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Abstract— For the control of the DFIG’s negative sequence rotor currents that arise during imbalances in the
grid voltages and that are reflected as oscillations in the synchronous reference frame dq, there are two options
generally used: to obtain the rotor currents in dq1 and dq2 to then use PI controllers for both sequences; or make
use of PI controllers added to proportional+resonant (P+R) and/or resonant (R) controllers, with the resonant
term tuned to the oscillation frequency. Thus, the present paper deals with the tuning of the PI controllers and
the equation of the feed-forward terms for the P+R and R controllers, so that PI controller gains are also valid
for the P+R and R controllers. To demonstrate the effectiveness of the approach addressed here, simulation
results of a 2 MW SCEE in the PSCAD/EMTDC are presented.

Keywords— Doubly-Fed Induction Generator, Negative Sequence Control, Resonant Controllers.

Resumo— Para o controle das correntes do rotor de sequência negativa do DFIG que surgem durante dese-
quiĺıbrios nas tensões da rede elétrica e que se refletem como oscilações no referencial śıncrono dq, há duas opções
geralmente utilizadas: obter as correntes do rotor em dq1 e dq2 para então utilizar controladores PI para ambas
as sequências; ou fazer uso de controladores PI somados a controladores proporcional+ressonante (P+R) e/ou
ressonante (R), com o termo ressonante sintonizado na frequência de oscilação. Assim, o presente artigo trata da
sintonia dos controladores PI e do equacionamento dos termos de alimentação direta relativos aos controladores
P+R e R, de forma que os ganhos dos controladores PI também sejam válidos para os controladores P+R e R.
Para comprovar a eficácia da abordagem tratada aqui, são apresentados resultados de simulação de um SCEE
de 2 MW no PSCAD/EMTDC.

Palavras-chave— Gerador de Indução Duplamente Alimentado, Controle das Componentes de Sequência
Negativa, Controladores Ressonantes.

1 Introdução

O sistema de conversão eólico-elétrico (SCEE) que
faz uso do gerador de indução duplamente alimen-
tado (DFIG, do inglês doubly-fed induction gene-
rator) tem dominado o mercado (Blaabjerg and
Ma, 2013; Zhu and Hu, 2012). Seu estator é ligado
diretamente à rede elétrica enquanto o rotor é ali-
mentado por um conversor (do lado da máquina,
CLM) eletrônico de potência. Este é conectado em
back-to-back a outro conversor (do lado da rede,
CLR) com um elo de corrente cont́ınua (CC) en-
tre eles (Pena et al., 1996). Em geral, o CLR
controla a tensão do elo CC, enquanto o CLM,
via o controle das correntes no rotor do DFIG ou
de forma direta, pode controlar a velocidade de
rotação (Pena et al., 1996), o torque (Ekanayake
et al., 2003), as potências ativa e reativa do estator
(Tapia et al., 2009) ou até as tensões do estator
do DFIG (Chen et al., 2009).

A principal vantagem do SCEE baseado no
DFIG é apresentar menores perdas e custo que
as demais topologias de SCEE com conversores

de escala plena (Blaabjerg and Ma, 2013; Pena
et al., 1996), pois o conversor back-to-back pro-
cessa cerca de 30% da potência nominal do ge-
rador (Pena et al., 1996). Entretanto, isto traz
dificuldades adicionais a este tipo de SCEE, como
uma partida/sincronização mais complexa (Abad
et al., 2011; Schmidlin Jr. et al., 2018) e um maior
número de conexões/desconexões à/da rede elé-
trica, já que o DFIG só pode ser controlado a ve-
locidades próximas à śıncrona (Abad et al., 2011)
e ainda devido o conversor não ser capaz de su-
portar as sobrecorrentes originadas durante afun-
damentos de tensão (López et al., 2007; López
et al., 2008; Lima et al., 2010).

A maioria dos afundamentos e/ou desequi-
ĺıbrios de tensão dão origem a componentes de
sequência negativa (Bollen, 2000). Para aumen-
tar a suportabilidade a afundamentos de tensão
e melhorar o desempenho do DFIG durante si-
tuações de desequiĺıbrio das tensões da rede elé-
trica, muitos trabalhos têm proposto que o sis-
tema de controle atue também nas componentes
de sequência negativa (Xu and Wang, 2007; Zhou



et al., 2009; Hu et al., 2009; Hu and He, 2009).
A técnica de controle mais comumente utili-

zada no CLM é o controle vetorial indireto, por
meio do qual são controladas somente as compo-
nentes de sequência positiva das correntes do ro-
tor. Se somente este método for usado, as compo-
nentes de sequência negativa se apresentam como
termos oscilantes, os quais não são controlados.

Para lidar com essa situação, há duas opções:

1. Obter as correntes do rotor em dq1 e dq2
(Song and Nam, 1999; Xu and Wang, 2007;
Rodriguez et al., 2006; Rodriguez et al., 2007;
Zhou et al., 2009), para então utilizar contro-
ladores PI para ambas as sequências (Song
and Nam, 1999); e

2. Usar controladores PI em paralelo com pro-
porcional+ressonante (P+R) e/ou ressonante
(R), com o termo ressonante sintonizado na
frequência de oscilação (Hu et al., 2009; Hu
and He, 2009; Zmood et al., 2001; Suh et al.,
2006; Teodorescu et al., 2006).

A primeira opção apresenta a desvantagem de
modificar o sistema a ser controlado (pois os méto-
dos de separação utilizam filtros, transformações
entre referenciais e outros cálculos matemáticos),
em geral, conduzindo à diminuição da margem de
fase (Teodorescu et al., 2011).

Já a segunda opção permite a manutenção da
respectiva margem de fase além de não necessi-
tar da inserção de outros elementos. Entretanto,
muitos trabalhos que optam por esta solução não
tratam da determinação dos ganhos destes contro-
ladores, determinando-os de forma emṕırica.

Neste sentido, o presente artigo trata primei-
ramente da sintonia dos controladores PIs para
o controle das componentes de sequências posi-
tiva e negativa das correntes do rotor do DFIG.
A partir destes e das transformações tratadas em
(Zmood et al., 2001), são determinados os respec-
tivos controladores P+R e R, bem como os termos
de alimentação direta, de forma que os ganhos dos
controladores PIs também sejam válidos para os
controladores P+R e R. Para comprovar a eficácia
desta abordagem, são apresentados resultados de
simulação no PSCAD/EMTDC.

2 Vetor Espacial Trifásico

Como as três fases dos elementos elétricos trifá-
sicos se comportam de forma coordenada, estas
devem ser entendidas como as três componentes
de vetores girantes (Teodorescu et al., 2011).

As componentes simétricas de sequência po-
sitiva e negativa (subscritos “1” e “2”) represen-
tam elementos girando nos sentidos anti-horário
e horário, respectivamente (Fortescue, 1918). Já
a componente zero (subscrito “0”) não será con-
siderada, pois em sistemas a três fios não há as
respectivas correntes e fluxos concatenados.

2.1 Sequências Positiva e Negativa

Sistemas trifásicos equilibrados de sequências po-
sitiva e negativa são dados por:xa1xb1

xc1


︸ ︷︷ ︸
xabc1

=

 xa1 = x̂1 cos(ω1t)
xb1 = x̂1 cos(ω1t− 2π

3 )
xc1 = x̂1 cos(ω1t+ 2π

3 )
(1)

xa2xb2
xc2


︸ ︷︷ ︸
xabc2

=

 xa2 = x̂2 cos(ω2t)
xb2 = x̂2 cos(ω2t+ 2π

3 )
xc2 = x̂2 cos(ω1t− 2π

3 )
(2)

em que x é uma variável elétrica qualquer, x̂ é
sua amplitude e ω é sua frequência angular. As
frequências angulares dos vetores espaciais ~x1 e
~x1 são ω1 e ω2, respectivamente. Ainda, |~x(1,2)| =√
x2a(1,2) + x2b(1,2) + x2c(1,2) = 1,5x̂(1,2).

A Figura 1 mostra a representação de ~x1 nos
referenciais αβ (estacionário) e dq1 (girante).

α 

β 
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θ1
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Figura 1: Representação do vetor ~x1

Como os referenciais abc e αβ são fixos, os
mesmos não apresentam os subscritos “1” e “2”.
Por sua vez, dado que os referenciais girantes se-
guem os respectivos vetores espaciais, os mesmos
são identificados como dq1 e dq2.

A partir da Figura 1(a) e acrescentando-se as
componentes de sequência zero, tem-se:xα1xβ1

x0


︸ ︷︷ ︸
xαβ01

= K

 1 −1
2

−1
2

0
√
3
2

−
√
3

2
1

3K
1

3K
1

3K


︸ ︷︷ ︸

Mabc−αβ0

xa1xb1
xc1


︸ ︷︷ ︸
xabc1

=
3Kx̂1

2

cos(ω1t)
sen(ω1t)

0


(3)

em que K = 2/3 e K =
√

2/3 para as transfor-
mações com invariância em amplitude e potência.

A partir da Figura 1(b) e de (3), obtém-se:[
xd1
xq1

]
︸ ︷︷ ︸
xdq1

=

[
cos θdq1 senθdq1
− senθdq1 cos θdq1

]
︸ ︷︷ ︸

Mαβ1−dq1

[
xα1
xβ1

]
︸ ︷︷ ︸
xαβ1

=
3Kx̂1

2

[
cos (ω1 − ωdq1)t
sen(ω1 − ωdq1)t

] (4)

em que θdq1 = ωdq1t.



Já para a sequência negativa, tem-se:xα2xβ2
x0


︸ ︷︷ ︸
xαβ02

= Mabc−αβ0 · xabc2

=
3Kx̂2

2

cos(ω2t)
sen(ω2t)

0


(5)

Considerando o referencial dq2 girando em
sentido contrário ao dq1 com frequência ωdq2 e
θdq2 = ωdq2t, obtém-se:[

xd2
xq2

]
︸ ︷︷ ︸
xdq2

=

[
cos θdq2 − senθdq2
senθdq2 cos θdq2

]
︸ ︷︷ ︸

Mαβ2−dq2

[
xα2
xβ2

]
︸ ︷︷ ︸
xαβ2

=
3Kx̂2

2

[
cos (ω2 − ωdq2)t
sen(ω2 − ωdq2)t

] (6)

2.2 Métodos de Separação de Sequências

Nos referenciais αβ e dq, têm-se:

xabc = xabc1 + xabc2 (7)

xαβ = xαβ1 + xαβ2 (8)

Em sistemas trifásicos desequilibrados, as
componentes abc de sequência negativa (xabc2)
não são nulas. Assim, ao se aplicar (3) em (7)
e (5) ao resultado, obtém-se xdq = xdq1 + xdq2∼,
em que xdq2∼ é dado por:

xdq2∼ = Mαβ1−dq1 · xabc−αβ01 · xabc2

=
3Kx̂2

2

[
cos (ω2 + ωdq1)t
− sen(ω2 + ωdq1)t

]
(9)

Assim, xdq é composto por uma parte con-
t́ınua (xdq1) e outra (xdq2∼) oscilando com
frequência ω2 + ωdq1 (Teodorescu et al., 2011).
Como durante desequiĺıbrios de tensão os referen-
ciais dq1 e dq2 continuam girando na frequência
angular da rede elétrica (Xu and Wang, 2007),
xdq2∼ apresenta frequência igual ao dobro da
frequência da rede elétrica.

Vale ressaltar que a aplicação de (5) em (7)
e então de (6) ao resultado durante situações de
desequiĺıbrio, resulta em xdq = xdq1∼+xdq2, com
xdq1∼ dado por equação semelhante a (9), ou seja,
oscilando com frequência ω1 +ωdq2, também igual
a duas vezes a frequência da rede elétrica.

Para ser posśıvel o controle por meio de con-
troladores proporcional-integral (PI) clássicos, es-
ses termos oscilantes devem ser retirados. A al-
ternativa mais direta é a que faz uso de filtros do
tipo notch (Song and Nam, 1999) ou band-trap
(Xu and Wang, 2007). Entretanto, esse método
influencia no ramo direto de controle, reduzindo a
margem de fase (Teodorescu et al., 2011).

Outra alternativa para se obter dois vetores
cont́ınuos (xdq1 e xdq2), seria a separação de

xabc ou xαβ em suas componentes de sequência.
Uma opção para tal, mas que apresenta desvanta-
gem semelhante (por fazer uso de filtros adapta-
tivos), seria utilizar o double second-order genera-
lized in-tegrator - frequency-locked loop (DSOGI-
FLL) (Rodriguez et al., 2006) para se obterem pri-
meiramente as componentes αβ1 e αβ2.

Pode-se, também, utilizar o decoupled
double synchronous reference frame (DDSRF)
(Rodriguez et al., 2007) ou subtrair de um sinal
um outro atrasado de 1/4 do respectivo peŕıodo
(Zhou et al., 2009). Tais métodos apresentam
peŕıodo de assentamento de cerca de dois ciclos,
mas sem interferir no ramo direto de controle.

3 Controle nos Referenciais Śıncronos

A Figura 2 mostra os circuitos equivalentes do
DFIG nos referenciais śıncronos dq1 e dq2 (Xu and
Wang, 2007), em que os subescritos s e r são rela-
tivos às variáveis do estator e do rotor referidas ao
estator. Ainda, v, i, φ, r, Ll e LM são, respecti-
vamente, tensões, correntes, fluxos concatenados,
resistências, indutâncias de dispersão e indutância
de magnetização.

ωs(1,2)ϕsq(1,2)

vsd(1,2)

isd(1,2)

LM

ωr(1,2)ϕrq(1,2)

vrd(1,2)

ird(1,2)Llrrs Lls rr

dϕsd(1,2)

dt
dϕrd(1,2)

dt

ωs(1,2)ϕsd(1,2)

vsq(1,2)

isq(1,2)

LM

ωr(1,2)ϕrd(1,2)

vrq(1,2)

irq(1,2)Llrrs Lls rr

dϕsq(1,2)

dt
dϕrq(1,2)

dt

Figura 2: Modelo do DFIG em dq1 e dq2.

As frequências angulares dos referenciais śın-
cronos do estator e rotor de sequências positiva
e negativa são iguais às frequências angulares das
respectivas variáveis elétricas, sendo ωs2 = −ωs1,
ωr1 = ωs1 − nωm e ωr2 = −ωs1 − nωm, em que n
é o número de pares de polos e ωm a rotação me-
cânica. Vale ressaltar que ao se considerarem os
sentidos de rotação mecânica e dos referenciais de
sequência positiva como sendo positivos, os valores
negativos das frequências angulares de sequência
negativa significam que os respectivos referenciais
giram no sentido contrário.

3.1 Malha de Controle da Corrente do Rotor

Dos circuitos da Figura 2 e aplicando-se a transfor-
mada de Laplace, obtém-se a Figura 3 que mostra
a planta representativa do DFIG, em que:

εvrd(1,2) =

[
σirq(1,2) −

(1− σ)vsd(1,2)

ωs(1,2)LM

]
·ωr(1,2)Lr

(10)



εvrq(1,2) =

[
σird(1,2) +

(1− σ)vsq(1,2)

ωs(1,2)LM

]
· − ωr(1,2)Lr

(11)

σ = 1− L2
M

LsLr
(12)

1

rr+sσLr

ir(d,q)(1,2)
Σ

vr(d,q)(1,2) Δvr(d,q)(1,2)

DFIGεvr(d,q)(1,2)

Figura 3: Planta representativa do DFIG.

Pela Figura 3 observa-se que caso εvrd(1,2) e
εvrq(1,2) forem tidos como termos de alimentação
direta da tensão do rotor, como mostrado na Fi-
gura 4, garante-se o desacoplamento entre os eixos
d e q e o DFIG pode ser representado em dq1 e dq2
por meio de funções de transferência (FTs) de pri-
meira ordem, dadas por:

Hir(s) =
Ir(d,q)(1,2)

∆Vr(d,q)(1,2)
=

1

rr + sσLr
(13)

vr(d,q)(1,2)

ΣPI
ir(d,q)(1,2)

–ir(d,q)(1,2)

* Δvr(d,q)(1,2)

–εvr(d,q)(1,2)

*

Σ

εir(d,q)(1,2)

Figura 4: Controle das correntes do rotor do DFIG
em dq1 e dq2.

Na segunda forma padrão, (13) torna-se:

Hir(s) =
1/rr

(σLr/rr)s+ 1
=

1/rr
1 + τirs

(14)

em que 1/rr e τir = σLr/rr são as constantes de
ganho estático e de tempo do sistema.

3.2 FT do Conversor

A Figura 5 mostra as transformações realizadas
nas tensões de referência v∗rd(1,2) e v∗rd(1,2) (valores

de sáıda da Figura 4) antes destas serem enviadas
ao PWM e ao CLM, em que a trata-se da relação
entre o número de espiras dos enrolamentos do
estator e do rotor.

O bloco em destaque na Figura 5 (chamado de
“Separação”) representa a separação ideal dos si-
nais em αβ em suas respectivas componentes αβ1
e αβ2. Na prática ele não é utilizado e só foi in-
serido para ilustrar que todas as transformações
da Figura 5, ou seja, de v∗rd(1,2) e v∗rd(1,2) para

vrd(1,2) e vrd(1,2) (estes últimos os valores de en-
trada da Figura 3), podem ser modeladas como
um elemento de atraso, ou seja:

HD(s) = e−sTD (15)

em que TD é geralmente considerado como uma a
duas vezes o peŕıodo de chaveamento (TC = 1/fC ,
sendo fC a frequência de chaveamento) do con-
versor eletrônico de potência. Para o caso de
se utilizar controle analógico, pode-se considerar
TD = TC , ou seja, o tempo de atraso se deve so-
mente ao chaveamento do conversor. Já para o
caso de se utilizar controle digital, a considera-
ção de TD = 2TC é mais conservadora, pois além
de se considerar o atraso devido ao chaveamento
do conversor, também se considerariam os atrasos
relativos à digitalização.

vrd1*

vrq1*
Mdq1-αβ1

vrd2*

vrq2*
Mdq2-αβ2

Σ

Σ

Mαβ0-abc

PWM

CLM

vr(a,b,c)
*

1/a

a
vr(a,b,c)

Atraso

Mabc-αβ0

Mαβ2-dq2

Mαβ1-dq1

vrd1

vrq1

vrd2

vrq2

Separação

vr(a,b,c)
 *

vr(a,b,c)
 

θr1

θr2

θr1

θr2

Figura 5: Representação do PWM e do CLM.

Na literatura, é comumente encontrada a uti-
lização da série de Taylor de primeira ordem para
aproximar o atraso (Vrancic, 2012). Assim:

HD(s) = e−sTD ≈ 1

1 + sTD
(16)

3.3 Sintonia dos Controladores PI

A Figura 6 mostra as malhas fechadas das cor-
rentes do rotor, as quais são obtidas a partir do
exposto anteriormente.

Σ PI
ir(d,q)(1,2) 1

rr+sσLr

-1

1

1+sTD

*

Σ Σ

-εvr(d,q)(1,2) εvr(d,q)(1,2)

ir(d,q)(1,2)

Figura 6: Malhas fechadas de controle das corren-
tes do rotor em dq1 e dq2.

Para sintonia dos controladores PIs da Figura
6 será utilizado o método da magnitude ótima
(Umland and Safiuddin, 1990; Ȧström and Häg-
glund, 1995; Kessler, 1955), que trata-se de um
método clássico de otimização de sintonia de con-
troladores que é frequentemente utilizado em apli-
cações de acionamento e eletrônica de potência.

Para tal, simplifica-se a FT do sistema a ser
controlado para a seguinte forma:

Hsc(s) =
K

(1 + sτ1)(1 + sτ2)
(17)



com τ1 > τ2. Comparando (17) e a Figura 6, τ1 =
σLr/rr, τ2 = TD e K = 1/rr. Assim, os ganhos
proporcional e integral são Kp = τ1/(2Kτ2) =
σLr/(2TD) e Ki = Kp/τ1 = rr/(2TD).

3.4 Correntes do Rotor em dq1 e dq2

As correntes do rotor de sequência positiva e ne-
gativa apresentam frequências angulares ωr1 e ωr2
que são diferentes entre si. Assim, caso se deseje
que estas se apresentem como sinais cont́ınuos em
regime permanente, é necessário que as mesmas
sejam representadas em referenciais girando com
frequências angulares equivalentes.

Neste artigo, considera-se o controle vetorial
alinhado com o fluxo do estator. Assim, tem-se
que o ângulo do fluxo do estator de sequência posi-
tiva θφs1 ≈ θg1−π

2 (Abad et al., 2011), o qual varia
a uma taxa ωs1. Por sua vez, o ângulo θn = nθm
varia a uma taxa ωn = nωm. Assim, para as trans-
formações das correntes do rotor, têm-se:

θdq1 = θr1 = θφs1 − θn ≈ θg1 − π/2− θn (18)

θdq2 = θr2 = θφs1 + θn ≈ θg1 − π/2 + θn (19)

A Figura 7 mostra a estrutura baseada no
DDSRF (Rodriguez et al., 2007) utilizada para ob-
tenção das componentes dq1 e dq2 das correntes do
rotor a partir das componentes em αβ. Os blocos
identificados como FPB são filtros passa-baixa de
primeira ordem com frequência de corte

√
2 ve-

zes menor que a frequência da rede elétrica, como
proposto em (Teodorescu et al., 2011). Como es-
tes filtros encontram-se nas malhas de desacopla-
mento, minimiza-se a influência negativa causada
pela inserção de filtros no ramo direto.

Mαβ1-dq1

θr1

Mαβ2-dq2

θr2

Σ

-1
-1

-1
-1

FPB
FPB

FPB
FPB

Mαβ2-dq2

Mαβ1-dq1

-1

-1

d

d

q

q

irq1ird1

d

q

d

q

ird2irq2

+

DDSRF

Σ

Σ

Σ

1/a

ir(a,b,c)

Mabc-αβ0

ir(a,b,c)
 

Figura 7: Correntes do rotor em dq1 e dq2

4 Controle no Referencial Hı́brido

A desvantagem do esquema de controle tratado na
Seção 3 é a necessidade de se efetuar a separação
das correntes do rotor em suas componentes de
sequência positiva e negativa. De forma a contor-
nar esse incoveniente, serão equacionados os con-
troladores proporcional+ressonante (P+R) e res-
sonante (R0) para o controle das componentes de
sequência negativa, sendo este baseado nas trans-
formações apresentadas na Seção 2 e em (Zmood

et al., 2001). Algumas destas operações serão
apresentadas em forma de diagramas para faci-
litar a visualização.

4.1 Equacionamento

Aplicando a matriz de transformação de αβ2 para
dq2 e sua inversa às malhas de controle das cor-
rentes do rotor de sequência negativa (advindas
da Figura 4), é obtida a Figura 8(a). Ao se re-
presentar termos de alimentação direta da Figura
8(a) em αβ2, ou seja,[
εvrα2
εvrβ2

]
=

[
cos(θr2) sen(θr2)
− sen(θr2) cos(θr2)

]
︸ ︷︷ ︸

Mdq2−αβ2

[
εvrd2
εvrq2

]
(20)

são obtidos os controladores PIs em αβ, os quais
são mostrados na Figura 8(b).
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Figura 8: Controle de sequência negativa em αβ

Aplicando agora a matriz de transformação
de αβ1 para dq1 e sua inversa aos controladores
da Figura 8(b), é obtida a Figura 9(a).
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Figura 9: Controle da sequência negativa em dq2∼

Ao se representar termos de alimentação di-
reta da Figura 9(a) em dq2∼, ou seja,[

εvrd2∼
εvrq2∼

]
= Mαβ1−dq1

[
εvrα2
εvrβ2

]
(21)

são obtidos os controladores PIs em dq2∼, os quais
são mostrados na Figura 9(b).



Substituindo (18), (19) e (20) em (21), tem-se:[
εvrd2∼
εvrq2∼

]
=

[
c2 s2
−s2 c2

] [
εvrd2
εvrq2

]
(22)

em que c2 = cos(2θφs1) e s2 = sen(2θφs1).
Pode-se reescrever (10) e (11) como:[

εvrd2
εvrq2

]
= A

[
iq2r
−id2r

]
+B

[
vsd2
vsq2

]
(23)

com A = ωr2Lrσ e B = ωr2Lr(1 − σ)/(ωs1LM ).
Assim, substituindo (23) e (6) em (22) e compa-
rando o resultado com (9), obtém-se:[

εvrd2∼
εvrq2∼

]
= A

[
irq2∼
−ird2∼

]
+B

[
vsd2∼
vsq2∼

]
(24)

Substituindo a Figura 8(b) na Figura 9(b),
obtém-se a cada lado dos controladores PI as se-
guintes multiplicações de matrizes:

Mdq1−αβMαβ−dq2 =

[
c2 −s2
s2 c2

]
(25)

Mdq2−αβMαβ−dq1 =

[
c2 s2
−s2 c2

]
(26)

Com isso, os valores de sáıda dos controlado-
res em dq2∼ da Figura 9(b), no domı́nio do tempo,
são dados por (Zmood et al., 2001):

∆vrd2∼(t) = PId2(t) ∗ [εird2∼(t)c2
−εirq2∼(t)s2]c2+
PIq2(t) ∗ [εird2∼(t)s2+
εirq2∼(t)c2]s2

(27)

∆vrq2∼(t) = −PId2(t) ∗ [εird2∼(t)c2−
εirq2∼(t)s2]s2+
PIq2(t) ∗ [εird2∼(t)s2+
εirq2∼(t)c2]c2

(28)

em que ∗ é o produto de convolução. Aplicando a
transformada de Laplace a (27) e (28), conforme
deduzido em (Zmood et al., 2001), tem-se:[

∆Vrd2∼
∆Vrq2∼

]
=

[
Kp +R R0

−R0 Kp +R

][
εIrd2∼
εIrq2∼

]
(29)

em que (s) é omitido por questão de simplicidade.
Ainda, Kp, R e R0 tratam-se do ganho do termo
proporcional (P ) e dos termos ressonantes:

R(s) =
Kis

s2 + (2ωg)2
(30)

R0(s) =
Ki(2ωg)

s2 + (2ωg)2
(31)

Para evitar problemas de estabilidade associa-
dos com um ganho infinito na frequência de resso-
nância 2ωg, (Zmood et al., 2001) sugere que R(s)
seja dado por:

R(s) =
Kiωcs

s2 + 2ωcs+ (2ωg)2
(32)

em que ωc � 2ωg representa a frequência de
corte. Por meio de (32) pode-se alterar a largura
de banda e, consequentemente, a sensibilidade em
torno da frequência de ressonância 2ωg por meio
da selação apropriada de ωc. Ainda, pode-se mos-
trar que R0 pode ser representado, alternativa-
mente, pelo seguinte controlador:

R0(s) =
Ki(2ωg)ωc

s2 + 2ωcs+ (2ωg)2
(33)

4.2 Malhas de Controle das Correntes do Rotor

Da Figura 6 e do equacionamento desenvolvido
anteriormente, chega-se à Figura 10, que mostra
as malhas fechadas de controle das correntes do
rotor de sequências positiva e negativa.
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Figura 10: Malhas fechadas de controle das cor-
rentes do rotor.

Em vez de utilizar as referências de corrente
no referencial dq2 (i∗rd2 e i∗rq2), estas, antes de se-
rem somadas às referências de corrente em dq1,
são transformadas para dq2∼, ou seja,[
i∗rd2∼
i∗rq2∼

]
= Mαβ1−dq1

(
Mdq2−αβ2

[
i∗rd2
i∗rq2

])
(34)

Dessa forma, não há a necessidade de efetuar
a separação das correntes do rotor em d e q em
suas componentes de sequência, bastando utilizá-
las diretamente como sinais de realimentação ne-
gativa. Assim, os controladores PI se encarregam
de buscar zerar o erro da parcela em dq1 enquanto
que os controladores P+R e R0 se encarregam de
buscar zerar o erro da parcela em dq2∼.

Já em relação aos termos de alimentação di-
reta, estes também devem apresentar uma parcela
cont́ınua e outra oscilante. Para tal, (10) e (11)
podem ser reescritas como:[

εvrd1
εvrq1

]
=
ωr1
ωr2

(
A

[
irq1
−ird1

]
−B

[
vsd1
vsq1

])
(35)

4.3 Sintonia dos Controladores P+R e R

Como os controladores P+R e R0 deduzidos an-
teriormente são originados dos PIs de sequência
negativa e dado que as plantas de sequência ne-
gativa e positiva são iguais, os ganhos KP e KI

destes controladores também são iguais.



Vale ressaltar que em (Hu et al., 2009; Hu and
He, 2009) o valor do ganho do termo ressonante,
o qual será chamado de KR, é mais de 10 vezes
superior que o do termo integral. Isso se deve
ao fato de que estes trabalhos apenas introduzem
o controlador P+R para o controle da sequência
negativa, sem utilizar o termo R0 e as componen-
tes de alimentação direta deduzidas neste artigo.
Dessa forma, esse ganho possivelmente foi deter-
minado de forma emṕırica.

Entretanto, conforme tratado anteriormente,
(Zmood et al., 2001) sugere a utilização dos termos
ressonantes não-ideais de (32) e (33). Assim, o
termo ωc � 2ωg, o qual precisa ser determinado.

Para embasar a escolha deste termo, foi ela-
borada a Figura 11. Ela mostra o diagrama de
Bode dos controladores P+R ideal e não-ideal em
função de ωc para o SCEE baseado em DFIG si-
mulado aqui (Tabela 1) e com ganhosKP = 0,1140
Ω e KI = 1,933 Ω/s calculados conforme o método
da magnitude ótima anteriormente descrito.
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Figura 11: Diagrama de Bode dos controladores
P+R ideal e não ideal.

Pela Figura 11 tem-se que o controlador P+R
ideal apresenta ganho tendendo ao infinito na
frequência de ressonância, ao contrário do contro-
lador P+R não-ideal. Ainda, para que as curvas
de magnitude e fase dos dois controladores apre-
sentem forma semelhante, é necessário que ωc ≈
0,91 rad/s.

Vale ressaltar que resultados semelhantes fo-
ram obtidos para o termo R0, os quais não são
apresentados.

5 Resultados de Simulação

Simulou-se no PSCAD/EMTDC um SCEE base-
ado em DFIG de 2 MW, cujos parâmetros são
apresentados na Tabela 1 (Abad et al., 2011; Xu
and Wang, 2007).

Tabela 1: Parâmetros DFIG Simulado.

Variável SI PU
n 2 -
a 1 -
rs 2,6 mΩ 0,011 pu
rr 2,9 mΩ 0,012 pu
Lls 0,087 mH 0,12 pu
Llr 0,087 mH 0,12 pu
LM 2,5 mH 3.45 pu

Durante as simulações a velocidade no eixo do
DFIG foi mantida constante. Além disso, consi-
derando que o elo CC apresenta tensão constante,
a qual é controlada pelo CLR e protegida por dis-
positivos como um chopper, o CLM e o PWM fo-
ram substitúıdos por três fontes de tensão contro-
ladas por tensão, conforme proposto em (Pereira
et al., 2014). Dessa forma, também será posśıvel
uma melhor comparação entre as duas técnicas de
controle anteriormente descritas, dada a ausência
dos harmônicos provenientes do chaveamento do
conversor. Por fim, a rede elétrica também foi
implementada por meio de fontes dependentes de
tensão controladas por tensão, ou seja, uma rede
ideal na qual é posśıvel se aplicar o desequiĺıbrio
desejado.

Para verificar a efetividade do esquema
de controle no referencial h́ıbrido śıncrono-
estacionário, os seguintes circuitos de controle das
correntes do rotor do DFIG foram considerados:

1. PI e P+R;

2. PI, P+R e termos de (35);

3. PI, P+R e termos de (24)+(35);

4. PI, P+R e R0;

5. PI, P+R, R0 e termos de (35); e

6. PI, P+R, R0 e termos de (24)+(35).

A Figura 12 apresenta as correntes de sáıda
ird1 + ird2∼ e irq1 + irq2∼ bem como os respectivos
valores de referência. Esta situação trata-se do
instante de injeção de potências no estator (em t
= 8 s) com P ∗s0 = -100 kW e Q∗s0 = 0 MVAr, es-
corregamento de 0.3 e tensão da fase c equivalente
a 70% do valor nominal (desequiĺıbrio de tensão).

Pela Figura 12 verifica-se que somente os cir-
cuitos 3 e 6 seguiram corretamente as respectivas
referências. Ainda, é posśıvel a utilização do cir-
cuito 3, sem os termos R0.

Vale ressaltar que para os demais circuitos se-
guirem os valores de referência seria necessário a
elevação dos ganhos, sendo que, na literatura pes-
quisada, tal processo é geralmente realizado de
forma emṕırica.

A Figura 13 mostra, para a mesma situação
da Figura 12, a comparação entre os esquemas de



controle tratados nas Seções 3 e 4. Percebe-se que
apesar de todos os controladores garantirem o se-
guimento das referências, o esquema de controle
h́ıbrido mostra-se mais rápido. Isso se devido ao
esquema de controle no referencial śıncrono neces-
sitar da separação das componentes de sequêcias
positiva e negativa, enquanto o esquema de con-
trole h́ıbrido não. Ainda, a Figura 13 comprova
mais uma vez que é aceitável se desprezar os ter-
mos R0.
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Figura 12: Correntes do rotor [kA].
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6 Conclusões

O presente artigo apresentou o equacionamento
dos controladores ressonantes e respectivas com-
ponentes de alimentação direta, os quais são utili-
zados para o controle das componentes de sequên-
cia negativa das correntes do rotor.

A partir das simulações realizadas, mostrou-
se a importância da utilização das componentes

de alimentação direta no desempenho destes con-
troladores. Ainda, mostrou-se que o esquema de
controle h́ıbrido mostra-se mais rápido que o con-
trole no referencial śıncrono.

Por fim, pela metodologia apresentada, é pos-
śıvel a determinação dos ganhos dos controladores
a partir de métodos clássicos de sintonia, como o
da magnitude ótima.
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T. R. F. and Branco, C. G. C. (2018). Es-
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Tapia, G., Santamaŕıa, G., Telleria, M. and Sus-
perregui, A. (2009). Methodology for smooth
connection of doubly fed induction generators
to the grid, IEEE Transactions On Energy
Conversion 24(4): 959–971.

Teodorescu, R., Blaabjerg, F., Liserre, M. and
Loh, P. C. (2006). Proportional-resonant con-
trollers and filters for grid-connected voltage-
source converters, IEE Proceedings - Electric
Power Applications, Vol. 153, pp. 750–762.

Teodorescu, R., Liserre, M., Rodriguez, P. and
Blaabjerg, F. (2011). Grid Converters for
Photovoltaic and Wind Power Systems, John
Wiley and Sons Ltd, United Kingdom.

Umland, J. W. and Safiuddin, M. (1990). Mag-
nitude and symmetric optimum criterion for
the design of linear control systems: what is
it and how does it compare with the others?,
IEEE Transactions on Industry Applications
26(3): 489–497.

Vrancic, D. (2012). Introduction to PID Con-
trollers - Theory, Tuning and Application to
Frontier Areas, InTech, chapter Magnitude
Optimum Techniques for PID Controllers.

Xu, L. and Wang, Y. (2007). Dynamic modeling
and control of dfig-based wind turbines under
unbalanced network conditions, IEEE Tran-
sactions on Power Systems 22(1): 314–323.

Zhou, Y., Bauer, P., Ferreira, J. A. and Pie-
rik, J. (2009). Operation of grid-connected
dfig under unbalanced grid voltage condi-
tion, IEEE Transactions on Energy Conver-
sion 24(1): 240–246.

Zhu, Z. Q. and Hu, J. (2012). Electrical machi-
nes and power-electronic systems for high-
power wind energy generation applications:
Part i - market penetration, current techno-
logy and advanced machine systems, COM-
PEL - The international journal for compu-
tation and mathematics in electrical and elec-
tronic engineering 32(1): 7–33.

Zmood, D. N., Holmes, D. G. and Bode, G. H.
(2001). Frequency-domain analysis of three-
phase linear current regulators, IEEE Tran-
sactions on Industry Applications 37(2).


