Fig. 1 é não–
linear devido à carga retificada. De modo a linearizar este
modelo, assume–se que a corrente de carga io é um distúrbio
exógeno (Escobar et al., 2007; Zhou et al., 2006). As seguin-
tes hipóteses são feitas: i) o inversor opera em modo de con-
dução contínua; ii) a frequência de comutação é muito maior
que a máxima frequência da lei de controle u; iii) as harmôni-
cas na tensão de saída vo devido a modulação são fortemente
atenuadas. Uma vez que a forma de onda PWM vab(t) é uti-
lizada para sintetizar a ação de controle u(t) (vab(t) ≃ u(t)),
o sistema pode ser representado pelo seguinte sistema linear
e invariante no tempo:

Vo(s) = Gp(s)Vab(s) +Gd(s)Io(s) (1)

Gp(s) =
Vo(s)

Vab(s)
=

sCrC + 1

s2LC + sC(rL + rC) + 1
(2)

Gd(s) =
Vo(s)

Io(s)
=

s(Cr2C + L) + rL − rC
s2LC + sC(rL + rC) + 1

(3)

onde ·(s) denota a Transformada de Laplace da função do
domínio do tempo ·(t), e rC and rL são, respectivamente, as
resistências série equivalente do capacitor C e do indutor L
(ver Fig. 1).

Para obter as funções de transferência de (2) e (3), assume–
se que: i) a ação de controle vab(t) é gerada digitalmente

Fig. 1: Inversor PWM monofásico com carga não–linear.
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Fig. 2: Sistema de controle de tempo discreto.

por um modulador de largura de pulso, cujo comportamento
é semelhante ao de um amostrador–retentor de ordem zero
(ZOH); ii) o distúrbio de entrada io(t) pode ser represen-
tado pela sua aproximação ZOH; iii) vab(t), io(t) e vo(t) são
amostradas simultaneamente numa frequência constante fs.
Como resultado, as funções de transferência de (2) e (3) no
domínio do tempo discreto (domínio z) são dadas, respecti-
vamente, por:

Gp(z) =
b1z + b0

z2 + a1z + a0
(4)

Gd(z) =
d1z + d0

z2 + a1z + a0
(5)

onde a0, a1, b0, b1, d0 e d1 são constantes.

2.2 Estrutura do Controlador

A Fig.2 descreve a estrutura do controlador do inversor PWM
monofásico, incluindo as funções de transferência Gp(s) e
Gd(s) da planta.

O esquema de controle mostrado na Fig.2 faz uso de uma
malha de controle com realimentação da saída vo para com-
pensação da resposta transitória. Um CR é empregado para
a compensação de cargas não–lineares cíclicas, colaborando
para o desempenho de regime permanente.

A estrutura do controlador da Fig.2 possibilita a análise de
diferentes tipos de controladores tais como PID, deadbeat,
por modelo de referência, alocação de pólos, etc., com ou
sem ação de alimentação a frente (feedforward). A função
de transferência de malha fechada envolvendo a saída vo e a
referência r2 é dada por:

Gm(z) =
Vo(z)

R2(z)
− Gp(z) [Gff (z) +Gc(z)]

1 +Gp(z)Gc(z)Gh(z)
(6)

Neste artigo foi utilizado o controlador Gc(z) = k1z
−1 +

k2z
−2 em conjunto com a ação feedforward Gff (z) =

Gh(z) = 1. Deste modo, a ação de controle é implemen-
tada utilizando a seguinte equação diferença 1:

vab
∗(k + 1) = k1e2(k) + k2e2(k − 1) + r2(k + 1) (7)

onde e2 = r2 − vo.

A função de transferência do bloco que implementa o CR
com n = fs/f1 (n ∈ N+) amostras num período do sinal de
referência, é dada por:

Grp(z) =
Urp(z)

E1(z)
=

1

zn −Q(z)
C(z) (8)

onde Q(z) e C(z) são filtros utilizados para aumentar a mar-
gem de estabilidade e compensar o atraso de fase de Gm(z),
respectivamente (Hara et al., 1988). Várias estruturas po-
dem ser utilizadas para Q(z) e C(z) (Michels et al., 2004).
De modo a simplificar a análise, neste artigo considerar-se-
á Q(z) = qr e C(z) = crz

d, onde qr ≤ 1, cr é o ganho
da ação repetitiva e zd é o filtro utilizado para compensar o
atraso de fase de Gm(z). A ação repetitiva é implementada
utilizando a seguinte equação diferença:

urp(k+1) = qrurp(k−n+1)+ cre1(k−n+ d+1) (9)

onde e1 = r1 − vo. Como resultado, a referência para a
malha de controle de ação instantânea é dada por:

r2(k + 1) = r1(k + 1) + urp(k + 1) (10)

Neste artigo, a referência r1 é uma forma de onda senoidal
com frequência fundamental f1.

3 CONTROLADORES REPETITIVOS MO-
DIFICADOS PARA RASTREAMENTO
DE REFERÊNCIAS DE FREQUÊNCIA
VARIÁVEL

Controladores repetitivos com algoritmo do tipo filtro–Q re-
duzem significativamente a impedância de saída em regime
permanente numa faixa estreita de frequências em torno das
harmônicas múltiplas de fs/n (Michels et al., 2009). Por-
tanto, uma elevada capacidade de rejeição de distúrbios é ob-
tida apenas quando a seguinte condição é garantida:

f1 =
fs
n

(11)

No caso de referências de frequência variável, é necessário se
identificar f1 em tempo real. Desta forma, torna-se possível
a adequação de fs, n, ou ambos para satisfazer a relação dada
em (11).

1A variável k é o índice associado ao instante de tempo tk = kTs,
k = 1, 2, . . ., no qual uma variável x(t) é amostrada resultando em x(k).
Ts é o período de amostragem.
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Nesta seção inicialmente é apresentado o algoritmo utilizado
para a determinação da frequência f1. Este algoritmo é ne-
cessário para aplicações onde o sinal de referência não é ge-
rado internamente pelo controlador, como nas aplicações em
UPS e filtros ativos. Destaca-se que este algoritmo também
pode ser empregado em aplicações com gerações interna de
referência. Na sequência, os três CRs analisados neste artigo
são apresentados. Estes algoritmos são formulados com o
objetivo de satisfazer a condição apresentada em (11).

Os controladores repetitivos apresentados neste artigo consi-
deram a aplicação em UPSs e em fontes CA programáveis
para testes de conformidade. Nestas aplicações, as seguin-
tes hipóteses são assumidas para o sinal de referência: i) r1
é uma forma de onda senoidal cuja frequência fundamen-
tal f1∗ é conhecida; ii) r1 não possui alterações súbitas de
fase; iii) r1 é livre de ruídos devido à característica passa–
baixa do algoritmo de sincronização (utilizado nas aplica-
ções em UPS); iv) a faixa de valores de f1 é conhecida
(f1min < f1 < f1max ) e v) f1 não varia mais que ±1Hz/s.

3.1 Determinação de f1

O algoritmo utilizado para determinar f1 é baseado num de-
tector de passagem por zero. Considera-se, para tanto, as
hipóteses estabelecidas anteriormente para o sinal de referên-
cia r1. É importante mencionar que o detector de passagem
por zero pode ser aplicado eficientemente mesmo quando a
referência r1 é obtida a partir da medição de uma variável
elétrica, desde que algum processo de filtragem seja empre-
gado para condicionar este sinal.

A implementação digital do detector de passagem por zero,
considerando apenas as transições do semi–ciclo negativo
para o positivo, é obtida através da seguinte equação:

zc(k) =

{
1, se r1(k − 1) < 0 ∧ r1(k) ≥ 0
0, caso contrário (12)

O número de amostras entre dois cruzamento por zero con-
secutivos é dado por:

m(k) =

{
m(k − 1) + 1, se zc(k) = 0

1 , caso contrário (13)

A partir de m, pode–se estimar o número de amostras n̂ entre
os dois cruzamentos por zero do ciclo anterior:

n̂(k) =

{
m(k − 1), se zc(k) = 1
n̂(k − 1), caso contrário (14)

Assumindo que fs não se altera quando zc = 0, i.e. entre
dois cruzamentos por zero de r1, o valor estimado de f1 no

Fig. 3: Interpretação gráfica do método de interpolação utili-
zado para o detector de passagem por zero.

ciclo anterior da referência é dado por:

f̂1(k) =
fs(k)

n̂ (k)
(15)

Devido à representação de n̂ apenas por valores inteiros, a
eq. (15) pode resultar em erros significativos. De modo a
reduzir este erro, é utilizado o algoritmo de interpolação cujo
princípio é mostrado na Fig. 3. O método aproxima por
uma reta a referência entre os instantes imediatamente ante-
rior (k − 1)Ts e posterior kTs ao cruzamento por zero. As-
sim, é possível se aproximar o instante de passagem por zero
(k − 1)Ts +∆1)Ts. A estimativa corrigida de n̂ é dada por:

n̂(k) =

{
m(k − 1) + ∆1(k) + ∆2(l)−∆3(l), se zc(k) = 1

n̂(k − 1) , caso contrário
(16)

onde l = k −m(k − 1),

∆1(k) =
r1(k − 1)

r1(k − 1)− r1(k)
(17)

∆2(k) = 1−∆1(k) (18)

∆2(l) = ∆2(l)
fs(l − 1)

fs(l)
(19)

e

∆3(l) =
fs(l − 1)

fs(l)
(20)

Comentário: O detector de passagem por zero é utilizado
na implementação de todos os CRs neste artigo. Para imple-
mentar este algoritmo é importante destacar que:

1. Este algoritmo considera que fs pode ser alterada na
passagem por zero;

2. As variáveis ∆1(k), ∆2(k), ∆2(l) e ∆3(l) são calcula-
das apenas quando zc(k) = 1;

3. Para fs constante, ∆2(l) = ∆2(l) e ∆3(l) = 1;
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4. Para as ações de controle calculadas na forma não pre-
ditiva, ∆3(l) = 1.

3.2 Controladores Repetitivos
Modificados

Os controladores comparados neste trabalho são descritos a
seguir.

3.2.1 Ajuste da Taxa de Amostragem (ATA)

A Fig. 4(a) descreve este algoritmo, cuja igualdade descrita
em (11) é obtida alterando fs e mantendo n constante. O
valor de fs é dado por:

fs(k + 1) =

{
n∗fs(k)
n̂(k)

, se zc(k) = 1

fs(k) , caso contrário
(21)

onde n∗ = fs/f
∗
1 é o valor de referência.

O desempenho deste CR depende fortemente do valor de n̂.
Consequentemente, é razoável admitir que existe uma notá-
vel melhoria de desempenho empregando-se (16) ao invés de
(14).

3.2.2 Truncamento do Número de Amostras de
cada ciclo para o Inteiro Mais Próximo
(TNAIMP)

A Fig. 4(b) mostra o diagrama de blocos deste algoritmo.
Este esquema de controle satisfaz a igualdade mostrada em
(11) pela alteração do valor de n, mantendo fs constante. O
valor de n é obtido diretamente de (14), ou seja:

n(k) = n̂(k) (22)

É importante mencionar que se n(k) ̸= n(k− 1), o tamanho
dos buffers circulares utilizados para armazenar urp e e1 são
ajustados. Quando n(k) > n(k−1), n(k)−n(k−1) posições
são adicionadas no final dos buffers circulares, cujos valores
são inicializados em zero. Por outro lado, se n(k) < n(k −
1), n(k − 1) − n(k) posições são removidas do final destes
buffers (Michels et al., 2009).

3.2.3 Ajuste da Taxa de Amostragem Fictícia
(ATAF)

Este algoritmo é descrito na Fig. 4(c), cuja frequência de
amostragem fs é constante. Para satisfazer (11), este al-
goritmo emprega uma frequência de amostragem fictícia f̃s
ajustável para garantir o sincronismo entre os períodos do
controlador e da referência. Para tanto, este algoritmo modi-
fica n para o valor igual ao inteiro mais próximo do número

(a)

(b)

(c)

Fig. 4: CRs modificados. (a) ATA. (b) TNAIMP. (c) ATAF.

estimado de amostras por período (Cao and Ledwich, 2002).
Os valores de n e f̂s são dados respectivamente por:

n(k) = round(n̂(k)) (23)

f̃s(k + 1) =

 round(n̂(k))f̃s(k)
n̂(k)

, se zc(k) = 1

f̃s(k) , caso contrário
(24)

O CR do tipo ATAF apresenta diferentes instantes de amos-
tragem se comparado com o CR nominal, que possui uma
taxa de amostragem fixa. Um algoritmo de interpolação gera
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amostras fictícias e sincronizadas com as do controlador. A
ação de controle repetitiva urp é calculada para estas amos-
tras. Após, os valores resultantes são convertidos de modo a
aproximar as amostragens nos instantes de tempo reais, uti-
lizando para isto, o processo de interpolação inverso. O mé-
todo de interpolação é o mesmo utilizado para determinar n̂
na Sec. 3.1.

Pode–se observar que o algoritmo ATAF não possui proble-
mas quanto a causalidade, uma vez que a ação de controle
repetitiva faz uso das variáveis do ciclo anterior de r1. É
também importante mencionar que os buffers circulares de-
vem ser ajustados conforme descrito na Sec. 3.2.2.

4 RESULTADOS DA COMPARAÇÃO

Com o objetivo de realizar uma análise comparativa dos três
CRs modificados (ATA, TNAIMP and ATAF), apresentados
na Sec. 3.2, foram construídos dois protótipos distintos. Os
protótipos A e B são constituídos de um inversor PWM co-
mutando com baixa e alta frequências de comutação, respec-
tivamente. O objetivo de empregar duas plataforma experi-
mentais distintas é a de contemplar aplicações em dois cená-
rios distintos, de alta e de baixa potência, respectivamente.
Os parâmetros destes protótipos são dados na Tabela 1, en-
quanto a Tabela 2 apresenta um maior detalhamento do hard-
ware empregado nas implementações.

4.1 Resposta em regime permanente

A análise do comportamento do sistema em regime perma-
nente avalia o desempenho do inversor com uma referên-
cia senoidal de frequência constante alimentando uma carga
não–linear fixa. Para esta análise, a tensão de saída do inver-
sor é medida e a distorção harmônica ou THD (do inglês To-
tal Harmonic Distortion) é calculada quando o sistema atinge
a operação nominal. A THD é utilizada como parâmetro de
desempenho neste estudo.

Resultados de simulação para os CRs aplicados no Protó-
tipo A são mostrados na Fig. 5, onde fs = 6kHz e f1 =
{59,5; 60,5}Hz. Estas simulações foram realizadas sem a in-
clusão da modulação por largura de pulso, a fim de ilustrar o
comportamento dos algoritmos sem a interferência da imple-
mentação.

Os resultados experimentais para os CRs empregando os
Protótipos A e B são mostrados nas Figs. 6 e 7, respec-
tivamente. Para o Protótipo A foi escolhido fs = 6kHz
e f1 = {59,5; 60,5}Hz, enquanto que para o Protótipo B,
fs = 18kHz e f1 = {58, 59, 60, 61, 62}Hz.

A resposta em regime permanente do CR convencional é
mostrada na Fig. 6(a) e 7(a). Este controlador resulta

Tabela 1: Parâmetros dos protótipos implementados.

Parâmetro Prot. A Prot. B

Inversor
PWM

Tensão do elo CC (vcc) 200V 200V
Potência nominal (Po) 1kVA 1kVA

Freq. de amostragem (fs) 6kHz 18kHz
Freq. de comutação (fsw) 6kHz 18kHz

Referência
Amplitude (vref ) 110Vrms 110Vrms

Frequência base (fbase) 60Hz 60Hz

Filtro
LC

Indut. do filtro (L) 1mH 0,4mH
Resist. do indutor (rL) 0,1Ω 0,1Ω
Capacit. do filtro (C) 35µF 25µF

Resist. do capacitor (rC) 0,05Ω 0,05Ω

Controle
PD–FF

Ganho k1 -0,168 0,073
Ganho k2 -0,014 -0,337

CR

Amortecimento qr 0,99 0,99
Ganho cr 0,10 0,10

Compensação de fase (d) 2 2
Número de amostras (n) 100 300

Carga
não-linear

Resistência R1 28Ω 28Ω
Capacitância CL 4700µF 4700µF
Resistência Rs 0,5Ω 0,5Ω

Tabela 2: Detalhes construtivos dos protótipos.

Característica Protótipo A Protótipo B

Padrão PWM três níveis três níveis
Tipo de pulso PWM centralizado centralizado
Chave semicondutora IGBT IGBT
Núcleo do indutor ferro–silício pó de ferro
Capacitor polipropileno polipropileno
Plataforma PC/DAQ DSP TMS28x
Formato das variáveis ponto flutuante ponto fixo
Tamanho das variáveis 32 bits 32 bits
Conversor A/D 12 bits 12 bits
Timers do PWM 16 bits 16 bits
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Fig. 5: Resultados de simulação em regime permanente para
o Protótipo A (50V/div; 50A/div). (a) CR convencional. (b)
ATA. (c) TNAIMP. (d) ATAF.

em valores elevados de THD quando os distúrbios cíclicos
não estão sincronizados com o período da ação repetitiva
(f1 ̸= f∗

1 ), como previsto na simulação mostrada na Fig.
5(a). Observa-se que existem pequenas diferenças entre as
formas de onda obtidas em simulação e experimentalmente.
Estas se devem à existência de amortecimentos na planta e de
dinâmicas não-modeladas que não foram incluídos no mo-
delo de simulação.

Por outro lado, os três algoritmos repetitivos descritos na Se-
ção 3.2 apresentam uma reduzida THD na mesma situação
de não sincronização. O bom desempenho destes algoritmos
pode ser verificada nos resultados de simulação, mostrados
na Fig. 5(b-d), e nos resultados experimentais, mostrados
nas Figs. 6(b-d) e 7(b-d). Observa-se que os resultados de
experimentais para o Protótipo A possuem uma forma de
onda que visualmente assemelha-se aos das respectivas si-
mulações, mas cujos valores de THD não seguem a mesma
tendência dos resultados de simulação. Este comportamento
é devido à interação das harmôncias de modulação por lar-
gura de pulso com àquelas associadas ao controlador. Como

(a)
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(c)
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V1=109,6V

THD=3,20%
f1=60,5Hz

V1=109,6V

Fig. 6: Resultados experimentais em regime permanente
para o Protótipo A (50V/div; 2ms/div). (a) CR convencional.
(b) ATA. (c) TNAIMP. (d) ATAF.

ambos os grupos de harmônicas possuem a mesma ordem de
grandeza (em torno de 2%), as interações construtivas e des-
trutivas entre as mesmas, associadas ao efeito não-linear da
carga, influenciam na THD resultante.

As Figs. 6(b) e 7(b) mostram o desempenho do algoritmo
ATA em regime permanente. Pode–se verificar que este
algoritmo resulta num bom desempenho, apresentado uma
reduzida taxa de distorção harmônica para toda a faixa de
frequência analisada. Este algoritmo comporta-se de forma
similar a um controlador repetitivo convencional quando seu
período torna-se sincronizado com o período do sinal de re-
ferência.

As formas de onda para o algoritmo TNAIMP são mostra-
das nas Figs. 6(c) e 7(c). Pode–se verificar que este algo-
ritmo resulta em bom desempenho em regime permanente.
Contudo, apesar de não ser possível visualizar no gráfico de-
vido ao intervalo de visualização reduzido, constata-se a pre-
sença de oscilações de pequena amplitude na tensão de saída.
Isto se deve ao truncamento cíclico no valor de n quando
f1 ̸= f∗

1 . As oscilaçoes geram componentes subharmônicas
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de pequena amplitude, cuja distribuição espectral depende do
ponto de operação 2.

Uma análise do impacto das oscilações na THD da tensão
de saída para o algoritmo TNAIMP foi realizada através de
simulação. Para tanto, realizou-se um conjunto de simula-
ções variando-se a f1 em 0,01 Hz na faixa entre 58 Hz e 62
Hz. A partir destes resultados foram determinados os valores
da THD da tensão de saída para cada ciclo, onde observou-se
que esta apresenta pequenas variações ciclo-a-ciclo devido as
oscilações. As maiores variações da THD para os Protótipos
A e B foram de 0,3% e 0,1%, respectivamente.

Observa-se que amplitude da oscilação aumenta a medida
que n∗ diminui devido ao aumento do percentual de res-
ponsabilidade do truncamento. Contudo, esta amplitude não
pode ser obtida através de uma relação matemática, pois de-
pende também dos parâmetros do filtro de saída, dos con-
trolador empregados e da carga. Por este motivo, para ga-
rantir um bom funcionamento, recomenda-se que o algo-
ritmo TNAIMP seja analisado por simulação para valores de
n < 100, para verificar se a amplitude destas oscilações são
suficientemente reduzidas.

Os resultados para o algoritmo ATAF são mostrados nas Figs.
6(d) e 7(d). Apesar dos resultados apresentados para este al-
goritmo resultarem num desempenho em regime permanente
semelhante ao ATA e TNAIMP, é importante destacar que
este algoritmo tende a apresentar uma THD mais elevada se
as harmônicas forem de ordem elevada. Esta característica se
deve à baixa atenuação do CR nas altas frequências devido
às interpolações efetuadas. A operação de interpolação re-
sulta num atraso de fase nulo, mas possui uma característica
passa–baixa. Esta característica é análoga à do filtro Q(z−1)
utilizando em CRs convencionais. Como resultado, este al-
goritmo apresenta um bom desempenho quando a frequência
de amostragem é muito maior que a frequência da referência
e das harmônicas da carga. Além disso, é o algoritmo mais
adequado para aplicações onde f∗

1 pode possuir uma ampla
faixa de valores.

4.2 Resposta transitória

A análise da resposta transitória avalia o desempenho do
inversor alimentando uma carga não–linear fixa com uma
referência senoidal durante as variações de frequência. A
frequência da referência é modificada linearmente a uma taxa
de 1Hz/s, tal como assumido na Sec. 3.

A análise da resposta transitória foi efetuada através da me-
dida do erro de rastreamento e1 durante as variações da
frequência base f1 da referência. A amplitude do erro e1 é a

2Os valores de THD apresentados nas Figs. 6(c) e 7(c) foram obtidos a
partir de uma média de vários períodos.

medida utilizada para a comparação de desempenho. Quanto
menor for o valor do erro, melhor é o desempenho transitório
do CR.

Resultados experimentais da resposta transitória para o Pro-
tótipo A são mostrados na Fig. 8. O sinal de referência r1
tem sua frequência base alterada linearmente entre t1 e t2,
desde f∗

1 = 60 Hz até f1 = 60,5 Hz (coluna da esquerda)
e de f∗

1 = 60 Hz para f1 = 59,5 Hz (coluna da direita). A
resposta transitória para o Protótipo B é mostrado na Fig 9.
Neste caso, a frequência da referência f1 é modificada line-
armente de 58 Hz para 62 Hz (coluna da esquerda) e de 62
Hz para 58 Hz (coluna da direita).

As respostas transitórias do CR convencional são mostradas
nas Figs. 8(a) e 9(a). Pode–se observar que o erro é reduzido
para frequências f1 próximas de f∗

1 = 60Hz, mas aumenta
significativamente a medida que f1 é alterada. Pode–se veri-
ficar a partir das Figs. 8(a) e 9(a) que o erro é menor quando
f1 < 60Hz, se comparado com o caso onde f1 > 60 Hz.

As Figs. 8(b-d) e Fig. 9(b-d) mostram que os algoritmos
ATA, TNTSI e ASFR possuem desempenho transitório se-
melhantes. Em todos os casos, não se observam modifica-
ções significativas na magnitude do erro durante a variação
da frequência da referência. Do ponto de vista de compara-
ção, conclui-se que todos os algoritmos repetitivos apresen-
tados na Sec. 3 possuem um bom comportamento transitório
nas condições assumidas para variação do sinal de referência.

4.3 Custo computacional

A Tabela 3 mostra os tempos de execução do código utilizado
para a implementação dos algoritmos repetitivos convencio-
nal, ATA, TNAIMP e ATAF. Estes tempos de execução fo-
ram obtidos para o Protótipo B, cujas leis de controle foram
implementadas no DSP TMS320F2812.

Os resultados mostram que os algoritmos ATA e TNAIMP
necessitam de apenas 4,6% de tempo de processamento adi-
cional com relação ao CR convencional. Por outro lado, o
algoritmo ATAF necessita de 119,5% de tempo de processa-
mento adicional em relação ao mesmo algoritmo. Quando
todas as rotinas de controle são consideradas, o tempo de
execução adicional do algoritmo ATAF é de 22,2%.

5 CONCLUSÃO

Este artigo apresenta uma análise comparativa de CRs modi-
ficados aplicados a inversores de tensão PWM para o rastrea-
mento de sinais de referência de frequência variável. Os três
algoritmos foram analisados experimentalmente em condi-
ções idênticas, empregando dois protótipos com frequências
de amostragem distintas (N = 100 e N = 300).
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Fig. 7: Resultados experimentais em regime permanente para o Protótipo B (50V/div; 20A/div; 2ms/div). (a) CR convencional.
(b) ATA. (c) TNAIMP. (d) ATAF.

Tabela 3: Tempo de execução dos algoritmos de controle no
Protótipo B.

Tipo de CR Rotina do CR Todas as rotinas de controle

Convencional 2,61µs 14,4µs
ATA 2,73µs 14,8µs
TNAIMP 2,71µs 14,8µs
ATAF 5,73µs 17,6µs

Os três algoritmos analisados reduzem significativamente
a taxa de distorção harmônica da tensão de saída, em re-
gime permanente, em comparação ao CR convencional.
Analisando-se todos os testes realizados, observa-se que a
mínima redução na taxa de distorção harmônica total é de
4,5%. Constata-se, também, que não há significativa dife-
rença de desempenho em regime permanente entre os três
algoritmos.

O desempenho transitório dos algoritmos também foi ava-
liado para uma taxa de variação da frequência do sinal de
referência de 1 Hz/s. Observa-se que o erro nos transitórios
aumenta em mais de 15 V no CR convencional, enquanto
mantém-se aproximadamente constante nos três CRs modifi-

cados. Como a distorção harmônica é uma função do erro na
tensão de saída, conclui-se que os CRs modificados não apre-
sentam significativas distorções na tensão de saída durante as
variações da frequência da referência. Tal como no caso an-
terior, observa-se que os três CRs modificados apresentam
comportamento similares entre si.

Portanto, para os casos consideradas neste estudo, os três
CRs modificados analisados possuem desempenho similares
entre si. Contudo, observa-se que o algoritmo ATAF tem
a desvantagem de demandar um tempo computacional duas
vezes superior aos algoritmos ATA e TNAIMP.
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