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RESUMO

Este trabalho apresenta uma técnica para correcdo de fator de poténcia com um retificador Boost
Bridgeless monoféasico sem utilizacdo de sensor de corrente, implementada digitalmente. Esta
técnica utiliza amostras da tensdo de entrada deslocadas no tempo como sinal modulador, as
quais sdo utilizadas para o acionamento dos interruptores do retificador. A técnica proposta se
diferencia das demais pelo fato de ndo necessitar de uma malha de controle da corrente de
entrada, de ndo utilizar sensor de corrente, de possibilitar a utilizagcdo de processadores com
reduzida capacidade computacional, de ndo necessitar da utilizacdo de Phase Locked Loop
(PLL) e por poder ser aplicada a quaisquer formas de onda periddica da tensdo de entrada. A
fim de validar a técnica proposta foram realizadas simulagdes e coletados resultados
experimentais a partir de um prot6tipo de 500W de poténcia, com o qual foram obtidos fatores
de poténcia da ordem de 0,996, além de taxas de distor¢cdo harménica dentro dos limites da
Norma IEC 61000-3-2:2014.

Palavras-chave: Controle Digital, Correcéo de Fator de Poténcia, Retificador Boost Bridgeless,

Sem Sensor de Corrente.



ABSTRACT

This master thesis presents a power factor correction technique for single phase current
sensorless Boost Bridgeless rectifier, digitally implemented. The technique is based on input
voltage samples, used as modulating signal to generate the PWM pulses. The control of power
flow is made by shifting the modulating signal, i.e. the input sampled voltage. The advantages
of this technique are: the absence of the current control loop; no need of current sensor; use of
processors with low computational capability; the Phase Locked Loop is not needed; efficiency
for any input voltage waveform. In order to validate the proposed technique, simulations were
performed and collected experimental results from a 500W rated power prototype, by which
power factors were obtained around 0.996, and harmonic distortion within the limits of IEC
61000-3-2:2014.

Keywords: Boost Bridgeless Rectifier, Current Sensorless, Digital Control, Power Factor

Correction.
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1 INTRODUCAO GERAL

Muito antes de sequer ser capaz de pensar no conceito de energia, 0 homem
aprendeu a converté-la, principalmente quanto obteve dominio sobre o fogo. Esse grande passo
possibilitou a maioria dos avancos da humanidade desde a Idade da Pedra. Para os agricultores
do periodo Neolitico, este dominio foi um fator preponderante para o desenvolvimento da
civilizacdo até os nossos dias (FARIAS; SELLITTO, 2011). Seja na criagdo de instrumentos de
caca, na cozinha, na agricultura, ou em qualquer coisa que 0s homens se utilizassem do fogo,
inconscientemente eles estavam aplicando o principio descrito por Antoine Lavoisier, segundo
o qual “Na natureza nada se perde, nada se cria, tudo se transforma” (MUNIER, 2009).

Com o passar dos anos o ser humano passou a ser capaz de utilizar diversas outras
formas de energia além da energia térmica proveniente do fogo. Na Roma Antiga, a construcéo
dos grandes aquedutos para abastecimentos de agua utilizava o principio da conversdo da
energia potencial gravitacional em energia cinética, muito antes da formalizacdo de tais
conceitos. Os moinhos de &gua, utilizados para moer gréaos, irrigar plantacdes, ou moer vegetais,
transformavam a energia cinética da agua em energia mecanica. Mesmo cerca de 2 mil anos
a.C. ha registros da existéncia de moinhos de vento, ja explorando o potencial da energia e6lica
(MUSITANO, 2016).

Segundo (FARIAS; SELLITTO, 2011), no Século XVIII, um tipo de conversdo
pouco explorada angariava o interesse de varios engenheiros. Tratava-se da conversdo de
energia térmica em energia mecanica, a qual deu origem as maquinas a vapor. Este avanco
permitiu o surgimento de industrias, das locomotivas a vapor, embarcagdes autopropulsadas, e
muitos outros avangos que caracterizavam o que hoje conhecemos por Primeira Revolugédo
Industrial. De fato, as bases da Primeira Revolugédo Industrial foram postas, indubitavelmente,
sobre o firme fundamento da conservacéo de energia. E possivel ainda afirmar que neste ponto
da historia do homem houve um divisor de aguas para o desenvolvimento tecnoldgico: 0 homem
percebe a capacidade e o potencial intrinseco da conversdo de energia, em suas formas variadas.

No Século XI1X o homem da um novo grande salto, em matéria de conversao de
energia, a capacidade de converter energia elétrica em energia mecanica e vice-versa. A esta
altura, a explosdo tecnoldgica causada pelo dominio da energia elétrica superou o impacto da
Primeira Revolugéo Industrial, sendo o estopim para o inicio da Segunda Revolugéo Industrial
(FARIAS; SELLITTO, 2011).

Nesse ponto 0 homem enveredou pelo caminho que o levaria a experimentar uma

mudanca do seu modo de vida. As industrias experimentaram um grande avanco na capacidade
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de produgéo, elevando significativamente a oferta de bens de consumo, consequentemente
reduzindo seus pregos e permitindo a popularizacdo dos mesmos; Varios utensilios elétricos
foram inventados, proporcionando maior comodidade e facilidades as pessoas em geral; As ruas
das cidades passaram a ser iluminadas a partir da energia elétrica proveniente de uma rede de
distribuicdo; Com todas as vantagens trazidas pela aplicacdo da eletricidade ao dia-a-dia das
pessoas, tornou-se inevitavel a crescente necessidade de se gerar cada vez mais energia elétrica,
levando a busca incessante por fontes primarias dessa energia.

Se por um lado havia a preocupacdo quanto a quantitas (quantidade) de energia
disponivel para geracdo, um segundo fator de suma importancia a ser considerado passou a ser
a qualitas (qualidade). Além da quantidade crescente de cargas, havia de ser considerada a
crescente variedade de cargas, principalmente tratando-se de cargas ndo-lineares, a medida que
a eletronica avancava a passos largos. Com isso a qualidade da energia elétrica passa a ser
discutida como um assunto vital para os sistemas de distribuicdo, transmisséo e geragao.

Mais recentemente, com a disseminacdo da Eletronica de Poténcia, estudos,
guestionamentos e solugbes foram entdo elaborados a fim de avaliar o impacto e as
consequéncias de conversores de poténcia conectados a rede elétrica. A interferéncia negativa
na operacdo e vida util de elementos das redes de transmissdo e de distribuicdo, como
transformadores, bancos capacitivos ou mesmo relés de protecdo; As desvantagens econdémicas;
Os limites que devem ser estabelecidos a fim de minimizar estes prejuizos, de forma geral, sdo
questdes analisadas a partir do ramo da Engenharia Elétrica que estuda a Qualidade de Energia,
como um produto comercial.

Segundo Sankaran (2002), a Qualidade de Energia ¢ “uma série de limites elétricos
que garantem que um equipamento ou um sistema elétrico funcione da maneira que foi
projetado para operar, sem perdas significativas de desempenho ou expectativa de vida”. A
partir deste conceito, qualquer efeito que cause disturbios as formas de onda da tensdo e da
corrente, e que comprometam o funcionamento ou a vida util de alguma parte ou equipamento
do sistema elétrico contribui para a redugdo da qualidade da energia. Dentre os principais
distdrbios que prejudicam a qualidade da energia estdo: afundamentos ou sobressaltos de
tensdo, Interferéncias Eletromagnéticas (EMI — Electromagnetic Interference) e baixo fator de
poténcia.

A secdo a sequir trata da relacdo entre a Eletrénica de Poténcia e a qualidade de
energia a partir da visdo bilateral de que a Eletrdnica de Poténcia €, ao mesmo tempo, a

causadora e a solucdo dos principais problemas da qualidade de energia.
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1.1 Eletronica de Poténcia e Qualidade de Energia

Por um lado sdo bem conhecidos os beneficios advindos de conversores eletrénicos
de poténcia. Estes podem operar como processadores ou fontes ininterruptas de energia a fim
de prevenir distarbios de tensdo provenientes da rede que poderiam interromper a operacéo de
cargas criticas, tais como: computadores usados no controle de processos essenciais,
equipamentos médicos e similares.

Como lembra (MOHAN; UNDELAND; ROBBINS, 1995), por outro lado, a grande
maioria dos conversores de poténcia, como fontes chaveadas, fontes ininterruptas, ou
conversores para acionamentos de motores ca e cc, utilizam um conversor ca-cc como interface
entre a carga e a rede elétrica. Todos estes conversores podem prejudicar a qualidade da energia
devido a injecdo de harmdnicas de corrente que contribuem para a distorcéo das formas de onda
da rede. Sem sombra de davidas, os problemas com a méa qualidade de energia no passado ndo
eram significativos pelo fato de os equipamentos existentes ndo serem tdo sensiveis aos
principais efeitos descritos anteriormente, e também pela pouca quantidade de equipamentos
gue causassem prejuizo a qualidade da energia.

A difusdo da Eletronica de Poténcia trouxe consigo a inevitavel reducdo na
qualidade da energia elétrica, principalmente devido ao baixo fator de poténcia causado pela
injecdo de componentes harmoénicos de corrente, abrindo espago para discussdes e
normatizacdes que estabeleceram os limites méaximos para injecdo de harmdnicos e minimo
para o fator de poténcia.

Contudo, é necessario destacar que a Eletronica de Poténcia trouxe consigo também
a possibilidade de incontéaveis solucBes para os varios problemas da méa qualidade de energia.

Atualmente, a Eletronica de Poténcia permite um processamento de energia capaz
de mitigar a grande maioria dos problemas do sistema elétrico, sejam afundamentos ou
sobressaltos de tensdo, reducdo de EMI, ou baixo fator de poténcia. Este ultimo,
particularmente, tem recebido destaque em varias areas de estudo, seja no desenvolvimento de
novos conversores ou na elaboracao de novas técnicas de controle e modulagdo que permitam

a corregdo do fator de poténcia (Power Factor Correction — PFC) de forma ativa.

1.2 Fator de Poténcia e Componentes Harmdnicas

Segundo a definicdo apresentada por Erickson e Maksimovic (2001), fator de

poténcia é um indice que mensura quao eficientemente a energia é transmitida entre a fonte e a



25

carga. A definicdo matematica de fator de poténcia € a relagdo entre a poténcia média e o
produto de tensdo e corrente eficazes vistos a partir da fonte de tenséao:
Poténciaggia

Fator de Poténcia = — (1.2)
Tensao,ficqs- Correntegfica,

O fator de poténcia expressa de forma numérica o quéo sincronas e semelhantes s&o
as formas de onda da tenséo e da corrente de entrada em um equipamento ou instalagdo. Dessa
forma, o fator de poténcia depende das distor¢des e do deslocamento temporal entre uma tenséo
de alimentacdo e a respectiva corrente drenada. Portanto, um sistema considerado ideal, cujo
fator de poténcia € unitario, ocorre quando a carga obedeca a Lei de Ohm, ou seja, quando o
sistema elétrico que a alimenta a enxerga como uma resisténcia. Neste caso, nas palavras de
Erickson e Maksimovic (2001), “as formas de onda da corrente e da tensdo possuem 0 mesmo
formato, o mesmo espectro harmonico e a mesma fase”.

Atualmente, com a crescente proliferacdo de equipamentos eletrdnicos conectados
arede eletrica, a distor¢cdo harmdnica presente na forma de onda da corrente € um dos principais
causadores do baixo fator de poténcia. A presenca de harménicos de corrente no sistema elétrico
acarreta varios prejuizos aos diversos componentes que o integram. Nas maquinas elétricas, por
exemplo, podem causar oOscilagdes no acoplamento motor-carga (ou gerador turbina),
superaquecimento do rotor, torque pulsante e aquecimento no ferro e no cobre, afetando a
eficiéncia e o torque (POMILIO, 2017).

Como descrito por Pomilio (2017), nos sistemas de transmisséo e distribuicdo de
energia os principais componentes afetados sdo: Os cabos, devido ao sobreaquecimento; Os
transformadores, devido ao aumento do efeito da reatancia de disperséo e das perdas no cobre
e no nucleo; Os bancos de capacitores, que devido as elevadas frequéncias das harménicas

diminuem a reatancia capacitiva e a vida Util.

1.3 Normas e Recomendacdes para Limitacdo da Injecdo de Harmaénicas

Na medida em que problemas como os descritos acima passaram a ter um fator de
impacto econémico-financeiro consideravel do ponto de vista das redes de distribuicéo,
transmissdo e geragdo, varias instituicbes nacionais e internacionais se viram inclinadas a
estabelecerem algumas normas regulamentadoras ou recomendagdes. Algumas das principais

normas estabelecidas tiveram (e ainda tém) o objetivo de limitar os valores minimos permitidos
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para o fator de poténcia em certos equipamentos e redes de distribuicdo, bem como os limites
maximos de injecdo de harmonicos de corrente e tensdo na rede de alimentagdo.

Internacionalmente destacam-se as normas e recomendacfes estabelecidas pelo
IEC (International Eletrotechnical Commission) e pelo IEEE (Institute of Electrical and
Electronics Engineers). Classificadas como normas de produto, a IEC standard 61000-3-
2/2014 define os niveis maximos de harmonicos de corrente e tensdo que equipamentos e
industrias de baixa tensdo podem injetar na rede, desde que sua corrente nao exceda 16A,
enquanto a IEC standard 61000-3-2/1998 estabelece os limites destes equipamentos para
correntes acima de 16A.

As chamadas normas de qualidade de rede estabelecem os limites de harmoénicos
de tensdo e corrente para os sistemas de distribuicdo de energia, a fim de garantir a manutencéo
da qualidade da energia nos sistemas de poténcia. As recomendacGes da IEEE 519/2
estabelecem os limites de harménicos de tenséo e corrente com base no nivel de tensdo nominal
do sistema. No Brasil a Agéncia Nacional de Energia Elétrica (ANEEL, 2015) criou um
documento a fim de regulamentar os procedimentos de distribuicdo de energia elétrica no
sistema elétrico nacional, o PRODIST, cujo modulo 8 trata da qualidade da energia elétrica,

focando nos limites de harmdnicas de tensdo na rede de distribuicao.

1.4 Estrutura do Trabalho

Neste capitulo inicial é feita uma breve introducdo, e sdo postas as bases e as
justificativas da Correcdo do Fator de Poténcia (Power fator Correction — PFC). O Capitulo 2
contém uma revisao bibliografica acerca dos varios tipos de retificadores e pré-reguladores
ativos utilizados em PFC, bem como as técnicas de controle para PFC propostas para estes
conversores. O Capitulo 3 apresenta o conversor proposto neste trabalho e faz uma analise
quantitativa e qualitativa deste conversor. O Capitulo 4 é dedicado a demonstracdo matematica
e explicacao detalhada da técnica de PFC de que trata este trabalho, destacando suas vantagens
e abrangéncias em relacdo as demais técnicas. O Capitulo 5 apresenta 0s passos para 0 projeto
de controle da tensdo no barramento cc do conversor através do método da analise da resposta
em frequéncia. O Capitulo 6 traz os resultados de simulag&o, analisando a resposta do sistema
em malha fechada frente a perturbacdes de carga e na tensdo de entrada. O Capitulo 7 mostra
0s resultados experimentais obtidos em laboratorio, bem como a anélise de rendimento e

desempenho para validagdo da estratégia de controle proposta para o conversor.
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2 RETIFICADORES ATIVOS E CORRECAO DE FATOR DE POTENCIA

O principio geral de funcionamento dos conversores aplicados a correcédo ativa de
fator de poténcia segue por duas possiveis linhas de operacdo: A primeira delas consiste em
impor a corrente de entrada a mesma forma de onda e a mesma fase da tenséo de entrada; a
segunda consiste em impor & corrente de entrada uma forma senoidal. A utilizagdo do primeiro
principio implica que a corrente deve seguir as deformac@es da tensdo de entrada, de forma a
garantir que o faturamento de energia reativa seja nulo, ou seja, o fator de poténcia € unitéario.
Ja quanto ao segundo principio de operacdo, a corrente deve seguir uma forma senoidal
independente das deformacdes de tenséo a fim de reduzir o impacto das harmonicas de corrente
no sistema elétrico. Do ponto de vista do equipamento e do faturamento, isso significa consumo
e circulacdo de energia reativa, mas € benéfico se analisado no ponto de conexdo com a rede.
Neste trabalho, o foco principal estd nos equipamentos e no faturamento. Portanto, é
considerada a primeira forma de operacgdo, segundo a qual a correcdo do fator de poténcia é
obtido ao impor a corrente de entrada a mesma forma de onda e a mesma fase da tensdo de
entrada.

No campo de pesquisa dedicado a correcdo do fator de poténcia o conversor Boost
se sobressai atuando como pré-regulador (WAKABAYASHI; CANESIN, 2002), (FILHO;
PERIN, 2000), (CHEN; DAI, 2013), devido a sua simplicidade, eficiéncia e facilidade na
obtencdo da corrente de entrada com baixa distor¢do. Com o passar do tempo diversas variacdes
do conversor Boost classico foram desenvolvidas, além de novas estratégias de controle
aplicadas a estes conversores para a obtencéo de fator de poténcia unitario.

Este capitulo tem como objetivo principal apresentar uma revisdo bibliografica a
respeito do tema, mostrando primeiramente varios tipos de retificadores monofasicos baseados
no conversor Boost (Secdo 2.1) e, em seguida, as variadas técnicas de controle para PFC

pertinentes aos retificadores apresentados (Secéo 2.2).

2.1 Retificadores Monoféasicos

Os conversores ca-cc, ou retificadores, utilizados em PFC podem ser classificados
utilizando diversos critérios: direcdo do fluxo de poténcia, sendo unidirecional ou bidirecional;
estratégia de modulacdo, unipolar ou bipolar; disposicao dos interruptores e diodos do estagio

retificador, classificados como retificadores passivos, em meia ponte (Bridgeless) ou em ponte
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completa (full bridge), entre outros. A seguir sdo descritos os principais tipos de conversores
empregados em PFC baseados no conversor Boost monofasico, com o objetivo de evidenciar

suas principais caracteristicas, vantagens e desvantagens.

2.1.1 Pré-Regulador Boost

O retificador com pré-regulador Boost PFC classico consiste em dois estagios em
série: um retificador monofasico passivo em ponte completa e um conversor cc-cc Boost,
conforme ilustrado na Figura 2.1 na qual uma carga genérica conectada a saida do conversor €

representada por uma resisténcia.

Figura 2.1 — Retificador passivo a diodo com pré-regulador Boost.
Retificador Passivo Conversor Boost
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Fonte: Adaptada de Borgonovo et al. (2005).

O conversor da Figura 2.1 é extremamente popular e um dos mais utilizados em
aplicacdes com Boost PFC. O fato de o conversor utilizar apenas um interruptor torna o controle
e a modulacdo extremamente simples. Operando no Modo de Condugdo Continua (Continuous
Conduction Mode - CCM), a corrente nos diodos D1, D2, D3 e Ds sd0 comutadas apenas na
frequéncia da rede, permitindo a utilizacdo de diodos de comutacéo lenta na ponte retificadora,
0 que reduz o custo do conversor. Além disso, pelo fato de o pré-regulador operar baseado na
tensdo retificada de entrada, ndo € necessario um circuito logico a fim determinar se a tenséo
da rede esta no semiciclo positivo ou negativo.

Por outro lado, neste conversor, em qualquer que seja a etapa de operacdo ha sempre
trés semicondutores conduzindo corrente simultaneamente: dois diodos do retificador e o
interruptor S1 ou o diodo Ds, 0 que pode prejudicar o rendimento do conversor. Outro ponto
negativo desta topologia é o fato de toda a poténcia estar distribuida apenas entre o interruptor
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S1 e 0 diodo Ds. Como consequéncia, a densidade de poténcia em cada um deles é maior,

exigindo que componentes mais caros sejam utilizados.
2.1.2 Pré-Regulador Boost Interleaved

Um conversor semelhante ao anterior, mostrado na Figura 2.2, denominado de Pré-
regulador Boost interleaved utiliza duas células iguais formando dois conversores Boost em
paralelo. Trabalhos como os apresentados por (ANCUTI et al., 2014), (GIRAL; SALAMERO;
SINGER, 1999) e (PINHEIRO et al., 1999) utilizam este conversor, seja para comparar sua

eficiéncia com outras topologias, ou para propor novas técnicas de controle e modulcéo.

Figura 2.2 — Retificador passivo a diodo com pré-regulador Boost
interleaved.
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Fonte: Adaptada de Ancuti et al. (2014)

As vantagens descritas do pré-regulador classico sdo igualmente validas para o pré-
regulador interleaved. A adicdo de uma nova célula em paralelo, conforme mostrado na Figura
2.2, tem como vantagem o fato de que a corrente de entrada se divide entre as duas células, de
modo que L1 e L, conduzem apenas a metade da corrente total de entrada. Como consequéncia
as correntes média e eficaz nos interruptores, Si1 e Sz, e nos diodos, Ds e Ds, sdo bem menores
em relacdo a topologia classica. Como vantagem, isso implica na reducdo da densidade de
poténcia em cada um dos componentes, permitindo a utilizacdo de componentes mais baratos.
Uma vez que essas correntes sdo reduzidas pela metade em cada célula, as perdas por
comutacdo e por conducdo em Si, Sz, Ds € Ds tendem a ser reduzidas. Uma das desvantagens
desta topologia é a necessidade de um nimero dobrado de magnéticos no circuito. No entanto,
areducdo da corrente em cada célula permite a utilizagdo de elementos menores em comparagao

com a topologia Boost classica.
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2.1.3 Boost Bridgeless Classico

O conversor Bridgeless classico, apresentado na Figura 2.3 tem ndmero reduzido
de semicondutores, contando apenas com dois diodos superiores, D1 e D2, e dois interruptores,

S1 e Sz, que substituem os dois diodos inferiores do retificador em ponte completa.

Figura 2.3 — Boost Bridgeless classico.
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Fonte: Adaptada de Zhang et al. (2016)

Como descrito por Chen e Dai (2013), e Zhang et al., (2016) uma das principais
vantagens do conversor Bridgeless é o fato de os interruptores S; e S; poderem receber o0 mesmo
sinal de comando (acionamento simétrico), além de serem ambos referenciados ao ponto de
conexdo com o terra do circuito, 0 que torna mais simples o circuito de controle e comando dos
interruptores. Além de o conversor Boost Bridgeless classico ser uma das topologias que possuli
0 menor numero de semicondutores, apenas dois semicondutores conduzem simultaneamente
durante cada etapa de operacdo, tornando-a uma topologia que pode apresentar baixas perdas
por conducdo. Outra vantagem desta topologia € que se os dois interruptores forem comandados
de forma simétrica, pode ser dispensado o uso de um circuito de deteccdo de zero a fim de
diferenciar os semiciclos positivos e negativos da tenséo de entrada. Os dois diodos D1 e Dy,
por outro lado, operam em alta frequéncia, necessitando de dispositivos rapidos para substituir
os diodos de comutagdo lenta do estdgio retificador das duas topologias anteriores (pre-
reguladores Boost classico e o pré-regulador Boost Interleaved). De acordo com (CHEN; DAL,
2013), o conversor Bridgeless classico apresenta ainda um elevado ruido de modo comum,
causado pela carga e descarga das capacitancias parasitas entre o negativo do capacitor C e 0

negativo da fonte de tensao.
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2.1.4 Conversor Boost Bridgeless Interleaved

Derivado do conversor Bridgeless classico descrito anteriormente, o conversor
Boost Bridgeless interleaved, conforme descrito por Chen e Dai (2013) se diferencia do
Bridgeless classico pela adicdo de dois diodos de comutagédo lenta Dz e Ds, € um segundo
indutor L2, como mostra o circuito da Figura 2.4. Neste circuito cada um dos indutores conduz
apenas meio ciclo da corrente da rede, o que reduz o volume de cada um dos indutores. Assim
como no Bridgeless classico, os dois interruptores podem ser acionados com o mesmo sinal
PWM, além de serem referenciados ao terra do circuito, simplificando o circuito I6gico e de
comando. Nesta topologia o ruido de modo comum é reduzido. Em contrapartida, o Bridgeless
interleaved tem a desvantagem de, além de utilizar dois componentes magnéticos, possulir trés
semicondutores conduzindo em cada etapa de operacdo, o que faz com que as perdas por

conducao sejam ligeiramente maiores em relacdo ao Bridgeless classico (Zhang et al., 2016).

Figura 2.4 — Boost Bridgeless Interleaved.
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Fonte: Adaptada de Zhang et al. (2016)

2.1.5 Boost Bridgeless “Totem-Pole”

O conversor mostrado na Figura 2.5, descrito em Su, Zhang e Lu (2011) e Chen e
Dai (2013), € baseado no Bridgeless classico, com a diferencga que os dois interruptores Sy e S;
sdo postos no mesmo braco do retificador, enquanto os diodos D1 e D2 sdo postos no brago
oposto. Neste conversor as perdas por condugdo nos semicondutores séo reduzidas pelo fato de
existir apenas dois semicondutores conduzindo em cada uma das etapas de operagdo. As
interferéncias causadas pelo ruido de modo comum sdo consideravelmente reduzidas. Os dois

interruptores, S1 e S» podem ser comutados de forma complementar, ou assimetrica,



32

simplificando a logica de modulagdo. Por outro lado, este conversor exige um circuito de
deteccdo de passagem pelo zero, visto que os dois interruptores operam de formas diferentes
nos semiciclos positivo e negativo da rede. O fato de o interruptor S1 ndo ser referenciado ao
ponto em comum com o terra do circuito exige a utilizacdo de um driver de isolacdo do gatilho,

exigindo maior complexidade do circuito de comando dos interruptores.

Figura 2.5 — Boost Bridgeless “Totem-Pole”.
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Fonte: Adaptada de Chen e Dai (2013)

2.1.6 Boost Bridgeless com Interruptor Bidirecional

Outra variacdo do conversor Boost Bridgeless classico, apresentado por Huang et
al., (2017) utiliza um modulo bidirecional de interruptores, Si1 e S, e quatro diodos de
comutacgdo rapida D1, D2, D3 e D4, conforme mostra a Figura 2.6. Assim como no Bridgeless
classico, as perdas por conducéo nos semicondutores sdo reduzidas pelo fato de ter apenas dois
semicondutores conduzindo em cada uma das etapas de operacdo. As interferéncias causadas
pelo ruido de modo comum desaparecem com a utilizagdo do diodo Da.

Os dois interruptores podem ser comutados de forma complementar, ou assimétrica,
ou ainda, durante o semiciclo positivo, o interruptor S; é comutado pelo sinal de PWM,
enquanto o interruptor Sz permanece bloqueado. O contrario acontece durante o semiciclo
negativo, quanto o interruptor S; é comutado enquanto o interruptor S1 permanece bloqueado.
O conversor Boost Bridgeless com interruptor bidirecional exige um circuito de deteccdo de
passagem pelo zero, visto que os dois interruptores operam de formas diferentes durante os
semiciclos positivo e negativo. Como nenhum dos dois interruptores séo referenciados ao ponto

em comum com o terra, esta topologia exige a utilizacdo de um circuito de driver isolador para
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os gatilhos dos dois interruptores, exigindo maior complexidade do circuito de comando destes

interruptores.

Figura 2.6 — Boost Bridgeless com interruptor bidirecional.

» Barramento
Retificador cc Carga

T
a1

| FILTRO =z
Vi (1) EMI ﬁSl =C s

Fonte: Adaptada de Huang et al. (2017)

2.1.7 Boost Bridgeless Pseudo “Totem-Pole”

A Figura 2.7 mostra uma topologia derivada do conversor Bridgeless “toten-pole”,
mostrado na Figura 2.5, equivalente a dois conversores Boost (LIU et al., 2011). Esta topologia
recebe o nome de Pseudo toten-pole devido as posi¢des das interruptores Si e Sz. Durante o
semiciclo positivo o indutor L1 e o diodo D3 estdo em conducdo, com D2 e S; comutando de
forma complementar entre si na frequéncia de comutacdo. Durante o semiciclo negativo o
indutor L> e o diodo D; estdo em condugdo, com D4 e S; comutando de forma complementar
entre si na frequéncia de comutagéo.

Nesta topologia os sinais PWM para cada um dos interruptores deve ser
discriminado com relacdo ao semiciclo de operacdo da corrente de entrada, necessitando da
utilizacdo de um circuito de deteccao de zero a fim de identificar qual o semiciclo de operacéo.
O fato de o interruptor S1 ndo estar referenciado ao ponto comum do terra exige um circuito de
driver para isolamento do gatilho deste interruptor. Esta topologia exige um circuito complexo
de driver e de controle, tornando a implementacdo pratica desta topologia menos atrativa em

relacdo as demais.
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Figura 2.7 — Boost Bridgeless Pseudo “Totem-Pole” .
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Fonte: Adaptada de Chen e Dai (2013).
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2.1.8 Boost Half Bridge Bidirecional

Todas as topologias apresentadas anteriormente permitiam o fluxo de poténcia
apenas unidirecional, da fonte para a carga. Varias topologias, por outro lado foram propostas
no sentido de permitir o fluxo bidirecional de poténcia. A Figura 2.8 mostra uma destas
topologias, cujo estagio retificador é constituido por dois interruptores na configuracdo de meia
ponte, e o link cc utiliza dois capacitores em série com ponto central conectado ao neutro da
fonte.

Figura 2.8 — Boost Half Bridge Bidirecional.
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Fonte: Adaptada de Chen e Dai (2013).

O conversor Half-Bridge da Figura 2.8 possui duas etapas de operacdo para cada
semiciclo da rede. Na primeira etapa do semiciclo positivo, a interruptor S; conduz,
promovendo um acumulo de energia no indutor por um percurso que passa pelo capacitor Co.
Na segunda etapa o interruptor Sz bloqueia, permitindo que o indutor descarregue uma parcela

de sua energia para a carga. Na primeira etapa do semiciclo negativo, o interruptor S; conduz,
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acumulando energia no indutor através do capacitor Ci. Na segunda etapa o interruptor Si
bloqueia, permitindo que o indutor entregue parte da energia acumulada para a carga.

Esta topologia possui algumas vantagens em relacéo as topologias anteriores, além
do fato de permitir o fluxo bidirecional de poténcia. Como descrito no paragrafo anterior, em
todas as etapas de operagdo ha apenas um semicondutor ativo, reduzindo as perdas por
conducdo. O nimero de semicondutores é o menor entre as demais topologias, pelo fato de ndo
ser necessario utilizar diodos no estagio retificador, reduzindo o custo do conversor. O fato de
utilizar um ponto central entre os capacitores de saida significa que cada um dos capacitores
estd submetido apenas a metade da tensdo do barramento cc, permitindo a utilizacdo de
capacitores com custo e tamanho reduzidos.

O conversor Half Bridge, por outro lado possui algumas desvantagens. A utilizacéo
de apenas dois semicondutores faz com que a densidade de poténcia em cada um dos
interruptores seja elevada, exigindo dispositivos com custo elevado. A topologia exige um
circuito de driver para isolamento do gatilho da interruptor superior, o qual deve ser robusto
suficiente para garantir que nao haja curto de brago, o que € um dos riscos recorrentes a este
tipo de estrutura. O fato de utilizar dois capacitores com ponto central, além de cada um dos
capacitores passar um semiciclo inteiro descarregando, também exige que o controle garanta o

equilibrio das correntes e tensdes nos capacitores.

2.1.9 Boost Full Bridge

Outra topologia de retificador Boost bidirecional € o retificador Full Bridge
mostrado na Figura 2.9. Esta topologia € utilizada apenas em casos onde € necessario permitir
o fluxo bidirecional de poténcia, pois utiliza quatro interruptores, enquanto as demais topologias
exigiam apenas dois, além de necessitar de um circuito de driver de isolamento para cada um
dos bracos do conversor com adequada prevencao de curto-circuito de brago.

Assim como nas topologias Bridgeless, o retificador full bridge possui apenas dois
semicondutores conduzindo em cada uma das etapas de operacéo, reduzindo as perdas por
conducdo nos interruptores. Além disso, a poténcia total do circuito é distribuida através dos
quatro interruptores, reduzindo a densidade de poténcia em cada uma, permitindo o uso de
dispositivos com custo reduzido.

A robustez desta topologia é consideravelmente reduzida pelo risco dobrado de

curto-circuito de brago. Para as duas modulagdes possiveis para esta topologia, ndo é necessario
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a utilizacdo de circuito de detecgdo de zero, visto que a informacdo a respeito de em qual

semiciclo o conversor opera ja estd embutida na modulag&o.

Figura 2.9 — Boost Full Bridge.
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2.2 Estratégias de Controle para Correcao de Fator de Poténcia

Qualquer que seja a estratégia de PFC proposta, para qualquer topologia de
conversor escolhida, a premissa basica para a obtencéo de um fator de poténcia unitario é que
a corrente de entrada tenha a mesma forma e fase da tenséo de entrada, ou como descrito por
Erickson e Maksimovic (2001), € necessario que “as formas de onda da corrente e da tensdo
possuam o0 mesmo formato (...) e a mesma fase”.

Embora as técnicas apresentadas a seguir estejam exemplificadas para um
retificador monofasico com pré-regulador Boost, ndo ha impedimento a que sejam adaptadas a
qualquer um dos conversores apresentados anteriormente, respeitando suas respectivas
particularidades.

Entre outras caracterizacdes possiveis, as principais técnicas de PFC em CCM
podem ser divididas em dois grupos: técnicas com frequéncia de comutacéo constante e técnicas
com frequéncia de comutagdo variavel (SILVA, 2012).

As técnicas de PFC que operam com frequéncia de comutacdo constante podem
ainda ser subdivididas em trés grupos: controle direto da corrente, controle indireto da corrente
e controle sem sensor de corrente. A seguir sdo descritas as principais estratégias de controle

para a obtencdo de elevado fator de poténcia.
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2.2.1 Controle por Corrente de Pico

No controle por corrente de pico, como pode ser observado na Figura 2.9 um sinal
de referéncia para a corrente Irer € gerado, multiplicando o shape da tensdo de entrada retificada
pelo sinal vc(t) resultante do compensador responsavel pela regulacdo da tensao de saida.

Nesta estratégia de controle o interruptor S do conversor é acionado com uma
frequéncia constante gerada a partir de um sinal de clock. O desligamento do interruptor é
realizado por meio da comparacao de trés sinais: a corrente de referéncia Irer, um sinal de rampa
externa, chamada de rampa de compensacdo (ROSSETTO; SPIAZZI; TENTI, 1994), e a rampa
de subida da corrente no indutor que equivale a corrente que circula pelo interruptor. Dessa
forma, o interruptor é desligado quando a soma da rampa externa com a rampa positiva da

corrente no indutor € maior que a corrente de referéncia Iref.

Figura 2.10 — Boost PFC com controle por corrente de pico.
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Fonte: Adaptada de Rossetto, Spiazzi e Tenti, (1994).

As principais vantagens da técnica por corrente de pico sdo a frequéncia de
chaveamento constante, a auséncia de um compensador de corrente e o fato de permitir medir
apenas a corrente no interruptor, reduzindo as perdas por condugdo no resistor shunt de
medic&o.

Como desvantagens, por outro lado, estdo a necessidade de uma rampa de

compensacao externa, e 0 aumento da distorcao de corrente para situagdes com carga leve.
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2.2.2 Controle por Corrente Média

O controle por corrente média aplicado em PFC, conforme descrito por Rossetto,
Spiazzi e Tenti (1994), consiste em tomar uma amostra da tensao senoidal de entrada e utiliza-
la como valor de referéncia para um compensador de corrente, garantindo assim que a corrente
drenada da rede elétrica tenha 0 mesmo formato e esteja em fase com a tensdo de entrada.

Analisando a Figura 2.11, que mostra um diagrama funcional da técnica ora
abordada, pode-se observar que a tensdo de saida é controlada através de um compensador,
responsavel por comparar o sinal da tensdo de saida realimentada com seu valor de referéncia
Vret. O sinal de saida desse compensador, v¢(t), € entdo multiplicado pela tensdo de entrada
retificada, atenuada por um ganho K,;,, dando origem ao sinal de referéncia, Irer, do
compensador de corrente que, por sua vez, é comparado com a corrente no indutor, i.(t),
atenuada por um ganho K;. O compensador de corrente, finalmente, gera um sinal de controle,
vi(t), utilizado como onda moduladora , pelo bloco gerador do PWM de comando do interruptor
S.

Figura 2.11 — Boost PFC com controle por corrente média.
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Fonte: Adaptada de Rossetto, Spiazzi e Tenti (1994).

A Figura 2.12 apresenta um esbogo de como se relacionam as formas de onda da
amostra da corrente no indutor (i.(t)/ki), do sinal de referéncia do compensador de corrente (Iref)
e de comando PWM do interruptor S.
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Figura 2.12 — Formas de onda do
controle por corrente média.
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Fonte: Préprio autor.

Apesar de ser uma das técnicas mais utilizadas para PFC, existindo circuitos
integrados especificos para esta estratégia, uma de suas principais desvantagens é o fato de
exigir um compensador interno de corrente que torna complexa sua implementacéo, visto que
na implementag&o do projeto do compensador devem ser levados em conta os diferentes pontos
de operagéo do conversor dentro de um ciclo da rede (ROSSETTO; SPIAZZI; TENTI, 1994).

2.2.3 Controle por Histerese

O método de controle por histerese, assim como nos métodos por corrente média e
corrente de pico, utiliza uma amostra da tensdo retificada para a criacdo de uma banda de
histerese. Utiliza, ainda, uma amostra da corrente do indutor. A funcionalidade desta técnica é

ilustrada na Figura 2.13.
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Figura 2.13 — Boost PFC com controle por Histerese.
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Fonte: Adaptada de Rossetto, Spiazzi e Tenti (1994).

Os gréficos da Figura 2.14 mostram as principais formas de onda do controle por
histerese, o qual consiste em fazer com que a corrente no indutor Boost, que € a propria corrente
de entrada, esteja contida dentro da banda de histerese criada pelos sinais Irefsup € Irefinf, Obtidos
a partir da tenséo retificada. Quando a amostra de corrente do indutor i (t)/k; atinge o limite
superior da banda de histerese Irersup, 0 latch RS comanda o desligamento do interruptor,
fazendo com que a corrente no indutor decresga. Quando a amostra da corrente do indutor
alcanca o limite inferior da banda de histerese, Irefin, 0 latch RS comanda o religamento do
interruptor, fazendo com que a corrente volte a crescer até alcancar novamente o limite superior

da banda de histerese e assim sucessivamente.

Figura 2.14 — Formas de onda de corrente
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Fonte: Préprio autor.
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O controle por histerese possui algumas vantagens em relacdo aos controles por
corrente média e por corrente de pico, podendo ser destacados a auséncia de compensador de
corrente e de rampa de compensacgdo, e principalmente o fato de apresentar uma distorcao
harmonica extremamente reduzida em relacdo as duas técnicas anteriores, desde que a banda
de histerese seja adequadamente ajustada.

A principal desvantagem do controle por histerese na forma cléssica apresentada é
a operacdo com frequéncia variavel, resultando em frequéncias extremamente elevadas nas
regides de baixa corrente, 0 que exige que o projeto seja avaliado para toda a faixa de frequéncia
que o conversor pode operar, além de acarretar maiores perdas por chaveamento devido as
elevadas frequéncias, e necessitar da utilizacdo de componentes que suportem toda a faixa de
frequéncia de operacdo. Existem técnicas de histerese derivadas da forma classica que utilizam
frequéncia constante, e formas de evitar as elevadas frequéncias nas regides de baixa corrente,

evitando as principais desvantagens de sua forma classica.

2.2.4 Técnicas de Controle Indireto da Corrente

As principais desvantagens apontadas nos controles por corrente média e por
corrente de pico sdo a necessidade de um controlador de corrente cuja sintonia ndo é de simples
execucdo, ou da necessidade de uma rampa externa de compensacao, que pode prejudicar a
distorcdo de corrente em certas operagdes. Com isso em vista, uma nova perspectiva sobre a
correcdo do fator de poténcia, enraizada no conceito de resisténcia emulada (YAAKOV;
ZELTSER, 1999), resultou no desenvolvimento de técnicas de controle com frequéncia de
comutacdo constante, que dispensam a necessidade de um compensador de corrente e/ou de
amostragem da tensao de entrada, este Gltimo fator comum a todas as técnicas apresentadas até
agora.

Partindo do principio de que a dindmica do conversor operando com fator de
poténcia unitario deve se aproximar do comportamento de uma carga puramente resistiva, surge
uma nova classe de técnicas de controle para PFC denominada de controle indireto, cuja
nomenclatura se da pelo fato de a corrente ser controlada sem que haja a necessidade uma forma
de onda de referéncia para ela.

O desenvolvimento analitico desse pressuposto demonstra que o sinal de corrente
no indutor pode ser utilizado diretamente como sinal de modulagdo para o PWM, sem que

necessite passar por um compensador de corrente ou ser comparado com algum sinal de
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referéncia, garantindo a operacdo com fator de poténcia unitario (SILVA, 2012). As se¢des a

seguir descrevem as trés principais estratégias de controle indireto de corrente.

2.2.4.1 One-Cycle-Control

Proposta originalmente por (LAI; SMEDLEY, 1998) para o controle de conversores
cc-cc, a técnica One-Cycle-Control (OCC) também se mostrou adequada ao controle de pre-
reguladores de fator de poténcia, sendo aqui classificada como uma técnica de controle indireto
por portadora variavel. Tem seu principio de funcionamento baseado na geracdo de uma
portadora que é o resultado da integracdo da saida do compensador responsavel pela regulacéo
da tenséo de saida do pre-regulador.

Observando o diagrama funcional dessa técnica, apresentado na Figura 2.15, é
possivel notar que o sinal de corrente no indutor i.(t), atenuado por um ganho ki, é utilizado
diretamente como sinal modulador. Um sinal de Clock com frequéncia constante esta conectado

a entrada “Set” de um Flip-Flop RS garantindo a comutagdo com periodicidade fixa.

Figura 2.15 — Boost PFC utilizando one-cycle control.
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Fonte: Adaptada de Silva (2012).

Assim, como mostra a Figura 2.16, quando o sinal de Clock esta em nivel l6gico
alto, a saida Q € ligada, e Q é desligada, fazendo com que o interruptor desligue e o integrador
inicie a integracdo do sinal de saida v¢(t) do compensador responsavel pelo regulacdo da tenséo
de saida do pré-regulador. No instante em que a portadora se iguala ao valor do sinal de

realimentagao da corrente no indutor, o comparador ativa a entrada “Res” do Flip-Flop, fazendo
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com que a saida Q seja desligada, e Q religada, reiniciando o integrador e ligando, portanto, o
interruptor. O integrador permanece desligado até que o sinal de Clock volte a ser ativado,

dando inicio a todo o processo nhovamente.

Figura 2.16 — Formas de onda do one-cycle control.
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Fonte: Préprio autor.

Assim, nesta vertente do controle indireto, o controle do fluxo de poténcia do
retificador se da pela através da influéncia do sinal de controle, v¢(t), no valor de pico da
portadora. Assim, a resisténcia emulada é inversamente proporcional ao sinal de controle ve(t),
Ou seja, quanto maior € o sinal v¢(t) menor € a resisténcia emulada e maior a corrente drenada

pelo retificador da fonte de entrada.

2.2.4.2 Self Control

A técnica denominada de Self Control, ou auto-controle, foi proposta por
Borgonovo et al. (2005) e ja nasce voltada para o controle do conversor boost como pré-
regulador de fator de poténcia. Nesta estratégia, ao contrario do OCC, é utilizada uma portadora
triangular fixa. A tensdo de saida é controlada através da amplitude do sinal modulador, ou seja,
variando o ganho de realimentacdo da corrente. O circuito basico do Boost PFC que utiliza a
técnica Self Control esta ilustrado na Figura 2.17. A corrente do indutor i (t) é medida e
atenuada por um ganho ki. Este sinal é entdo multiplicado pelo resultado do compensador
responsavel pela regulacdo da tensdo de saida do pré-regulador, v¢(t), e o resultado €, entdo,

comparado com uma portadora triangular, v(t), de frequéncia e amplitude fixas.
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Figura 2.17 — Boost PFC utilizando auto controle (Self Control).
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Fonte: Adaptada de Silva (2012).

A Figura 2.18 mostra as formas de onda tipicas do Self-Control, o sinal da
portadora, e o sinal modulador retirado da corrente do indutor multiplicado pela saida do

compensador de tensao.
Figura 2.18 — Formas de onda do auto controle (self-control).
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Fonte: Préprio autor.

Assim, nesta vertente do controle indireto, o controle do fluxo de poténcia do
retificador se da pela através da variacdo do ganho de corrente com o produto do sinal de
controle, ve(t). Assim, ao contrario do OCC, a resisténcia emulada é diretamente proporcional
ao ganho de corrente e inversamente proporcional a corrente drenada pelo retificador da fonte
de entrada.

Alguns trabalhos recentes aplicam a técnica de Self Control em sistemas de
conversdo de energia eolica (Wind Energy Conversion System — WECS), utilizando geradores
sincronos de ima permanente (Permanent Magnet Synchronous Generator — PMSG), dentre 0s
quais podem ser destacados (GUIMARAES, 2016) e (ALMEIDA; DEMERCIL, 2013). O
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primeiro prop6e um WECS para injecdo na rede, e o segundo, um carregador de baterias a partir

de um PMSG com turbina de eixo vertical.

2.2.4.3 Self Control com portadora modificada

Uma terceira técnica proposta por Silva (2012) uniu as vantagens do One-Cycle-
Control e do Self Control, partindo dos fundamentos matematicos descritos em (YAAKOQOV;
ZELTSER, 1999). Nesta técnica a amostra de corrente do indutor, ic(t)/k, € utilizada
diretamente como sinal de modulacéo, e o sinal da portadora vi(t) € multiplicado pela saida do
compensador responsavel pela regulacdo da tensdo de saida do pré-regulador, v¢(t). Dessa
forma, o principio do auto controle é mantido, mas operando com portadora variavel, como no
OCC. A Figura 2.19 mostra o circuito de controle para a técnica de auto controle com portadora
variavel, enquanto a Figura 2.20 mostra as principais formas de onda envolvidas no processo

de controle.

Figura 2.19 — Boost PFC utilizando Self Control com portadora variavel.
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Fonte: Adaptada de Silva (2012).

Figura 2.20 — Formas de onda do Self Control com portadora variavel.
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2.2.5 Técnicas de Controle sem Sensor de Corrente (Sensorless)

Embora tenham eliminado a necessidade de uma malha de corrente e de um sensor
de tensdo, as técnicas de controle indireto descritas acima ainda apresentam a necessidade da
utilizacdo de um sensor para a leitura da corrente de entrada. Este sensor de corrente, em
algumas aplicacdes, pode elevar o custo dos conversores. Em contraponto a este fato, surgiram
técnicas que passaram a dispensar a utilizacdo de sensoriamento da corrente no indutor. Na
secdo a seguir estdo descritas as principais estratégias de PFC que ndo utilizam sensor de
corrente, por isso chamadas de sensorless.

Todas as técnicas apresentadas nesta secdo possuem em comum, além do fato de
ndo utilizarem sensor de corrente, a utilizacdo de um sistema de controle digital. A caracteristica
béasica destas estratégias de controle é a utiliza¢do das informacdes da tensao de entrada e tenséo
de saida como base de controle. A Figura 2.21 mostra o esquema usual de um pré-regulador

Boost monoféasico utilizado nas técnicas de PFC sensorless.

Figura 2.21 - Configuragdo usual para técnicas PFC sensorless.
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Fonte: Préprio autor.

Lopez et al. (2014) apresenta uma proposta de PFC sem sensor de corrente, partindo
do conceito da Reconstrucdo da Corrente (Current Rebuilding), segundo o qual a corrente no
indutor, iL(t), pode ser estimada a partir da integracdo da tenséo sobre o indutor. Uma vez que
as unicas informagdes de tensdo que a técnica utiliza séo as tensdes de entrada, Vin, € saida, Vou,
a tensdo v no indutor deve ser estimada em fungdo apenas da soma ou subtragéo destas duas,
nos instantes em que o interruptor se encontra ligado ou desligado. A partir desta corrente

“reconstruida”, o controle da corrente é realizado como no controle por corrente média, porém
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em um dispositivo de controle digital. A Figura 2.22 mostra o diagrama de blocos interno para
a estratégia de controle por reconstrugdo de corrente.

Figura 2.22 — Estratégia de reconstrucdo de corrente.
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Fonte: Adaptada de LOpez et al. (2014).

Sanchez et al. (2014) prop6e uma técnica de controle baseada em sinais de razéo
ciclica pré-calculados. Nesta proposta é desenvolvida uma equacdo que define, para uma
condicdo de operacdo especifica, qual deve ser a razdo ciclica do interruptor para cada periodo
de comutacdo. Dessa forma, cada periodo de comutagdo € associado a um valor de razéo ciclica
armazenado na memoria do dispositivo. A tensdo de entrada deve ser lida a fim de garantir o
sincronismo entre os valores armazenados e seu respectivo periodo de comutacao. A principal
desvantagem desta técnica é o fato de ser limitada a condicbes de operacdo predefinidas, e
necessitar ser reprogramada caso haja alguma variacéo de projeto, 0 que restringe a autonomia
da técnica.

Finazzi et al. (2010), em uma técnica similar a de razdo ciclica pré-calculada,
propGe uma técnica denominada de controle pré-programado. O principio da proposta é
dividido em dois estagios de operacdo: o estdgio no qual o dispositivo digital esta sendo
programado, seguido do estagio ja programado. O estagio “programando” consiste em utilizar
um conversor com alguma das técnicas de controles analdgicas classicas, como o controle por
corrente média, por exemplo, e armazenar o sinal de PWM na memodria do dispositivo de
controle digital, para varias condigdes de operacdo. Em seguida, este dispositivo pode passar a
operar no modo programado, gerando os pulsos PWM na sequéncia armazenada na memodria,
considerando que o conversor seja idéntico ao utilizado no modo “programando” e operando
nas mesmas condi¢des. Apesar de ser uma técnica com logica e implementacdo simples, torna-
se desvantajosa pelo fato de necessitar de um sistema de poténcia com outra técnica

implementada, de forma que néo é possivel operar de forma autdbnoma.
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Uma das propostas mais consolidadas no campo do controle sem sensor de corrente
é apresentado por Chen (2008), com pequenas variacbes em Chen (2009), Chen, Wu e Liao
(2010), e Chen et al. (2014). Denominada em Chen (2008) como Duty Phase Control, € uma
forma de PFC baseada no controle de fase da raz&o ciclica. Na Figura 2.23 esta representado
um diagrama de blocos equivalente ao método de controle proposto para o Duty Phase Control.
A estratégia consiste em extrair uma forma de onda senoidal retificada da entrada, e modificar
sua fase por um angulo 4, proveniente do compensador responsavel por regular a tensdo de
saida, através de um bloco de phase shift. Esta senoide retificada com fase modificada é
multiplicada pela relacéo entre o valor de pico da tenséo de entrada e o valor médio da tensdo
de saida, gerando assim um sinal de controle, vcont, que € comparado com uma onda triangular

a fim de gerar o sinal de PWM para o conversor.

Figura 2.23 — Diagrama de controle do Duty Phase Control.
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Fonte: Adaptada de Chen (2008) e Chen, Wu e Liao (2010).

O processamento matematico e computacional € mais rebuscado em comparacao as
técnicas anteriores, uma vez que exige a utilizacdo de PLL e uma logica de deslocamento de
fase. Isso torna a técnica totalmente autbnoma, independente das condigdes de operacao. Por
outro lado, exige maior capacidade de programacéo e de processamento. Outra desvantagem da
técnica é que o equacionamento descrito considera que a tensdo de entrada seja perfeitamente
senoidal, sem componentes harmonicas. Assim, para a técnica, qualquer deformagdo na forma

de onda da tensdo de entrada acarreta em uma reducédo do fator de poténcia.
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2.3 Proposta do Trabalho

O objetivo deste trabalho é apresentar, desenvolver e demonstrar a proposta de uma
técnica de PFC sensorless aplicada ao conversor Boost Bridgeless monofésico. A técnica aqui
apresentada propde unir as principais vantagens e excluir algumas desvantagens comumente
encontradas nas técnicas apresentadas ao longo deste capitulo.

O principio da estratégia de controle desenvolvida neste trabalho consiste no fato
de que o préprio sinal da tensdo de entrada do conversor ser utilizado diretamente como sinal
modulador, desde que este sinal seja deslocado por um determinado angulo em relacao a forma
de onda da tensdo de entrada. O fator de poténcia €, portanto, corrigido simplesmente ao atrasar
a forma de onda da tensdo de entrada e aplicar este sinal deslocado no tempo diretamente como
sinal modulador, podendo a partir deste ponto ser denominada de Controle Indireto por
Deslocamento de Amostra de Tensdo (CIDAT).

Esta proposta apresenta diversas vantagens em relagdo as demais técnicas.
Primeiramente, é dispensada a utilizacdo de um circuito para o controle direto da corrente, como
nos casos do controle por corrente média ou histerese. Por essa razdo o CIDAT pode ser
classificado como controle indireto de corrente. Além disso, diferente do controle por histerese,
esta técnica possui modulacdo PWM classica, com frequéncia de comutacdo constante. Em
comparacao as técnicas de controle indireto de PFC (One-Cycle Control e Self Control, por
exemplo) o CIDAT néo utiliza sensor de corrente, cuja utilizacdo pode elevar o custo do
conversor, sendo enquadrada dentro do grupo de conversores PFC sensorless.

O CIDAT apresenta ainda algumas vantagens em relacao as varias técnicas de PFC
sensorless descritas na secdo anterior. A grande maioria delas exige um circuito de sincronismo
com a tensdo da rede (como Phase Locked Loop - PLL) e/ou necessitam de um controlador
digital com elevada capacidade de processamento computacional ou de armazenamento. 1sso
faz com que algumas delas possuam certa complexidade para implementacdo. O algoritmo do
CIDAT, por outro lado é simples, e consiste apenas de uma légica para Amostrar — Esperar —
Aplicar, ndo sendo necessario grande esfor¢co computacional ou sincronismo com a tensdo da
rede, uma vez que este sincronismo ja esta embutido na amostragem da tensdo. Outra vantagem
do CIDAT em relacdo a algumas técnicas de PFC sensorless esta no fato de que a tenséo de
entrada do conversor ndo necessita ser uma forma puramente senoidal, garantindo fator de
poténcia elevado para quaisquer formas de onda periddicas na entrada. Esta consideracao é de
suma importancia, uma vez que a tensdo da rede elétrica possui a presenga de componentes

harménicas que distorcem sua forma de onda. Consequentemente, a circulagdo de uma corrente
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senoidal pura acarretaria, ironicamente, na circulagdo de reativo no circuito de alimentagéo.
Portanto, a abordagem adotada no CIDAT o torna 0 mais transparente possivel, em termos de
fator de poténcia, para o sistema elétrico.

Considerando as varias topologias de conversores apresentados anteriormente,
levando em consideragdo as vantagens e desvantagens, bem como as exigéncias do que é
proposto neste trabalho, optou-se por utilizar o conversor Boost Bridgeless classico. Uma vez
que o objetivo principal deste trabalho é desenvolver e aplicar uma técnica de PFC, ndo é
necessaria a utilizacdo de um conversor bidirecional. Além disso, a topologia Bridgeless
classica possui volume e perdas reduzidas, além de exigir um circuito simples de controle e
comando para os interruptores. A Figura 2.24 mostra o esquema basico do circuito de poténcia

e de controle proposto para este trabalho.

Figura 2.24 — Topologia de Boost PFC proposta
utilizando CIDAT.
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Fonte: Préprio autor.

2.4 Resumo Comparativo das Técnicas

A Tabela 2.1 mostra um breve resumo comparativo entre as varias técnicas descritas
anteriormente, abordando as vantagens e desvantagens de cada uma delas. Como uma das
propostas do CIDAT é unir as principais vantagens e reduzir as desvantagens, € possivel

observar tal caracteristica se comparado com as demais técnicas de controle.
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Tabela 2.1 — Resumo comparativo das técnicas de PFC.

Vantagens Desvantage

>
(7]

Técnica de PFC

Sem sensor de corrente
Frequéncia Constante
Sem malha de corrente
Digitalizacdo Simples
Sensor de Corrente
Frequéncia Varuavel
Malha de corrente
Rampa de compensacéo
Distorcéo em carga leve
Digitalizacdo Complexa

Baixo custo

Corrente de Pico

Corrente Média

Histerese
occ
Self Control
Self Control com portadora modificada

Current Rebuilding
Precalculated Duty Cicle
Controle Pré-Programado

Duty Phase Control

CIDAT

Fonte: Proprio Autor.

2.5 Conclusao

Este capitulo foi dedicado a revisdo bibliogréfica dos principais tipos de
conversores monofasicos baseados no conversor Boost operando com PFC, além de apresentar
e descrever as principais técnicas de PFC encontradas na literatura.

Na secdo 2.1 foram apresentados 0s principais tipos de conversores Boost
monofésicos, os quais sdo diferenciados quanto ao fluxo de poténcia (unidirecional ou
bidirecional) e ao tipo de modulagdo (unipolar, simétrico e assimétrico). Para cada um dos
conversores sao descritas as vantagens e desvantagens em sua utilizacdo. A secdo 2.2 trouxe
uma descricdo das principais técnicas de controle para correcdo ativa de fator de poténcia,
divididas em controle direto, indireto e sem sensor de corrente. Na secdo 2.3 estd descrita de
forma geral qual é a proposta do trabalho, apresentando o conversor proposto no qual € testada,
além de descrever a técnica de PFC desenvolvida neste trabalho, denominada de CIDAT.

Até o presente capitulo os esfor¢os foram concentrados em mostrar um esboco geral
do plano de fundo geral envolvendo a corregéo ativa de fator de poténcia utilizando retificadores
tipo Boost monofésico. Os capitulo seguintes séo dedicados a formalizagdo e demonstracédo da

estratégia de controle CIDAT aplicada ao retificador Boost Bridgeless monofasico.
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3 CONTROLE INDIRETO POR DESLOCAMENTO DE AMOSTRA DE TENSAO

Antes de dar prosseguimento a abordagem do projeto do conversor, € necessario
que sejam estabelecidas as bases tedricas e matematicas do Controle Indireto por Deslocamento
de Amostra de Tensdo (CIDAT). Com isto em foco, este capitulo é dedicado a demonstracéo
matematica do CIDAT, bem como a explicacdo detalhada de seu principio de funcionamento.

Para tanto, é necessario partir das seguintes consideracfes iniciais, para fins de
compreensdo: em primeiro lugar a técnica é apresentada operando sobre um retificador classico
com pré-regulador Boost, visto que seu funcionamento basico pode se estender as demais
topologias baseadas no conversor tipo elevador, o que inclui o retificador Boost Bridgeless
estudado neste trabalho; Além disso, as equagdes descritas a seguir consideram que a forma de
onda da tensédo de entrada seja uma forma de onda periddica, mas ndo necessariamente senoidal,

assegurando a eficacia da técnica mesmo sob condic@es de distor¢do harmdnica da tensao.

3.1 Demonstragdo e Fundamentacdo Matemética

A estrutura do retificador Boost PFC pode ser representada por um circuito
equivalente simplificado (BORGONOVO, 2005), composto por um indutor de interface L e

uma fonte controlada v, (t), conforme ilustrado na Figura 3.1.
Figura 3.1 — Circuito equivalente do conversor Boost PFC.

v (t) i

+ L H +
Vi, (1) %O

Fonte: Adaptada de Borgonovo, 2005.

Seja v;,(t) a tensdo de alimentacdo do retificador boost PFC, que é uma onda
periddica composta por uma componente fundamental e n componentes harmonicas. Tendo

como premissa a operacao com elevado fator de poténcia, a corrente no indutor, i, (t), deve
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possuir o mesmo formato e estar em fase com v;,(t). Ademais, sendo R a resisténcia emulada

pelo conversor Boost PFC, pode-se afirmar que:

() = 0 3.1)

Utilizando a transformada de Fourier, é possivel decompor a tensdo v;,(t) € a
corrente i; (t) de entrada como a soma de n componentes harmoénicas, em funcéo da frequéncia

angular fundamental w:

n

Vin () = ) WVosen(kot + @)
k=1

(3.2)

n

i (t) = Z [%sen(kwt + @) (3.3)

k=1

Nas quais V,,; é a amplitude maxima e ¢; 0 angulo referente a posicéo inicial da
k-ésima componente harménica. Analisando a malha de tensdo da Figura 3.1, a tensdo

controlada v¢(t) é dada por:

Vs (£) = vin () — v, (0) (3.4)

Por definicdo, a relacdo entre a tensdo, v, (t), e a corrente no indutor, i; (t), é:

di, (£) 35)

Aplicando a Equacéo (3.3) a Equacédo (3.5), a tensdo no indutor pode ser escrita

como uma soma de n componentes cossenoidais:

n
k.L.w.V,
v, (t) = Z [% cos(kwt + @) (3.6)
k=1
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Substituindo as Equaces (3.2) e (3.6) na Equacédo (3.4), esta pode ser reescrita

como:

v(t) = Z [mGsen(ka)t + @) — K R cos(kwt + <pk)] (3.7)
k=1

A manipulacdo da Equacéo (3.7) se tornaria exaustiva tomando-a na forma em que
se encontra expressa acima. A fim de simplificar a equacéo € preciso recorrer a uma propriedade
trigonométrica que envolve a soma (ou subtracdo) de senos e cossenos de mesma frequéncia
angular. A soma de senos e cossenos de mesma frequéncia pode ser simplificada por uma

senoide com certo angulo de atraso da senoide original:

Ay sen(x, (D) + By cos(x, (1)) = |Ax® + Bi*.sen <xk(t) + arctg (%)) (3.8)
k

Comparando as Equac6es (3.7) e (3.8), os termos A, By e x;(t) sdo, portanto,

equivalentes a:

Ar = Vo (3.9)
R
x, (t) = kot + @y, (3.11)

Aplicando a propriedade definida pela Equacéo (3.8), e aplicando as expressdes das
Equacdes (3.9) a (3.11), cada termo da Equacdo (3.7) pode entdo ser representado por uma
funcdo senoidal na k-ésima frequéncia defasada de um determinado angulo e com um

determinado valor de pico:

n

k. L. Vi) k.L.

v (t) = z \/mGz + (%) .sen [kwt + @y + arctg (— Tw>] . (3.12)
k=1

Na Equacdo (3.12) ha duas aproximacdes possiveis que simplificam a expressao.

Considerando que a corrente de entrada ndo deve possuir componentes harmonicas de ordens
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extremamente elevadas, é possivel assumir que k ndo assumira valores elevados. Dessa forma

é possivel aplicar a seguinte relacéo:

k.L.
Y«1 (3.13)

Esta consideracao implica que a amplitude de cada componente da Equacdo (3.12)
pode ser aproximada simplesmente por V,,, Portando, a amplitude de v,(t) permanecera a
mesma amplitude da tens&o de entrada.

A segunda consideracdo parte da anterior, ou seja, se 0 pressuposto da Equacéo
(3.13) é atendido, a tangente do angulo da Equacéo (3.12) cresce de forma aproximadamente

linear com a variacdo de k. Assim € possivel assumir que:

k.L.w

L.
arctg (— ) = k.arctg (— Ta)) (3.14)

O éangulo do segundo termo da igualdade da Equacdo (3.14) doravante é
denominado 6:

Lw

0=cwdg(?r> (3.15)

Portanto, aplicando as Equacdes (3.14) e (3.15) na Equacéo (3.12):

ve(t) = z Vink-sen[k(wt — 0) + @4 ] (3.16)
k=1

A resisténcia emulada R pode ser representada em termos da tensdo eficaz de

entrada V,.,,s, da poténcia de saida, P,,;, € do rendimento do conversor, n:

0 Vems

R =
Pout

(3.17)

Aplicando a Equacéo (3.17) na Equacéo (3.15), encontra-se uma expressao para 6,

denominado angulo de carga, o qual pode ser expresso em termos de P,,; € V-
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L. w.P,
0 = arctg <—Ou2t> (3.18)
T]' Vrms

Observando a Equacéo (3.17) percebe-se que a resisténcia emulada pelo retificador
tem uma relacdo de proporcionalidade inversa com a poténcia por ele entregue a carga. Além
disso, segundo a Equacgédo (3.18), essa resisténcia emulada, e por conseguinte a poténcia
entregue a carga, é controlada pelo angulo 6 que, por isso, € também denominado de &ngulo de
carga.

Comparando as Equacdes (3.2) e (3.16), a Equacéo (3.16) que define a tenséo da
fonte controlada, v,(t), sob a condicdo de operacdo com fator de poténcia unitario pode ser
representada como uma forma de onda idéntica a da tenséo de entrada, Equacéo (3.2), porém

atrasada no tempo em 6 /w segundos:

vo(£) = Vg, (t - g) (3.19)

O termo 6/w é o equivalente ao tempo de atraso da amostra de tenséo, e a partir de

agora € representado por t4;qy- A Equagdo (3.19) pode entdo ser representada por:

vs(t) = vin(t - tdelay) (3-20)

Fica, portanto, demonstrado que um retificador tem a operacdo com elevado fator
de poténcia garantida pela utilizacdo de uma amostra da tensdo da entrada deslocada no tempo
como sinal modulador, naturalmente, desde que tal retificador possa ser representado pelo
modelo da Figura 3.1 e que sua estrutura de poténcia respeite as condi¢des definidas pelas
Equagdes (3.13) e (3.14). Nessa nova perspectiva, o controle da poténcia drenada pelo
retificador é feito através de .4y, ja que ele proprio depende do angulo de carga 6.

A fonte controlada v,(t) depende da razdo ciclica para o acionamento do
interruptor do conversor. De acordo com Borgonovo (2005), Chen (2008) e Chen (2009), o

padréo da razdo ciclica D(t) para retificadores Boost é:
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p =128 (3.21)

Vout

Aplicando a Equacdo (3.20) a Equacdo (3.21), é possivel representar a lei de

controle D(t) com base apenas na tensdo retificada de entrada e na tensdo de saida do

retificador:

D(t) -1— |vin(t - tdelay)l (3.22)

Vout

A Equacdo (3.22) representa matematicamente o fundamento da técnica CIDAT,
demonstrando que, respeitados os pressupostos ja mencionados, a simples aplicacao do padrdo
de razdo ciclica a partir do deslocamento temporal da tensdo de entrada garante a operacao com
elevado fator de poténcia e o pleno controle do fluxo de poténcia do retificador.

A fim de exemplificar graficamente o principio matematico demonstrado, a Figura
3.2 mostra um exemplo de forma de onda para a tensdo de entrada, juntamente com a tensao

controlada dada pela Equacéo (3.17).

Figura 3.2 - Exemplo de forma de onda da tenséo controlada
v,(t) comparada com a tensdo de entrada v;,,(t).

—A
=
3
2 ;
Bl
i -% i Vin (t - 1:delay )
/ 1:delay
t(s)
Vin (1)

Fonte: Préprio Autor

A Figura 3.3 representa o sinal modulador da razéo ciclica para a mesma forma de

onda exemplificada na Figura 3.2.
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Figura 3.3 - Representagdo grafica da Equacéo (3.22).

A
0

Vin(t - tdelay)

Vout

|
!
7 ereIay

Fonte: Proprio Autor.

3.2 Principio de Funcionamento do CIDAT

A fim de demonstrar o funcionamento do CIDAT, seja o conversor Boost PFC da
Figura 3.4 formado por uma ponte retificadora ndo controlada e um pré-regulador Boost. O
sistema de controle é feito digitalmente por meio de um microcontrolador de baixo custo,
bastando que disponha de pelo menos dois canais ADC e de um periférico PWM. A tensdo de
entrada v;,(t) € uma fungdo periodica qualquer, senoidal ou ndo. Inicialmente a tensdo
retificada |v;,, (t)| e a tensdo de saida v, s&0 medidas pelo microcontrolador, cujos sinais séo
atenuados pelos ganhos kvin € kvout, respectivamente, a fim de garantir que os valores de tensdo

medidos estejam dentro do valor de tensdo méaximo suportado pelo microcontrolador.

Figura 3.4 - Boost PFC com CIDAT.

h i(t) D
] TPt
Vin(t)@ * Vin(D)| HI s C
N

|Vin(t) | -kvin

Controle

Vout-Ki
Dlgltal out-Rvout

Fonte: Préprio Autor.

Seja a forma de onda da tenséo de entrada retificada |v;,,(t)|, atenuada pelo valor
datensdo de saida v, conforme mostra a Figura 3.5. Atrasando a forma de onda |v;,, (t)|/Vous

em um tempo t4.4y, equivalente a um angulo de carga definido como @ rad, e aplicando esta



59

tensdo como o sinal complementar de modula¢éo do PWM, é garantida a operagao com elevado
fator de poténcia do retificador.

Visto que a técnica CIDAT ¢ aplicada digitalmente, a tensdo deslocada no tempo
deve ser amostrada pelo ADC em cada ciclo do programa. Assim, ela terd um padrdo discreto.
Esta caracteristica implica que t ¢4, deve possuir um valor minimo equivalente ao tempo gasto
para a execucdo de um ciclo do algoritmo do microcontrolador. Quando o conversor opera com
carga extremamente leve, resultando em um angulo de carga muito pequeno e, portanto, em um
taelay €XiguO, sem que isso tenha sido devidamente considerado no projeto, a corrente de
entrada passa a apresentar deformacdes na passagem pelo zero, causando uma leve reducéo no

fator de poténcia.

Figura 3.5 — Principio de operacdo do
deslocamento temporal de amostra de tenséo.

A |Vin(t)|
> Vout

D(t)

ke 1/21, U, t(s)

tdelay

Fonte: Proprio Autor.

3.3 Algoritmo de Controle Digital do CIDAT

Na Figura 3.6 é apresentado o fluxograma equivalente do algoritmo do programa
principal do CIDAT. O programa é dividido em duas partes: uma rotina principal, responsavel
pelo deslocamento da tensdo, Figura 3.6(a), e uma rotina de interrup¢ao que executa o controle
digital, Figura 3.6(b).

Analisando os passos apresentados pelo fluxograma da Figura 3.6(a), o programa
segue a seguinte logica: inicialmente a tensdo retificada de entrada é lida por um dos canais do
conversor AD, e cujo resultado em seguida € dividido pelo valor da tenséo cc de referéncia.
Este ultimo passo pode ser eliminado caso o projetista opte por realizar a divisdo de forma
analogica, no préprio divisor resistivo da tensdo de entrada. Apo6s o resultado da divisdo, o

programa carrega o valor de t 4, 0 qual € o resultado da rotina de interrupgdo mostrada na
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Figura 3.6(b). E iniciado um loop de contagem de tempo, até que o tempo de espera seja 0 mais
proximo ao tempo t4,4, . Passado o tempo de espera, o valor da tensdo lida pelo conversor AD
dividida pela tenséo de referéncia é utilizado como sinal de modulacéo e carregado no PWM
do dispositivo.

A rotina representada pela Figura 3.6(b) é responsavel pela regulacéo da tenséo de

saida do retificador através da determinacédo do valor de t4.4, atraves de um Pl digital. O valor

de tg4e14y Calculado por esta rotina € carregado dentro do loop principal da Figura 3.6(a).

Figura 3.6 — (a) Fluxograma da rotina principal e (b) da rotina de interrupgdo do CIDAT.

~ N — ™~
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Lé Tensédo de
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de referéncia de Referéncia por
* TensAo de Saida

!

Compensador de
Tenséo

v

tdelay

\/r'\

FIM
Interrupcéo

tdelay

empo de Espera

Carrega PWM
com o Resultado
da Divisao

(@) (b)

Fonte: Proprio Autor.

A Figura 3.7 mostra a légica de controle do CIDAT descrita acima na forma de

diagrama de blocos, considerando a operacdo em malha fechada.
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Figura 3.7 — Representacdo do CIDAT em diagrama de blocos para
operacdo em malha fechada.

Microcontrolador

\—/ PWM

|Vin(t) | . I(vin

Vout-Kuout

MODULADORA

A

Fonte: Proprio Autor.

3.4 Conclusédo

Neste capitulo foram estabelecidos os fundamentos tedricos e matematicos da
técnica proposta neste trabalho. Conforme demonstrado, apesar do desenvolvimento
matematico que envolve a técnica CIDAT, conclui-se com o resultado obtido que a
implementacdo do controle por deslocamento da amostra de tensdo ndo exige grande
capacidade de processamento nem de armazenamento. Esta vantagem possibilita que o CIDAT
seja implementado em controladores mais simples, de 16 bits ou mesmo de 8 bits, possibilitando
a reducdo de custo e facilitando a construcéo e implementacdo computacional.

Para comprovar o funcionamento pratico do CIDAT, no capitulo 6 sdo realizadas
diversas simulagdes computacionais, as quais em seguida séo comprovadas experimentalmente.
Os capitulos a seguir sdo destinados as analises qualitativa e quantitativa do conversor Boost

Bridgeless monofasico proposto, além do projeto e do sistema de controle.
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4 ANALISE E PROJETO DO RETIFICADOR BOOST BRIDGELESS

No capitulo anterior foram estabelecidas a bases qualitativa e quantitativa que
regem o principio de funcionamento da estratégia de PFC proposta neste trabalho, denominada
de CIDAT, tendo como base um retificador convencional com pré-regulador Boost. Como
mencionado anteriormente, os mesmos fundamentos apresentados no Capitulo 3 podem ser
adaptados para varias outras topologias de retificadores com PFC, tanto monoféasicos quanto
trifasicos, desde que sejam respeitadas as peculiaridades de cada conversor.

Este capitulo traz uma analise detalhada do retificador Boost Bridgeless monofasico
na topologia classica. Para tanto, é realizada a analise qualitativa do conversor operando com
elevado fator de poténcia, abordando inicialmente o principio de operacdo, as etapas de
operacdo e as principais formas de onda do conversor. Esta analise é seguida por uma detalhada
analise quantitativa, na qual sdo desenvolvidas e apresentadas as principais equacdes para 0

projeto do conversor, e realizado o dimensionamento dos componentes do conversor.

4.1 Principio de Funcionamento

O principio de funcionamento do retificador Boost Bridgeless € o mesmo do pré-
regulador Boost classico. As diferencas entre as duas topologias se concentram na distribuicéo
e na quantidade dos componentes no circuito. Enquanto a topologia do pré-regulador Boost
utiliza seis dispositivos semicondutores, sendo quatro diodos retificadores, um interruptor e um
diodo de comutacéo rapida, o conversor Boost Bridgeless utiliza apenas quatro semicondutores.
O circuito representativo do retificador Bridgeless € ilustrado pela Figura 4.1, na qual os diodos
D: e D2 sdo de comutacdo rapida, em substituicdo aos diodos superiores da ponte retificadora
classica, enquanto os dois diodos inferiores sdo substituidos por dois interruptores, Si e S».

Figura 4.1 — Circuito representativo do retificador Boost Bridgeless monofasico.

D]_)S D2 )S )
L
Vin(t) ( E; () 1 VS(Q\;_ © § RL Vout

Sy S,

Il

Fonte: Adaptada de (Zhang et al., 2016).
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O indutor Boost, L, por sua vez é deslocado para o lado alternado do retificador. O
capacitor, C, é responsavel por dar a caracteristica de fonte de tensdo a saida do Bridgeless,
permitindo a regulacéo da tensdo de saida, vout. Para fins de simplificagéo, a carga do conversor
é considerada uma resisténcia equivalente representada por RL.

A operagdo do retificador Bridgeless com elevado fator de poténcia est4 baseada no
padrdo da tensdo vs(t) modulada entre os terminais coletores dos dois interruptores.
Naturalmente, como vs(t) é determinada pela forma com que os interruptores Si: e S séo
comutados, ela é composta tanto por componentes de alta frequéncia, como por componentes
de baixa frequéncia, em geral oriundas do contetdo harmdnico da propria rede de alimentago.
Uma vez que o circuito possui um indutor entre a fonte de entrada e o estagio retificador, o qual
funciona como um filtro passa-baixa para a corrente, naturalmente as componentes de
frequéncias elevadas tém seu efeito minimizado na operacdo do conversor, de modo que sdo as
componentes de baixa frequéncia que predominam sobre a operacdo do Boost Bridgeless PFC.
Como foi demonstrado no capitulo anterior, para que o conversor opere com fator de poténcia
unitario, a técnica CIDAT controla especificamente a componente de baixa frequéncia desta
tensdo vs(t), a fim de que esta tenha 0 mesmo formado e mesma amplitude da tensao de entrada
Vin(t).

4.2 Formas de Comando dos Interruptores

Pelo fato de o conversor Bridgeless possuir dois interruptores, com 0s terminais
emissores conectados entre si ao terra do circuito, esta configuracdo permite que eles sejam
comandados de duas formas: simetricamente ou assimetricamente.

No primeiro tipo, comando simétrico, 0 mesmo pulso de PWM ¢ enviado aos dois
interruptores S1 e S simultaneamente, de forma que ambos estdo sempre comandados a
bloquear ou conduzir ao mesmo tempo. Nesta configuracdo, ndo é necessario fazer distingcéo
sobre em qual semiciclo da tensdo da rede, se positivo ou negativo, o conversor esta operando.
Esta estratégia tem a vantagem de maior simplicidade e facilidade de implementacao. Por outro
lado, quando os dois interruptores sdo bloqueados ao mesmo tempo, um dos interruptores passa
a conduzir corrente através do diodo antiparalelo, em vez de conduzir pelo préprio corpo do
interruptor.

Na segunda forma de comandar os interruptores, denominada de comando
assimétrico, os pulsos enviados para os interruptores S; e S sdo distintos e discriminantes

guanto ao semiciclo da tensdo da rede. Durante o semiciclo positivo da tensdo, apenas o
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interruptor S1 é comutada pelo sinal de PWM, enquanto o interruptor S; permanece conduzindo
durante todo o semiciclo positivo. Durante o semiciclo negativo esta l6gica é invertida, de modo
que S; permanece conduzindo, enquanto Sz € comutado pelo sinal PWM. Em comparagdo com
o comando simétrico, a logica de comando e a implementagao deste tipo de comando se tornam
mais complexas.

Neste trabalho optou-se por aplicar o comando simétrico, pela simplicidade e pelo
fato de a tecnologia dos IGBTSs utilizados assegurar que as perdas nos diodos antiparalelos ndo

sdo elevadas a ponto de prejudicar o rendimento, em comparagdo com a comutacao assimétrica.

4.3 Etapas de Operacao

Existem quatro etapas de operagdo para o conversor Bridgeless monofésico, duas
para cada semiciclo da tensdo de entrada, associadas ao estado de comutacédo dos interruptores

S1 e Sy, as quais séo descritas detalhadamente a seguir.

4.3.1 Primeira Etapa de Operacéao

A primeira etapa de operacdo do retificador Bridgeless ocorre na seguinte condicao:
a tensdo da rede esta no semiciclo positivo e o sinal de comando dos interruptores esta ativo.
Considerando a comutacao simétrica descrita anteriormente, durante esta etapa de operagdo 0s
dois interruptores, S1 e Sp, sdo ligados simultaneamente. Com isso, ambos os diodos, D; e D2,
estdo reversamente polarizados, de forma que a corrente i (t) no indutor percorre Sz pelo corpo
do préprio IGBT, enquanto S, conduz corrente através do diodo em antiparalelo, como ilustra
a Figura 4.2(a). Nesta etapa, como os diodos D1 e D2 estéo bloqueados, a corrente entregue a
carga é fornecida pela energia acumulada no capacitor (C) do barramento cc.

4.3.2 Segunda Etapa de Operacéo

A segunda etapa de operacao, ilustrada na Figura 4.2(b), ocorre ainda no semiciclo
positivo da tenséo de entrada, porém o sinal de acionamento dos interruptores estd comandando
0 desligamento. De forma a manter a corrente i.(t) no indutor circulando no mesmo sentido, o
diodo D; passa para o estado de polarizacdo direta e entra em conducdo, enquanto o diodo D>
permanece polarizado reversamente. Apesar dos interruptores terem sido desligados, nesta

etapa de operacgdo o interruptor S; deve fornecer um caminho alternativo para a corrente de
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entrada, a qual circula pelo diodo em antiparalelo deste interruptor. Durante esta etapa a fonte
de tensdo fornece energia para a carga, além de recarregar a parcela de energia do capacitor que
foi entregue para a carga durante a etapa de operacdo anterior.

E importante salientar que, observando a Figura 4.2, durante todo o semiciclo
positivo da tensdo de entrada o diodo D» permanece o tempo todo bloqueado, enquanto o diodo
em antiparalelo do interruptor S, permanece sempre conduzindo.

Figura 4.2 — (a) Primeira e (b) segunda etapas de operacdo do
retificador Bridgeless monofasico.
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Fonte: Proprio Autor.
4.3.3 Terceira Etapa de Operacéo

A terceira etapa de operacao ocorre durante o periodo negativo da tensdo de entrada,
quando o sinal de acionamento dos interruptores estd em estado I8gico alto, fazendo com que
S1 e Sp entrem em conducdo, como mostra a Figura 4.3(a), sendo que S1 conduz reversamente
pelo seu diodo em antiparalelo enquanto S conduz diretamente pelo proprio corpo do
interruptor. Os dois diodos D1 e D2 permanecem bloqueados e assim como na primeira etapa
de operacdo, o indutor ¢ carregado, enquanto o capacitor fornece a energia requerida pela carga.

Esta etapa de operacdo € idéntica a primeira, diferindo apenas quanto ao sentido da
corrente que, como mostra a Figura 4.3, flui no sentido anti-horério, por estar operando no
semiciclo negativo da tenséo de entrada.
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4.3.4 Quarta Etapa de Operacéao

Na quarta etapa de operacéo, ilustrada na Figura 4.3(b), ainda no semiciclo negativo
da tensdo de entrada, ambos os interruptores sdo desligados. De forma a manter a corrente no
indutor circulando no mesmo sentido anti-horario, o diodo D, passa para 0 estado de
polarizacdo direta e entra em conducdo, enquanto o diodo D: permanece polarizado
reversamente. Apesar dos interruptores terem sido desligados, nesta etapa de operagdo o
interruptor S; deve fornecer um caminho alternativo para a corrente de entrada i(t), a qual
circula pelo diodo em antiparalelo deste interruptor. Neste intervalo de tempo a fonte de tensédo
fornece a energia para a carga, além de repor a energia do capacitor cedida para a carga durante
a etapa de operacéo anterior.

Ao contrario do que acontece durante o semiciclo positivo, no semiciclo negativo
0 diodo D; permanece todo o tempo bloqueado, enquanto o interruptor S; permanece

conduzindo pelo diodo em antiparalelo.

Figura 4.3 — (a) Terceira e (b) quarta etapas de operacéo do retificador
Bridgeless monofésico.
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4.4 Principais Formas de Onda

A fim de possibilitar o desenvolvimento das equacdes para os esforcos de corrente
e tensdo nos componentes do retificador, é necessario tracar as principais formas de onda em
cada um dos componentes do circuito. Na Figura 4.4(a) estdo representadas as correntes nos
diodos, ipi(t) e ip2(t), nos interruptores, isi(t) e is2(t), no indutor, i.(t), no capacitor, ic(t), e na
carga, ir(t). A Figura 4.4(b) mostra as formas de onda das tensfes nos diodos, vpi(t) e vobo(t),
nos interruptores, vsi(t) e vso(t), no capacitor, vc(t), e a tensao entre os interruptores, vs(t).

Considerando uma situacdo ideal, na qual a tensdo de entrada v;,(t) seja
perfeitamente senoidal, com tensdo maxima igual a V;,,,x, conforme demonstrado no capitulo
anterior pela Equacdo (3.22), a razdo ciclica do sinal de PWM dos interruptores tem valor
minimo quando a tensdo de entrada é maxima, e tem valor maximo quando a tensdo de entrada
é minima. A corrente no indutor, i, (t), conforme a Figura 4.4(a), segue 0 mesmo formato e
mesma fase da tenséo de entrada, v;, (t), e seu valor maximo, I;,,x, € considerado como sendo
o valor maximo da componente fundamental da corrente, desprezando a ondulacdo em alta

frequéncia para fins de simplificacéo.



Figura 4.4 — Formas de onda das (a) correntes e (b) tensdes no retificador Bridgeless.
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Analisando a Figura 4.4(a), observa-se que durante a primeira metade do intervalo
da rede que vai de 0 a 7, no qual a tensdo da rede € positiva, a corrente no interruptor is,(t) é
igual a corrente no indutor, uma vez que durante todo este periodo S, permanece conduzindo.
O interruptor S; conduz apenas durante os intervalos nos quais o PWM esté ativo (D.T;), ou
seja, quando o indutor esta sendo energizado. Ja o diodo D; conduz apenas no intervalo
complementar (Ty — D. Ty), quando a corrente no indutor é decrescente. O diodo D, permanece
blogueado durante toda a metade positiva do periodo da rede. Analisando a Figura 4.4(b),
considerando a tensdo no barramento cc (v,,;) constante, as tensdes nos interruptores e nos
diodos sdo iguais a zero quando estes conduzem, e igual a tensao v,,,; quando estdo bloqueados.
Portanto, durante o semiciclo positivo da rede elétrica, enquanto a tenséo v, (t) é igual a zero,
a tensdo vp,(t) € igual a v,,., uma vez que S, e D, permanecem conduzindo e bloqueado,
respectivamente.

A corrente no capacitor i.(t) € alternada, sendo igual a corrente na carga igz(t)

durante o periodo em que os interruptores estdo ligados e igual a diferenca entre a corrente no

Vout

indutor (i, (t)) e a corrente na carga (R—) durante o periodo em que 0s interruptores estao
L

desligados.

Durante a segunda metade do periodo da rede, de m a 2w, a mesma anélise feita
para S, e D, passam a ser validas para S; e Dy, e vice-versa.

Ao fazer uma analise de malha no circuito da Figura 4.1, é necessario destacar o
comportamento da tenséo v (t) entre os dois interruptores. A tensao vg(t) pode ser vista como
a subtracdo entre vg,(t) € vs,(t). Dessa forma, o padrédo de vg(t) possui uma componente
fundamental de mesmo formato e amplitude da tensdo da rede, a qual é responsavel pela
operacdo com elevado fator de poténcia do conversor. Neste trabalho, a fim de garantir a
operacdo com elevado fator de poténcia aplicando a técnica do CIDAT, a componente de baixa
frequéncia de vg(t) terd necessariamente o mesmo formato da tensdo da rede v, (t), porém

deslocada de um tempo g4y -

4.5 Analise Quantitativa do Conversor

A partir da analise qualitativa e da apresentacao das formas de onda mostradas nas
secOes anterior € possivel fazer o equacionamento para o dimensionamento dos componentes
do circuito de poténcia. Nesta secdo, a partir dos parametros de projeto, sdo calculados os

valores do indutor L, do capacitor C, e os esforcos de corrente e tensdo nos interruptores e nos
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diodos, bem como a escolha e especificagdes dos componentes selecionados com base nestes

calculos.

4.5.1 Parametros de Projeto

Na Tabela 4.1 estdo registrados os valores considerados nos pardmetros nominais
do projeto, e as respectivas simbologias adotadas neste trabalho.

Tabela 4.1 — Parametros do Projeto do retificador Bridgeless.

Parametro Simbologia Valor

Tensdo de Entrada (rms) V; 220V

Poténcia Nominal P 500W
Frequéncia da Rede fr 60Hz

Frequéncia de Chaveamento fs 39kHz
Tens&o no Barramento cc Vout 400V
Ondulagéo da Corrente no Indutor Al 5%
Ondulac¢éo da Tensao no Capacitor AV, 5%
Rendimento Teorico n 95%

Fonte: Proprio Autor.

4.5.2 Dimensionamento do Indutor

A fim de calcular o valor necessario da indutancia de entrada, considera-se que 0
indutor, na situacdo na qual a variacdo de corrente € maxima, permite uma variagdo da corrente
igual a Al (ver Tabela 4.1). Analisando a Figura 4.4(a), a variagdo maxima de corrente no
indutor ocorre no instante em que a tensdo da rede é maxima. Portanto, considerando a analise
da equacdo de tensdo no indutor durante a primeira etapa de operacdo do conversor, a Unica
tensdo sobre o indutor é a tensdo de entrada, de forma que a equacdo que descreve a relacédo

entre a tensdo e a corrente no indutor é dada por:

di(t)

L (4.1)

vin(t) = L.

Considerando que a tensdo neste instante € igual a tensdo maxima da rede, e que a
variacao da corrente no indutor Al; € linear dentro de um intervalo de comutacéo At, a Equacéo

(4.1) pode ser reescrita a fim de isolar o valor de L:
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At.V;
I = inpk
Al

(4.2)
Por meio da Figura 4.4(a), sabendo que o intervalo de tempo At é igual ao tempo

que os dois interruptores permanecem ligados dentro do periodo de comutacdo T, e

considerando a corrente de pico no indutor como sendo o maximo valor médio da corrente,

tem-se:

D, . Ts. V;
L = min- 1S Vinpk (43)
Ipi- AL
Ou ainda:
_ Dmin-Vinpk (4 4)
Iipi-AlL. fs '

Com base na equacao que define a poténcia de um conversor com fator de poténcia

unitario, a poténcia de saida é dada por:

Ikalzlinpk (4.5)

Pout = NP = Pour =1
A fim de encontrar uma equagdo para a indutancia L com base apenas nos
parametros de projeto definidos na Tabela 4.1, com base na Equacdo (4.5), obtém-se a corrente

méaxima no indutor, desconsiderando a ondulacédo de alta frequéncia:

2.P,,t
Iy = — 4.6
Lok n. Vinpk ( )
A razdo ciclica minima, por sua vez, a partir da Equacgéo (3.22) e dada por:
V; Vout — Vi
Dmin —1— inpk 5 Dmin — out inpk (4.7)
Vout Vout

Substituindo as Equacdes (4.5) e (4.7) na Equacédo (4.4), e utilizando os valores

definidos na Tabela 4.1, obtém-se o valor da indutancia L:
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Vinpkz- (vout - Vinpk)-n
2. Vout- Pout- Al fs

L= = 10,48 mH (4.8)

4.5.2.1 Especifica¢io do Indutor Boost de Entrada

Conforme projeto apresentado em detalhes no Apéndice C, a Tabela 4.2 mostra as

especificacOes de construcao do indutor Boost.

Tabela 4.2 — Parametros de construcdo do indutor Boost.

Par&metro Descrigéo
Ndcleo (2x) NEE-55/28/21 THORTON
N° de espiras 169
Ne fios Paralelo 2
Entreferro 0,127cm
Fio utilizado AWG 20

Fonte: Proprio Autor.

4.5.3 Dimensionamento do Capacitor do Barramento cc

A equacdo para a obtencdo do valor do capacitor do barramento cc, segundo Zhou,
Ridley e Lee, (1990), considera apenas a ondulacdo devido a frequéncia da rede, f,., uma vez
que a frequéncia de comutacdo f; é muito maior que f,.. Dessa forma, obtém-se uma equacao

que define o valor minimo necessario do capacitor de saida:

C= Pout (1 _ Vinpk ) (49)
N AV Vo2 \2.f+ T frVour '

Aplicando os valores da Tabela 4.1 na Equacédo (4.9), o valor minimo do banco

capacitivo do barramento cc deve ser:
C = 138,4 uF (4.10)

4.5.3.1 Especificacdo do Banco Capacitivo do Barramento cc

Conforme projeto apresentado em detalhes no Apéndice D, a Tabela 4.3 mostra as
especificacOes dos capacitores selecionados para 0 banco capacitivo, o qual é constituido de

cinco bancos em paralelo de dois capacitores em série.
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Tabela 4.3 — Parametros dos capacitores eletroliticos 220uF/400V.

Parametro Descricao
Fabricante HITANO
Série ELP
Capacitancia 220uF
Tensdo Nominal 400V
Rse -Resisténcia Série Equivalente 1,20
C - Capacitancia Equivalente 550uF

Fonte: Hitano (2017).

4.5.4 Dimensionamento dos Diodos D; e D>

Com base na anélise das etapas de operacao do conversor e das formas de onda de
corrente e tensdo em cada um dos componentes é possivel fazer uma andlise matematica
detalhada a fim de equacionar e quantificar os esforcos de corrente e tensdo tanto nos
interruptores quanto nos diodos do retificador Bridgeless.

A demonstracdo das equagdes mostradas a seguir esta registrada no Apéndice B
deste trabalho para fins de consulta, de forma que apenas as equacdes finais para cada uma das
correntes desejadas estdo registradas aqui.

Inicialmente € preciso encontrar os valores de correntes media e eficaz nos diodos
D1 e D2. Para isso, a analise a seguir parte da avaliacdo da Figura 4.4(a), na qual se observa que
por ambos os diodos ha conducao de corrente apenas durante metade do periodo da rede, T.
Além disso, durante a segunda metade do periodo da rede, as correntes nos diodos tém uma
envoltéria igual a tensdo de entrada, porém com uma componente de alta frequéncia
proveniente da funcdo de modulacéo D(t). Assim, conforme demonstrado no Apéndice B, pela
Equacdo (B.19), a equacdo da corrente média, tanto no diodo D1 quanto no diodo D2 pode ser

expressa como:

1 Ika-Vinpk
ID1,2avg = Z—

(4.11)

Vout

Substituindo a Equac&o (4.5) na Equacéo (4.11) é obtida uma equacéo final para a

corrente média nos diodos:

1
ID1,2avg = E (412)
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Aplicando o mesmo principio de anélise para encontrar uma equacgéo para a corrente
eficaz nos diodos, como demonstrado no Apéndice B, pela Equacgéo (B.37), a corrente eficaz

nos diodos D1 e D> pode ser definida como:

V-
IDl,Zrms = 01461-1ka ka (413)

Vout

Substituindo a Equacéo (4.5) na Equacéo (4.13), é obtida uma equacao final para a

corrente eficaz nos diodos:

Pout

n. 1/ Vinpk- Vout

Ip1,2rms = 0,922. (4.14)

Substituindo os valores da Tabela 4.1 nas Equacbes (4.11) e (4.14) é possivel
comparar o valor calculado das correntes média e eficaz com seu respectivo valor obtido a partir
da simulagdo do conversor. A fim de verificar a validade das equagdes obtidas, a Tabela 4.4

registra os valores calculados e simulados das correntes nos diodos.

Tabela 4.4 — Comparacdo entre valores calculados e simulados das

correntes nos diodos Dy e D,

Parametro Valor Calculado Valor Simulado
Ip12rms 1,375A 1,36A
Ipi2avg 0,658A 0,65A

Fonte: Proprio Autor.

4.5.4.1 Especificacdo dos Diodos D1 e D>

Com base nos valores calculados das correntes mostrados na Tabela 4.4, e da tensao
reversa maxima mostrada na Figura 4.4(b), optou-se pela utilizacdo do diodo STTH8RO6FP,
cujas principais informacdes extraidas a partir da folha de dados do fabricante estéo registradas

na Tabela 4.5, considerando uma temperatura de 100°C.
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Tabela 4.5 — Principais caracteristicas do diodo STTH8R0O6FP

Parametro Valor Descricéo
Vg 600V Tensao reversa maxima
Iy 8A Corrente direta maxima
I, 5,5A Corrente de recuperacao reversa maxima
tyr 45ns Tempo de recuperagdo reversa maximo
R; 4,6°C/W Resisténcia térmica juncdo-capsula

Fonte: STMICROELECTRONICS (2017).

4.5.5 Dimensionamento dos interruptores Si e S»

E necessario encontrar ainda os valores das correntes média e eficaz nos
interruptores Si e Sp. Partindo da analise da Figura 4.4(a), observa-se que a corrente em cada
interruptor é comutada durante meio ciclo da tensdo da rede, e exatamente igual a corrente no
indutor durante a outra metade. Conforme descrito nas etapas de operacao, a corrente comutada
circula pelo corpo do interruptor, enquanto o restante da corrente circula pelo diodo
antiparalelo. A partir destas consideracGes, no Apéndice B esta contida a demonstracdo das
equac0es para as correntes médias e eficazes tanto no corpo quanto nos diodos em antiparalelo
dos IGBTs.

Segue-se que, como demonstrado no Apéndice B pela Equagéo (B.15), a corrente

média nos interruptores € igual a:

Ika- Vinpk

ISl,Zavg = 0I318 Ika - 0125 (415)

Vout

Substituindo a Equacdo (4.5) na Equacdo (4.15), obtém-se uma equacao final para

a corrente média nos interruptores:

Pout

P
Is12avg = 0,636.——==—— 0,5.

4.16
n. Vinpk N.Vout ( )

Como demonstrado no Apéndice B pela Equacdo (B.34), a corrente eficaz em S1 e

Sy é definida como:

1 v,
Is12rms = lipk |7 = 0,212, 1Pk (4.17)

Vout
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Substituindo a Equacéo (4.5) na Equacéo (4.17), obtém-se uma equacéo final para

a corrente eficaz nos interruptores:

2. Pout 1 Vinpk
I = ~—0212. =2 (4.18)
Starms n. Vinpk \/4 Vout

A partir da Figura 4.4(a), analisando a forma de onda da corrente que passa pelos
diodos antiparalelos dos IGBTS, obtém-se as equacdes para as corrente média e eficaz no diodo
de cada interruptor. Assim, como demonstrado no Apéndice B, pela Equacéo (B.22), a corrente
média no diodo antiparalelo de cada IGBT é dada por:

Isp12avg = 0,318. [ (4.19)

Substituindo A Equacéo (4.5) na Equacédo (4.19), obtém-se uma equacéo final para
a corrente média nos diodos antiparalelos dos interruptores:

Pout

n. Vinpk

Isp1,2qvg = 0,636. (4.20)

A corrente eficaz no diodo antiparalelo de cada IGBT, demonstrada na Equacao
(B.40) é dada por:

I
Lok (4.21)

ISDl,ZrmS = 2

Substituindo a Equacéo (4.5) na Equacdo (4.21), obtém-se uma equacéo final para
a corrente eficaz nos diodos antiparalelos dos interruptores:

Pout

(4.22)

Isp1,2rms =
' n. Vinpk

Substituindo os valores estabelecidos na Tabela 4.1 nas Equacdes (4.16), (4.18),
(4.20) e (4.22) € possivel comparar o valor calculado das correntes média e eficaz com seu

respectivo valor obtido a partir da simulagdo do conversor, a fim de verificar a validade das
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equacOes obtidas. Na Tabela 4.6 estdo registrados os valores calculados e simulados das
correntes nas interruptores, onde I, , representa a corrente no corpo do IGBT enquanto Isp ,

representa as correntes nos diodos do IGBT.

Tabela 4.6 — Comparacdo entre valores calculados e simulados das

correntes nos interruptores Sy e Sy,

Parametro Valor Calculado Valor Simulado
51 2rms 0,987A 0,981A
I51 2avg 0,418A 0,421A
Lsp12rms 1,691A 1,688A
Isp12avg 1,076A 1,08A

Fonte: Proprio Autor.

4.5.5.1 Especificacdo dos interruptores Sy e Sp

Com base nos valores calculados das correntes mostrados na Tabela 4.6, e da tensdo
reversa maxima sobre os interruptores, mostrada na Figura 4.4(b), considerando ainda a
disponibilidade dos componentes, optou-se pela utilizacdo do IGBT IRGP4650DPBF, cujas
principais informagdes coletadas a partir da folha de dados do fabricante estéo registradas na
Tabela 4.7, considerando uma temperatura de 100°C.

Tabela 4.7 — Principais caracteristicas do IGBT IRGP4650DPBF.

Par&metro Valor Descrigdo

Vegs 600V Tensdo coletor-emissor de bloqueio
Ic 50A Corrente continua méxima do coletor

Ien 50A Corrente direta maxima do diodo

iyr 25A Corrente de recuperagao reversa maxima do diodo
tyr 120ns Tempo de recuperagdo reversa maximo do diodo

Rgjc 0,56°C/W Resisténcia térmica juncdo-capsula do IGBT

Rpjc 1°C/w Resisténcia térmica juncéo-capsula do diodo antiparalelo

Fonte: INFINEON (2017).

4.5.6 Célculo das Perdas nos Semicondutores

Ha varios métodos de célculo para a estimativa das perdas nos semicondutores em
conversores de poténcia. Sem a pretensdo de apresentar neste trabalho um metodo preciso,
optou-se por utilizar os métodos apresentados por Ledo (2013) e por Drofenik e Kolar (2005),
0S quais sdo seguidos e utilizados por Guimaraes (2016). Tais metodologias consistem em

utilizar as curvas extraidas das folhas de dados fornecidas pelos fabricantes dos componentes e
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estimar, a partir dessas curvas, os valores de tenséo direta, resisténcia interna e energia dissipada
durante a comutacao.
Os calculo a seguir dependem dos parametros dos componentes escolhidos para o

projeto, os quais estdo registrados na Tabela 4.5 e na Tabela 4.7.

4.5.6.1 Perdas por Condugéo nos Diodos D1 e D>

Como exposto por Ledo (2013) e Guimardes (2016), as perdas por conducao nos

diodos D1 e D2 séo dadas por:

PDl,ZCOND = Up1.2-Ip12avg + rDl,Z-IDl,Zrmsz (4.23)
Aplicando as Equacdes (4.12) e (4.14) & Equagdo (2.23):

1 vpy, Tp1,2

—.P,,; + 0,8464. .
out Vinpk- Vout- 772

_ = 2
DL2conD T 2" v,y Pout (4.24)

A fim de obter os valores vp12 e rpz,2 a folha de dados do fabricante disponibiliza a
curva caracteristica do diodo STTH8RO6FP que relaciona a corrente direta Irm com a tensdo
direta Vem, mostrada na Figura 4.5. Linearizando esta curva no ponto de operagéo do conversor

(I = 2,4A) traca-se uma reta a partir da qual se obtém os valores da tensdo vpz,2 e da resisténcia

I'D12.
Figura 4.5 — Curva de Tensdo direta por corrente direta no diodo
STTH8RO6FP.
14 /’
12 /
10 Datasheet
IFM (A) 8 / o~ = inearizada
. )
4 ///
2 7
0 1=
0 0,5 1 1,5 2
VFEM (V)

Fonte: Adaptada de STMICROELECTRONICS (2017).
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O valor que a reta toca o eixo Vewm corresponde ao valor da tenséo vpu,»:
Up1p = 0,23V (4.25)

O valor da resisténcia rpi,» € encontrado a partir da inclinagéo da reta em relacdo ao

eixo Vrwm. Calculando a inclinagéo da reta da Figura 4.5, obtém-se:
T‘Dl,z = O,ZQ (426)

A Figura 4.6 mostra a curva que representa as perdas por condugdo em um dos
diodos em funcdo da poténcia de saida, baseada na Equacéo (4.24).

Figura 4.6 — Curva das Perdas por Conducdo nos Diodos em Fung¢do da Poténcia de Saida.

600
500 . ~
= Perdas por Condugéo /
400 7
P ona(MW) 300 —
200 o
| /

108 ——

0 100 200 300 400 500
POUI(W)

Fonte: Proprio Autor.

Portanto, substituindo as Equacdes (4.25), (4.26) e os valores da Tabela 4.1 na
Equacdo (4.24), as perdas por conducdo para opera¢do em poténcia nominal em cada um dos
diodos D1 e D> séo:

Po1pyp = 0,528W (4.27)

4.5.6.2 Perdas por Comutagao nos Diodos D; e D2

No célculo das perdas por comutacdo nos diodos do conversor Bridgeless é
utilizada a metodologia descrita por Casanellas (1994), a qual aproxima a energia durante a
recuperacdo reversa dos diodos por um polindmio de segunda ordem, em funcdo da corrente

direta instantanea dos diodos:
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ETTDl,Z(lFDl,Z) = Qo + A1.lpp12 T A2-lpp1,2 (4.28)

Na qual os coeficientes sao dados por:

ao = 0,28.Voue-trrpy 5-Irrpy (4.29)
_ Irrm,z
a1 = Vout- trrpq 5+ | 0,19. +0,8 (4.30)
FNpi,.2
_ trrm,z ITTD1,2
a, =0,2.vyy;.——.| 0,15. +1 (4.31)
FNp1i,2 FNpi,.2

Analisando a forma de onda da corrente direta nos diodos atraves da Figura 4.4(a),
chega-se a uma expressdo que define o valor instantaneo da corrente nos diodos como sendo

uma func¢do da razdo ciclica D(t):

Iep1,2(t) = Ipp.sen(wt).[1 = D(t)] (4.32)

Aplicando a Equacdo (B.12), do Apéndice B, a Equacéo (4.32):

I i Vi
Irp1,(t) = M.Sen(wt — 0).sen(wt) (4.33)
out
Ou ainda:
 2.Poy
Irp1,(t) = .sen(wt — 0).sen(wt) (4.34)
rYout

Aplicando a Equacéo (4.34) a Equacéo (4.28), encontra-se uma expressdo para a

energia dissipada na comutacgéo dos diodos:

2.Poyt

Errpy,(8) = ag + ag. .sen(wt — 0).sen(wt) +

-Vout

(4.35)

2. Py’
az.( Out) sen?(wt — 6).sen?(wt)

N.Vout
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Para calcular as perdas por comutagéo basta integrar a expresséo da energia dentro
do periodo da rede elétrica:

T
1 2
_ 4.36
Pp12copyr = T_rf fS'ETTm,z(t) dt (4.36)
0

Aplicando a Equacéo (4.35) a Equacao (4.36) e desenvolvendo a integral chega-se

a expressao das perdas por comutagdo nos diodos:

@ @ Pour 4 (Pout ﬂ
2 N.Voue 53 ? N-Vout

A Figura 4.7 mostra a curva das perdas por comutacdo no diodo Boost em funcéo

da poténcia de saida, a partir da Equacao (4.37).

Figura 4.7 — Perdas por comutacao no diodo em funcdo da poténcia de saida.

1,2

1 = Perdag por Comutacdo
08 —

4/
Perdas(W) 0,6 ——

0,4
0,2

0

0 100 200 300 400 500
POUI(W)

Fonte: Préprio Autor.

Para a poténcia nominal, a perda por comutacéo em cada um dos diodos é:

= 0,996W (4.38)

P
D1.2comuT

A Figura 4.8 mostra as perdas totais em cada um dos diodos, em funcao da poténcia
de saida.
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Figura 4.8 — Perdas totais no diodo em funcéo da poténcia de saida.

1,8 -
16 = Pgrdas por Conl_nutacao |
1'4 = Pardas por Conducao
12 Perdas Totais
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7 /
0,6 __/"/
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0
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POUI(W)

Fonte: Proprio Autor.

Portanto, a perda total em cada um dos diodos pode entdo ser definida como:

= 1,524W (4.39)

P =P P
D1.2¢otais D12conD + D1.2comur

4.5.6.3 Perdas por Conducao no Corpo dos IGBTs

A Figura 4.9 mostra a curva que relaciona a corrente media no coletor com a tenséo
entre 0 emissor e o coletor do IGBT IRGP4650DPBF para uma temperatura de operagdo de
125°C.

Figura 4.9 — Relagdo entre a tensdo emissor-coletor e a
corrente média de coletor do IGBT.

20
12 == Datashest
== |_inerizada
14 // /
12 / /
Ic(A) 10 -
° ////
6 /,
4 /
2 "
0+
0 0,5 1 1,5 2
Vee(V)

Fonte: Adaptada de INFINEON (2017).
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Linearizando a curva da Figura 4.9 em torno do ponto de operacgdo (I = 2,4A), a

funcdo V.z(I;) pode ser representada por uma equacao linear dada por:

VCESLZ(ICESLZ) =Tco1,2-Ices12 + Veoi,2s (4.40)
Na qual os coeficientes, por analise matematica a partir dos valores da Figura 4.9
sdo:
vCOl’z = O,37V (441)

rCOl,Z = O,lZQ (442)

Assim, similarmente a equacéo das perdas por conducdo nos diodos, as perdas por

conducéo no corpo do IGBT sdo definidas por:

2
Ps1,2 .onp = Tcot,2: (Ist2rms)” + Vco12- Ist,2avg (4.43)

Substituindo as Equacbes (4.19) e (4.22) na Equacdo (4.43), obtém-se uma

expressao para as perdas por conducéo dada por:

4.7¢01,2 1 Vinpk 2
PSerCOND = m (Z —0,212. Vo > Pt

Veors (0,636 0,5 )
+ - — .P
n < Vinpk Vout out

(4.44)

A partir da Equacdo (4.44) constroi-se uma curva para a variacao das perdas por
conducdo no corpo do IGBT em funcdo da poténcia de saida do conversor, como mostra a
Figura 4.10.
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Figura 4.10 — Curva das Perdas por Conducdo no Corpo do IGBT em Funcdo da Poténcia
de Saida.
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Fonte: Proprio Autor.

Aplicando os valores das Equacdes (4.41) e (4.42), bem como os valores da Tabela
4.1 a Equacdo (4.44), encontra-se:

PSl’ZCOND = 0,59 W (445)

4.5.6.4 Perdas por Comutacéo no Corpo dos IGBTs

A fim de se obter uma estimativa para as perdas por comutagdo no corpo dos IGBTs
para o retificador Boost Bridgeless utiliza-se 0 método descrito por Drofenik e Kolar, (2005),
também utilizado por Silva (2012) e por Guimaraes (2016). Este método consiste em aproximar
0s pontos extraidos da curva de energia dissipada por um polinémio de segunda ordem em
funcdo da corrente que fui do coletor para o emissor do IGBT em questdo. A Figura 4.11 mostra
a curva tipica da energia dissipada no IGBT IRGP4650DPBF.

Figura 4.11 — Curva da Energia Dissipada durante
a ligagéo (Eon) € o desligamento (Eqf) no IGBT.
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Fonte: INFINEON (2017).
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Dessa forma, a energia dissipada durante a ligacéo E e a energia dissipada

ongi,2’

durante o desligamento, Eoff51 5 podem ser aproximadas por duas equacdes do segundo grau:

Eongy , (ices12) = bo + by.icesia + bz icesy 2’ (4.46)
. _ . . 2
EoffSL2 (ices12) = o+ C1-ices1z + C2-icpsia (4.47)

Os coeficientes das EquacOes (4.46) e (4.47) sdo obtidos por aproximacédo

numérica, cujos valores obtidos estdo registrados na Tabela 4.8.

Tabela 4.8 — Coeficientes das Equaces da

Energia nos IGBTSs.

Coeficiente Valor
b, 8,69.10°
b, 9,283.10°
b, 0,59.10°
Co 110,73.10°
c 18,19.10°
Cy 0,1342.10®

Fonte: Proprio Autor.

Substituindo os coeficientes da Tabela 4.8 as equacgdes (4.46) e (4.47), encontra-se:

EonSLz(iczsst) = (8,69 + 9,283 icgs12 + 0,59 icps12”). 107 (4.48)

. . Y 2 —
EOffSlz(lCESLZ) = (110,73 + 18,19. i¢gs1 2 + 0,1342. icps12° ). 107° (4.49)

Analisando a forma de onda da corrente que passa pelos IGBTSs, através da Figura
4.4(a), chega-se a uma expresséo que define o valor instantdneo da corrente de coletor como

sendo uma funcdo da razéo ciclica D(t):
Iegs1,2 () = Ippi. sen(wt). D(t) (4.50)

Aplicando a Equacéo (B.12), do Apéndice B, a Equacéo (4.50):
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V.
Icgs1,2() = Ipk. sen(wt). (1 - vmpk .sen(wt — 9)) (4.51)
out
Ou ainda:
Ik Vs
Icgs12(t) = Iipk. sen(wt) — Lple 7Pk sen(wt — 6). sen(wt) (4.52)

out

Substituindo a Equacéo (4.5) na Equacéo (4.52), obtém-se:

2.P 2.P
out _sen(wt) — out

Vout N.Vout

Icgs12(t) = .sen(wt — 0).sen(wt) (4.53)

Aplicando, portanto, a Equacéo (4.53) as Equaces (4.48) e (4.49), encontra-se as

expressdes para a energia dissipada na comutacdo dos IGBTSs:

2.b,.P

Eongy ,(Pout) = bo + v—out sen(wt)(1 — sen(wt — 0). sen(wt))
rYout
, (4.54)
4.by. Py , ,
nzv—z.sen (wt).[1 — 2.sen(wt — 8) + sen“(wt — 0)]
*Yout
2.c1. P
E"ffs1 2(Pout) =co+ ﬂ.sen(wt)(l — sen(wt — 9).sen(wt))
: Vout
S (4.55)
4.¢y. Pyt ) )
v 2 .sen“(wt).[1 — 2.sen(wt — 0) + sen“(wt — 6)]
*Yout

Para obter as poténcias dissipadas nos interruptores durante o ligamento e o

desligamento, € necessario integrar as respectivas energias E,,, , € EOffSlZ ao longo da

metade do periodo da rede, que corresponde ao tempo que cada um dos IGBTs conduz. Dessa

forma, tem-se que:

T

2
1
Pongy, = T_rf fs-Eongy o () dt (4.56)
0
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I

2

1 457

POffSl,Z = T_.rf fS'EOffSI,Z(t) dt ( )
0

Realizando a integracdo numérica das expressdes acima:

by 0,214.b,.P,,; 0,508.b,.P,,>
P = £ |2 458
ons12 s 2 * N.Vout * UZ-UoutZ ( )
co 0,214.¢,.Py,e  0,508.c5. P, 0
P = f. |[= 4.59
/51,2 Js 2 * N.Vout * N2 Vout? ( )

A Figura 4.12 mostra a curva das perdas por comutacdo no corpo do IGBT em

funcdo da poténcia de saida, a partir das Equacdes (4.58) e (4.59).

Figura 4.12 — Curva das Perdas por Comutacdo no Corpo do IGBT.
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Fonte: Proprio Autor.

Portanto, aplicando os valores contidos nas Tabelas 4.1 e 4.8, encontra-se que as
perdas por comutagdo no corpo de cada IGBT séo:

PO"SLZ = 0;292 W (460)
PoffSl,Z = 2,364’ w (461)

Ps12copyr = Fonsiz + POff51,2 = 2,656 W (4.62)
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A Figura 4.13 mostra a curva com as perdas totais no IGBT, incluindo as perdas

por conducdo e por comutagdo, em funcdo da poténcia de saida do conversor.

Figura 4.13 — Curva das Perdas Totais no Corpo do IGBT.
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Fonte: Proprio Autor.

Para obter as perdas totais em cada IGBT basta somar as perdas por conducéo e por
comutacao:
= 3,246 W (4.63)

P. =P P.
SL.2¢0tais SL2conD + SL2comuTt

4.5.6.5 Perdas por Conducéo nos Diodos Antiparalelo dos IGBTs

De forma analoga ao equacionamento das perdas por conducdo nos diodos do
retificador Bridgeless, as perdas por condugéo no diodo antiparelelo do IGBT podem ser dadas

pela seguinte expressao, conforme Ledo (2013):
PSDl,ZCOND = Vsp1,2-Isp1,2avg T rSDl,Z-ISDl,ZrmSZ (4.64)
Substituindo as Equacdes (4.20) e (4.22) na Equacdo (4.64), obtém-se:

Tsp1,2
2
Vinpk- Vout-M

1 vspio

B ZIU-vout

P,y + 0,8464. Py’ (4.65)

P
SDL2conD

A fim de obter os valores vsp1,2 € rsp1,2 a folha de dados do fabricante disponibiliza
a curva caracteristica do diodo em antiparalelo do IGBT IRGP4650DPBF, que relaciona a

corrente direta Ir com a tenséo direta Vr, mostrada na Figura 4.14. Linearizando esta curva na
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regido de operagao do conversor, traga-se uma reta a partir da qual se obtém os valores da tenséo

Vsp12 € da resisténcia rspi 2.

Figura 4.14 — Curva de Tenséo direta por corrente direta no diodo
antiparalelo do IGBT.
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Fonte: Proprio Autor.

Através de analise numérica a partir da reta da Figura 4.14, encontra-se que:

vSDl,Z = 0,245V (466)

rSDl,Z = 0,0689 (467)

Portanto, substituindo as Equaces (4.66) e (4.67) na Equacgéo (4.65), encontra-se

o valor da perda por conducdo no diodo do IGBT para a condicdo de carga nominal, a qual vale:

PSDI‘ZCOND = 0,4‘23 W (468)

4.5.6.6 Perdas por Comutagéo nos Diodos Antiparalelo dos IGBTs

Ao analisar as etapas de operagdo do conversor, bem como corrente nos
interruptores a partir da Figura 4.4(a), verifica-se que os diodos em antiparalelo dos IGBTs séo
comutados apenas duas vezes durante cada periodo da tensdo da rede. Portanto, sdo

desconsideradas as perdas por comutacao nestes componentes. Assim, é possivel definir que:

PSDl’ZCOMUT - 0,0 W (469)
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4.5.6.7 Resumo das Perdas nos Semicondutores

A Tabela 4.9 mostra um resumo de todas as perdas nos semicondutores do
retificador Boost Bridgeless. O grafico das perdas totais no retificador, em funcéo da poténcia

de saida esta registrado na Figura 4.15.

Tabela 4.9 — Resumo das Perdas Estimadas Nos Semicondutores

Perda Valor Calculado (W)
Pp12conp 2x0,528
PDLZCOMUT 2 % 0,996
PSl,ZCOND 2% 0,59
Ps12 comur 2 X 2,656
Psm,zCOND 2%0,423
Psp12opur 0

Total: 9,54W

Figura 4.15 — Curva das Perdas Totais Estimadas nos Semicondutores do Retificador

Bridgeless.
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Fonte: Proprio Autor.

4.6 Rendimento Estimado do Conversor

Considerando que a maior parte das perdas no conversor ocorre nos semicondutores
e no indutor, é possivel estimar seu rendimento com base nestas perdas, através da seguinte
equacéo:

Pout
' _ .100 = 97,389 410
Nestimado P, + 2PL + Perdastotais % ( )

Na qual Perdas;,4is representam as perdas totais estimadas nos semicondutores,
cujo valor total esté registrado na Tabela 4.9, e P, representa a perda em um indutor, cujo valor

esta registrado na Equacéo (C.16), no Apéndice C.
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A Figura 4.16 mostra o grafico do rendimento tedrico estimado do conversor em
fungdo da poténcia da carga, sendo o valor minimo de 89,18% para uma carga de 50W, e o
maximo rendimento de 97,38% para 500W.

Figura 4.16 — Curva do rendimento estimado do conversor.
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Fonte: Proprio Autor.

4.7 Conclusao

Uma vez que tenham sido estabelecidas as bases e 0s conceitos da técnica de PFC
aqui denominada como CIDAT, e que o principio de funcionamento, bem como as etapas de
operacdo e equacionamento do retificador Boost Bridgeless tenham sido firmadas, resta
portanto o estudo dos resultados obtidos, tanto simulados como préticos, a fim de validar e
consolidar a técnica de PFC proposta.

Os capitulos que seguem sdo dedicados ao projeto do sistema de controle, a analise
dos resultados simulados e da implementacdo do prot6tipo para a validacdo da técnica de
correcdo de fator de poténcia utilizando a estratégia de Controle Indireto por Deslocamento de

Amostra de Tensao, aplicada ao retificador monofésico Boost Bridgeless.
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5 PROJETO DO SISTEMA DE CONTROLE

Antes de dar prosseguimento ao trabalho e apresentar os resultados de simulagéo e
experimentais, resta ainda desenvolver a analise matematica do sistema de controle da tenséo
de saida do retificador monoféasico, quando a este é aplicada a técnica CIDAT proposta. O
método utilizado para o projeto do sistema de controle foi 0 método da resposta em frequéncia
utilizando Diagrama de Bode. A andlise do Diagrama de Bode fornece as informaces
necessarias a respeito da planta do sistema, como erro em regime permanente, velocidade de
resposta, estabilidade, etc. O projeto de um compensador por meio deste método consiste em
determinar a funcéo de transferéncia de um compensador tal que sua influéncia sobre a planta
resulte em uma resposta em frequéncia que atenda a alguns critérios de estabilidade e
desempenho.

Portanto, os seguintes passos devem ser seguidos para o projeto do sistema de
controle: inicialmente é preciso determinar uma funcdo de transferéncia da planta que
represente a dindmica do conversor utilizando o CIDAT; em seguida é feita a analise da resposta
em frequéncia a fim de identificar as corre¢bes que devem ser inseridas pelo compensador de
tensdo; por fim, é determinada a funcéo de transferéncia de um compensador de transferéncia
que ajuste a resposta em frequéncia do sistema compensado de acordo com os critérios de

desempenho comumente estabelecidos para a estabilidade do sistema.

5.1 Andlise da Planta de Tenséo de Saida

O CIDAT néo utiliza uma malha de controle para a corrente, sendo a malha de
tensdo a Unica responsavel por gerar a variavel de controle do sistema. Assim, conforme ja foi
descrito, no CIDAT a variavel de controle é o &ngulo de deslocamento entre as tensées v;, (t)
e vg(t), ou mais precisamente o tempo de atraso da amostra da tensdo de entrada. Portanto, é
necessario encontrar uma funcéo de transferéncia para o conversor que relacione a variavel
controlada, v, com a variavel de controle, 4.4, -

A fim de elaborar um modelo equivalente do retificador Boost Bridgeless
monofasico que contemple o conceito descrito acima, baseado nos modelos propostos por
Borgonovo (2005) e Larico (2007), o modelo equivalente do conversor pode ser representado

conforme ilustrado na Figura 5.1.
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Figura 5.1 — Representacdo do circuito equivalente do retificador Boost
Bridgeless.

L i(t)
—m

Io = Rse
Vin(t) f\) VS(t) <t> <T Vout =c 5 R

Fonte: Adaptado de Borgonovo (2005) e Larico (2007).

Na Figura 5.1, V,,,; e I, representam a tensdo média de saida e a corrente média
injetada na carga, respectivamente. A tensdo vg(t), por sua vez é representada por uma fonte
controlada a qual deve apresentar 0 mesmo formato da tensdo de entrada v;,(t), porém
defasada, como expresso na Equacio (3.20). E necessario destacar que nas analises a seguir,
apenas a componente em baixa frequéncia de vg(t) é considerada, uma vez que o proprio
indutor de interface age naturalmente como um filtro passa-baixa.

Se considerarmos que o conversor estid operando com fator de poténcia unitario,
sem perdas e com sinais alternados sinusoidais, é possivel escrever uma equivaléncia entre a

poténcia de entrada e a poténcia de saida:

Vinpk- Ika

2 = Ip.Vour (5'1)

Isolando a corrente média de saida:

_ Vinpk- Ika (5 2)
O 2. V,u '

Uma vez que a carga alimentada pelo retificador Bridgeless ¢ modelada por uma

resisténcia R, seu valor para um determinado ponto de operacéo é dado por:

2
Vout

p = Vout” (5.3)

Pout
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A impedéancia equivalente do circuito da Figura 5.1, segundo Borgonovo (2005),
considerando a resisténcia série equivalente do capacitor, é dada por:

1
V.. .%Rse s+
Zeq(s) = —5== | Roct (5.4)
Vour” + Rse. Py [S + out
Voue> + Rse.Pyye
Desta forma,
1
Vour®) _ VouRse |5+l .
Vout? + Rse. Py,

A Equagdo (5.2) estabelece uma relagdo de proporcionalidade direta entre a
corrente entregue pelo retificador Bridgeless a carga e a corrente por ele drenada da rede
elétrica. Naturalmente, considerando que o valor de pico da tensdo da rede elétrica e a tensdo
de saida sdo idealmente constantes e sofrem apenas variacOes transitorias, essa relacdo de

proporcionalidade permanece valida no dominio da frequéncia, permitindo escrever:

V.
l(8) = 35— Tipi(5) (5.6)
rou

Partindo dos mesmos pressupostos da Equacdo (5.1), porém isolando I, chega-
se a seguinte equacdo:

2.P
Ika — out

5.7
Vinpk ( )

Partindo da Equacdo (3.18), é possivel encontrar uma representacao alternativa para
Ik, evidenciando a relagdo entre a corrente de pico da entrada e o angulo de atraso 6 da

amostra de tens@o que garante o controle do CIDAT:

Vinok
I =7+ t9 (6) (5.8)
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O angulo de carga opera dentro de uma faixa muito estreita, com valores que néo
ultrapassam 2° (0,035rad). Considerando que a fungéo tangente dentro da faixa de operagéo do
angulo de carga nao apenas € linear como apresenta inclinacdo de praticamente 45°, como

mostra a Figura 5.2, pode-se aproximar a Equacdo (5.8) pela equacao abaixo:

Vinpk
= — 5.9
Lipx L.w o 9

Figura 5.2 — Relacdo linear entre o angulo de
carga e a tangente do angulo.
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Fonte: Proprio Autor.

Aplicando a definicéo de t4.4, Na equagdo acima é possivel estabelecer a relagéo
entre o valor de pico da corrente de entrada e o tempo de atraso da amostra de tensdo no dominio

da frequéncia complexa:

Vv
Iipi(s) = lzpk Taetay(s) (5.10)

Por conseguinte, aplicando a Equacdo (5.10) a Equacédo (5.6), chega-se a relagédo
entre a corrente de saida do retificador Bridgeless e o tempo de atraso da amostra de tensao no

dominio da frequéncia complexa:

2

Vinpk
Ip(s) = m-Tdelay(s) (5.11)

Por fim, substituindo a Equacdo (5.11) na Equacéo (5.5), é encontrada uma fungéo

de transferéncia para a planta, cuja variavel de entrada € o tempo de atraso da amostra da tensédo
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de entrada, conforme descrito na secéo referente ao controle CIDAT. Dessa forma, a fungéo de

transferéncia, G, (s), é dada por:

1
G (s) _ Vout(s) _ Vinpkz- Vout'Rse . [S + m] 512
v Taetay(s)  2L.(Voue” + Rse.Pyyt) [S + Pout (5.12)
Voue” + Rse. Py,
Para fins de simplificacdo, sejam:
Vinok - Vour- Rse
kg, = inpk _ out (5.13)
2L. (Vyus” + Rse. Poyt)
1
= 5.14
%ev = Rse.C (5.14)
PO‘LLt
= 5.15
Pev =y 2+ Rse. Pyt (5.15)
A funcéo de transferéncia pode ser escrita apenas como:
keo(s.zg, + 1
GU(S) — Gv( Gv ) (5.16)

S.pgy +1

Observa-se pela Equacdo (5.13) que diferentemente das técnicas de PFC cléssicas,
a funcdo de transferéncia que representa a dindmica da planta da tensdo de saida depende
também do valor da indutancia de entrada, uma vez que o valor da impedéancia que interliga as
duas fontes v;,(t) e vy(t) interfere diretamente no valor do angulo de defasagem entre elas,
necessario para produzir a tensdo de saida desejada. Como esperado, na funcédo de transferéncia
o valor da indutéancia atenua o ganho da planta, refletindo matematicamente a realidade fisica
de que a resposta do conversor € mais rapida para pequenos valores de indutancia e mais lenta

para valores maiores.

5.2 Analise da Resposta em Frequéncia da Fun¢do de Transferéncia da Planta

O préximo passo consiste em analisar a resposta em frequéncia da funcdo de

transferéncia de laco aberto da planta do conversor obtida em (5.16). Assim, substituindo os
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parametros de projeto especificados no capitulo anterior, bem como os valores de capacitancia
e indutancia calculados, em (5.12) obtém-se a funcéo de transferéncia em malha aberta da planta

de tensdo, dada por:

14,438 x 103(s + 1515,15)
s+ 5,65

G,(s) = (5.17)

Com o objetivo de verificar a validade da funcdo de transferéncia obtida, foi
realizada por meio de simulacdo numérica o levantamento da resposta em frequéncia do circuito
equivalente da Figura 5.1, utilizando o tempo de atraso t,.;q, COMo variavel de entrada e a
tensdo v,,,; como variavel de saida, a qual foi entdo comparada com a resposta obtida a partir
da Equacéo (5.16). Para isso, a Figura 5.3(a) mostra o diagrama de Bode obtido a partir da
Equacdo (5.16), enquanto a Figura 5.3(b) mostra o resultado obtido por meio de simulacéo
computacional. Com estes dois resultados € possivel verificar a proximidade entre os dois

resultados, o que valida a funcdo de transferéncia obtida.

Figura 5.3 — Resposta em frequéncia da funcéo de transferéncia de malha aberta da planta de tensdo através de
(a) equacdo e (b) simulagdo numerica.
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Fonte: Proprio Autor.

A partir da analise dos graficos de médulo e de fase da Figura 5.3(a), faz-se possivel
extrair algumas informacges a respeito da estabilidade e da dindmica da planta do sistema.
Analisando o grafico de médulo, o valor do ganho na frequéncia zero é elevado, cerca de 133dB,

0 que indica um erro em regime permanente reduzido, mas ainda diferente de zero. A fim de



98

tornar o erro nulo, o compensador deve acrescentar um polo na frequéncia zero, o que faz com
que o ganho em frequéncia zero tenda ao infinito, e erro em regime permanente tenda a zero.
Esta caracteristica também implica em um transitério rapido devido ao elevado ganho em baixa

frequéncia e a frequéncia de cruzamento tendendo ao infinito.

5.3 Projeto do Compensador de Tensdo

O terceiro passo consiste em determinar um compensador de tensdo cuja funcéo de
transferéncia modifique o comportamento da resposta em frequéncia do sistema compensado.
Para isso, 0 compensador de tensdo deve ser projetado de forma a garantir que: o sinal de saida
do compensador seja o sinal de entrada da planta G, (s); o compensador deve possuir um polo
na frequéncia zero; a margem de fase do sistema compensado deve ser positiva e proxima de
90°, a fim de garantir a estabilidade e o superamortecimento da resposta transitoria; a frequéncia
de cruzamento deve ser satisfatoriamente inferior a frequéncia da rede.

Assim, o compensador adotado para a malha de tensdo é do tipo Proporcional —

Integral (P1), cuja fungéo de transferéncia tem o seguinte formato:

K.
Cy(s) = K, + %t (5.18)

O ganho de realimentacdo do sensor de tensdo, H,(s), utilizado é tal que para o

microcontrolador uma tensdo de saida de 400V seja equivalente a uma tensao de 2V. Assim,

Hy(s) = 5o (5.19)

Para a sintonia do PI, deseja-se uma frequéncia de cruzamento f, igual a um quinto

da frequéncia da rede, além de um zero uma década menor que frequéncia de cruzamento:
fe=12Hz e  f,=1,2Hz (5.20)

Com isso, obtém-se entdo 0s ganhos proporcional e integral do PI, os quais valem

respectivamente:
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K,=69%x10™* e Ky =52x1073 (5.21)

Com os quais se obtém uma margem de fase igual 91,5° a partir da qual se espera
uma resposta superamortecida da variavel de saida. A Figura 5.4 mostra o diagrama de Bode

da funcéo de transferéncia em malha aberta da planta de tensdo com o compensador Pl.

Figura 5.4 — Resposta em frequéncia da funcdo de
transferéncia de malha aberta com controlador de tenséo.
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Fonte: Proprio Autor.

5.4 Conclusao

Neste capitulo foram descritas as equac@es que definem a funcdo de transferéncia
da planta do retificador Boost Bridgeless monofésico, quando a este é aplicada a estratégia de
PFC CIDAT, tema deste trabalho. Observou-se que a planta de tensdo ndo depende apenas do
elemento capacitivo, mas também do valor da indutdncia de entrada, a qual interfere
diretamente na velocidade de resposta da tenséo de saida. A partir desta funcao de transferéncia
foi projetado um controlador do tipo Pl que garanta a resposta do sistema uma dinamica mais

lenta que a frequéncia da rede.
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6 RESULTADOS DE SIMULACAO

Tendo sido estabelecidos os fundamentos do CIDAT e posteriormente o
dimensionamento e projeto do retificador Boost Brisgeless, resta verificar de forma pratica o
que foi demonstrado até este ponto. Com este objetivo em foco, esta secdo é dedicada a
simulagdo do sistema proposto, considerando as situacdes com tenséo de entrada puramente
senoidal, injecdo de harmdnicos de tenséo, variagdes de carga e afundamento de tenséo. As

simulacdes a seguir foram realizadas utilizando o software PSIM®,

6.1 Modelo Simulado do Conversor

Os paréametros de projeto considerados na simulagéo estéo listados na Tabela 6.1,
além dos valores dimensionados para o indutor de entrada, capacitor equivalente do barramento

cc e a resisténcia nominal de carga.

Tabela 6.1 — Pardmetros do Circuito Simulado.

Grandeza Valor

Tensdo de Entrada (rms) 220V
Tensd@o no Barramento cc 400V
Poténcia Nominal 500W
Frequéncia da Rede 60Hz
Frequéncia de Chaveamento 39KHz
Indutor de Entrada 10mH
Capacitor de Saida 550uF

Fonte: Proprio Autor.

O circuito simulado do retificador Boost Bridgeless PFC proposto esta dividido em
trés partes: O circuito do conversor de poténcia, 0s sensores de tensdo e o controlador digital,

0S quais estdo descritos a seguir.

6.1.1 Circuito do Retificador Boost Bridgeless

Utilizando os parametros definidos na Tabela 6.1, foi montado o circuito do
retificador Boost Bridgeless com o auxilio do software PSIM®, o qual esta representado pela
Figura 6.1, com as partes componentes da estrutura organizadas e separadas por: Fonte de
tenséo ca, indutor Boost, conversor Bridgeless, barramento cc e carga representada por uma

resisténcia.
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Figura 6.1 — Circuito de simulacdo da estrutura de poténcia do retificador
Boost Bridgeless.
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Fonte: Proprio Autor.

De acordo com o tipo de comando escolhido, os interruptores S; e Sz sdo comutados
de forma simétrica, ou seja, ambos 0s interruptores recebem o mesmo sinal de comando

representado na Figura 6.1 pelo sinal PWM enviado para Si e Se.

6.1.2 Medicao das Tenses ca e cc

A fim de medir as tensGes envolvidas no controle (tensdo no barramento cc e na
fonte ca), sdo utilizados amplificadores de instrumentacéo, em cascata com um amplificador na
configuracdo seguidor de tensdo a fim de ser conectado ao canal anal6gico do microcontrolador.
As Figuras 6.2 e 6.3 mostram o0s circuitos simulados dos sensores de tensdo do barramento cc
e da fonte de entrada, respectivamente.

Em ambos os casos, considera-se que o microcontrolador utilizado opera com uma
tensdo maxima de 5Vcc, por isso na saida dos sinais medidos das tensdes (VDC e VAN_ADC)
é colocado um diodo réapido de sinal, ligado a alimentacdo de 5V do microcontrolador a fim de

proteger 0s canais anal0gicos contra sobretensdo e limitar os sinais de saida.

Figura 6.2 — Circuito simulado do sensor da tensdo cc.
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Fonte: Préprio Autor.
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Figura 6.3 - Circuito simulado do sensor da tensdo de entrada.
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Fonte: Proprio Autor.

6.1.3 Bloco de Controle Digital

A fim de simular o microcontrolador foi empregado um bloco de programacéo em
linguagem c, disponivel no Software PSIM®, a partir do qual é implementado o algoritmo de
controle digital do CIDAT. Conforme detalhado no Capitulo 3, 0s Unicos sinais que sao
enviados para 0 microcontrolador sdo os sinais medidos das tensdes de entrada retificada e de
saida, conforme ilustrado na Figura 6.4, representadas por VAN _ADC e VDC,
respectivamente.

Nesta simulacdo, para fins de captura das formas de onda foram tomadas duas
varidveis de saida importantes para fins de demonstracdo, representadas na Figura 6.4 por
THETA e V_MOD, as quais representam respectivamente o angulo de atraso da tensdo
deslocada, e a tensdo deslocada no tempo. A tensdo V_MOD é entdo comparada com uma
portadora triangular, a fim de gerar o sinal PWM que é enviado para os interruptores Si e Sz do

retificador Bridgeless.

Figura 6.4 — Simulacdo do controle digital do CIDAT.
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Apesar de o bloco de controle estar separado do bloco de modulagéo na Figura 6.4,
na préatica esta modulacao é feita dentro do préprio microcontrolador, utilizando o periférico
CCP (Compare — Capture — PWM).

O codigo do programa do controle digital feito na simulacédo a partir do CBlock da

Figura 6.4 esta disponivel no Apéndice A deste trabalho, na Figura A.1, para fins de consulta.

6.2 Simulacdes em Regime Permanente

Nos trés primeiros capitulos deste trabalho ja foram descritas as vantagens do
CIDAT em relacdo as principais estratégias de controle encontradas na literatura. Ficou
reservada a esta secao a tarefa de demonstrar por meio de simula¢6es computacionais tanto a
veracidade quanto a eficacia do que foi proposto para o CIDAT.

Tendo isto sido posto, o retificador em estudo foi submetido a varios testes a fim
de validar o modelo de controle proposto. Para tanto, foram aplicadas as seguintes simulagoes
ao sistema de poténcia, analisando primeiramente 0 regime permanente do sistema:
Inicialmente é realizada a simulacdo com 100% de carga aplicando uma tensdo puramente
senoidal na entrada. Em seguida a carga é reduzida para apenas 10% do valor nominal.
Posteriormente, como a técnica CIDAT propde ser eficaz mesmo para tensdes ndo senoidais, 0
sistema é submetido a tensGes com distor¢des de a 3% e 52 harmdnicas. Por fim, o sistema foi
submetido a uma tensdo triangular hipotética. Os resultados das simula¢Bes em regime

permanente sdo apresentados a seguir.

6.2.1 Simulagio com 100% de Carga

Considerando uma tenséo de entrada puramente senoidal e carga nominal, a Figura
6.5(a) mostra as formas de onda das tensdes de entrada (220Vca), de saida (400Vcc) e da
corrente de entrada. A Figura 6.5(b) mostra a forma de onda da tensdo retificada de entrada e a
tensdo deslocada pelo controle CIDAT a fim de gerar a corrente senoidal da Figura 6.5(a). Para
esta condicdo de carga e de tensdo, o Fator de poténcia obtido é FP = 0,998, com Taxa de
Distorcdo Harmonica da Corrente (THDi) igual a 4,812%, considerando que a distor¢do da

tensdo seja zero. O tempo de atraso tgelay de deslocamento da amostra de tenséo é de 62,5us.
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Figura 6.5 — Formas de onda da (a) tensfo de entrada, tensdo cc, corrente no indutor e (b) tensdo deslocada
aplicando uma tensdo puramente senoidal na entrada com carga nominal.
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Fonte: Préprio Autor.

6.2.2 Simulacao com 10% de Carga

Considerando uma tenséo de entrada puramente senoidal e uma carga apenas 10%
da nominal, a Figura 6.6(a) mostra as formas de onda das tens6es de entrada (220Vca), de saida
(400Vcc) e da corrente de entrada. A Figura 6.6(b) mostra a forma de onda da tensao retificada
de entrada e a tensdo deslocada pelo controle CIDAT a fim de gerar a corrente senoidal da
Figura 6.6(a). Para esta condicéo de carga e de tensdo, o Fator de Poténcia obtido é FP = 0,966,
com Taxa de Distor¢cdo Harménica da Corrente (THDI) igual a 25,7%, considerando que a
distorcéo da tensdo seja zero. O tempo de atraso teelay de deslocamento da amostra de tenséo é
de Sus.
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Figura 6.6 — Formas de onda da (a) tensfo de entrada, tensdo cc, corrente no indutor e (b) tensdo deslocada
aplicando uma tensdo puramente senoidal na entrada com 10% de carga nominal.
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Fonte: Préprio Autor.

6.2.3 Simulagio com Tens&o de Entrada n&o Senoidal

A Figura 6.7 mostra as formas de onda das tensdes de entrada, saida e da corrente
de entrada, além da tensdo deslocada, considerando a aplicacdo de harménicas de tensdo de 32
ordem, com THDv de 20% da tensdo fundamental. Para esta condigé&o de carga e de tensao, o
Fator de Poténcia obtido é FP = 0,998, com tempo de atraso tgelay de deslocamento da amostra
de tensdo igual a 62,5us. Para verificar o grau de similaridade entre as ondas de tenséo e

corrente, a Figura 6.7(c) mostra o espectro de frequéncia da tensdo e da corrente de entrada.

Figura 6.7 — Formas de onda (a) da tensdo de entrada, tensdo cc, corrente no indutor, (b) tensdo deslocada e (c)
espectro harmdnico de corrente e tensdo aplicando uma tensdo com 20% de distor¢do devido a 32 harménica.
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Fonte: Proprio Autor.

A Figura 6.8 mostra as formas de onda das tens6es de entrada, de saida e da corrente
de entrada, além da tensdo deslocada, considerando a aplicagdo de harmdnicas de tensdo de 52
ordem, com THDv de 20% da tensdo fundamental. Para esta condicdo de carga e de tensdo, o
Fator de Poténcia obtido é FP = 0,997, com tempo de atraso tdelay de deslocamento da amostra
de tensdo igual a 61us. Para verificar o grau de similaridade entre as ondas de tenséo e corrente,

a Figura 6.8(c) mostra o espectro de frequéncia da tenséo e da corrente de entrada.

Figura 6.8 — Formas de onda (a) da tensdo de entrada, tensdo cc, corrente no indutor, (b) tensdo deslocada e (c)
espectro harménico de corrente e tenséo aplicando uma tensdo com 20% de distor¢do devido a 5% harménica.
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------- TENSAO = 50V/div
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Fonte: Proprio Autor.

A fim de demonstrar a eficicia da estratégia de controle proposta sob quaisquer
forma de onda periddica da tensdo de entrada, o sistema foi submetido a uma tens&o de entrada
triangular. A Figura 6.9(a) mostra as formas de onda da tens&o de saida (400Vcc), da tenséo de
entrada triangular com THDv de 12,4% e da corrente de entrada, seguindo a mesma forma de
onda e em fase com a tensao de entrada. Na Figura 6.9(b) esta representada a tensdo de entrada
retificada deslocada pelo controle CIDAT.

Para esta condicdo de carga e de tenséo, o Fator de Poténcia obtido é FP = 0,998,
com tempo de atraso tqelay de deslocamento da amostra de tenséo igual a 98,5us.

Figura 6.9 — Formas de onda (a) da tensdo de entrada, tensdo cc, corrente no indutor, (b) tensdo deslocada e (c)
espectro harmdnico de corrente e tensdo aplicando uma tensdo triangular na entrada.
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------- TENSAO > 100V/div
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Fonte: Proprio Autor.

6.3 Simulacdes em Regime Transitorio

A analise do sistema durante o regime transitério tem o objetivo de avaliar o
desempenho da técnica e da robustez da malha de controle da tenséo cc, uma vez que o sinal
resultante do controle da tensdo esta diretamente ligado ao tempo de atraso da amostra de tenséo
do CIDAT.

A fim de analisar a resposta em regime transitdrio, foram aplicados degraus de
carga, primeiramente variando a poténcia na carga de 500W a 250W (de 100% a 50% da carga
nominal), posteriormente de 250W a 500W. Em seguida foi aplicado um afundamento de 50%

na tensdo de entrada.

6.3.1 VariacOes de Carga

A Figura 6.10 mostra o resultado simulado da tenséo e da corrente de entrada
durante o transitdrio de carga. A Figura 6.10(a) mostra o transitério da corrente de entrada
guando a poténcia na carga varia de 100 a 50% da poténcia nominal, enquanto a Figura 6.10(b)

mostra o transitorio da corrente para a variacao de 50 a 100% da carga nominal.
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Figura 6.10 — Resultados de simulacdo da tensdo e da corrente de entrada aplicando variagdes na carga (a) de
500W a 250W e (b) de 250W a 500W.
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Fonte: Proprio Autor.

A fim de analisar a resposta da malha de controle da tensdo no barramento cc, a
Figura 6.11 mostra o comportamento da tensdo de saida comparada com o valor de referéncia
(400Vcc) quando séo aplicados os dois degraus de carga.

A Figura 6.11(a) mostra o0 comportamento da tensdo quando a poténcia cai para
50% da carga nominal. No instante em que a carga é reduzida, a energia excedente no banco
capacitivo faz com que a tensdo no capacitor aumente. O amplificador de erro da tensao
identifica esta variacdo positiva da tensdo e responde reduzindo o sinal do controlador, e
consequentemente o tempo de atraso da tenséo deslocada, fazendo com que o conversor extraia
menos energia proveniente da rede até que a tensdo cc alcance o valor da tensdo de referéncia.
Na Figura 6.11(b) acontece o oposto durante aumento de carga. No instante em que a carga
aumenta, o aumento do consumo de energia a partir banco capacitivo faz com que a tensdo no
capacitor caia. O amplificador de erro da tenséo identifica esta variacdo negativa da tensao e
responde aumentando o sinal do controlador, aumentando consequentemente o tempo de atraso
da tensédo deslocada, fazendo com que o conversor extraia mais energia proveniente da rede até

que a tensdo cc alcance o valor da tenséo de referéncia.
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Figura 6.11 — Resultados de simulacao da tensdo de saida aplicando variagdes na carga (a) de 500W a 250W e (b)
de 250W a 500W.
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Fonte: Préprio Autor.

Quanto a velocidade de resposta da malha de controle da tenséo cc, foi registrado
um sobressinal de apenas 6,9V na Figura 6.11(a) e uma queda méaxima del0,2V na Figura
6.11(b), e em ambos os casos o tempo de acomodacao ao sinal de referéncia foi de cerca de 5

ciclos da tensao da rede.

6.3.2 Afundamento da Tensdo de Entrada

Os resultados a seguir mostram as principais formas de onda quando o sistema é
submetido a um afundamento da tensdo de entrada de 50% do valor nominal. A Figura 6.12(a)
mostra as formas de onda da tensédo e da corrente de entrada durante a aplicacdo do
afundamento, enquanto a Figura 6.12(b) mostra o transitério da tensdo no barramento cc.
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Figura 6.12 — Resultados de simulacéo (a) da tensdo e da corrente de entrada e (b) da tensdo de saida aplicando
afundamento na tens&o.
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Fonte: Préprio Autor.

Analisando a Figura 6.12 acima, no instante em que ocorre o afundamento da tensao
de entrada, pelo fato de a carga demandar a mesma poténcia a ser consumida, o conversor deve
drenar mais corrente da rede a fim de manter o equilibrio de poténcia. Por este motivo a corrente
da Figura 6.12(a) aumenta quando a tensdo ca diminui. Durante o periodo transitério da
corrente, enquanto a tensao esta baixa e a corrente ainda ndo atingiu seu valor maximo, o
barramento cc precisa fornecer a maior parte da energia para a carga, por isso a tensao de saida
decai rapidamente. O controlador de tensdo atua aumentando o sinal de saida do controlador de
tensdo, e consequentemente aumentando o tempo de deslocamento da amostra de tenséo,
fazendo com que seja drenada mais corrente da rede, equilibrando assim a tenséo no barramento
cc. A partir da analise da Figura 6.12, o tempo de acomodacéo da tensdo de saida chega a cerca
de 10 ciclos da tensdo da rede, com uma varia¢do maxima de cerca de 11,3V negativos.

Durante o periodo em que a tensdo de entrada estd com seu valor nominal, o tempo
de atraso da amostra de tensao, tdelay, € de aproximadamente 32us. Quando ocorre a variagéo de
tensdo, quando controle entra em regime permanente, o tempo de atraso chega a 140us. Este
aumento pouco mais de quatro vezes do tempo de atraso se deve pelo fato de o angulo de carga
ser inversamente proporcional ao quadrado da tensdo de pico da rede. Nas Figuras 6.13(a) e
6.13(b) estdo representadas as tensdes de entrada retificadas e as amostras de tensdo deslocadas

no tempo por tgelay, antes e depois do afundamento de tenséo.
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Figura 6.13 — Resultados de simulacéo da tensdo deslocada com (a) tensdo nominal e (b) e 50% da tenséo.
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Fonte: Préprio Autor.

6.4 Conclusao

Ao fim deste capitulo ficou evidenciada, por meio das simulacdes apresentadas, a
eficacia da estratégia de controle proposta neste trabalho. Dentre todas as situacfes analisadas,
o menor valor de fator de poténcia alcancado foi de 0,966, chegando a valores de até 0,998.
Junte-se a isso o fato de ter sido evidenciada a simplicidade da estratégia de controle do CIDAT
e a robustez da malha de controle da tensdo de saida, resta verificar experimentalmente os

resultados demonstrados através das simulacGes apresentadas neste capitulo.
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7 PROTOTIPO E RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Este capitulo apresenta os principais resultados experimentais obtidos a partir do
prototipo do retificador monofasico Boost Bridgeless, cujos parametros nominais estdo
apresentados na Tabela 7.1. As formas de onda foram coletadas com o osciloscopio TDS
3014C Tektronix®. Para gerar as diversas formas de onda da tenséo utilizou-se uma fonte FCAT
4500-38-15Supplier®. O fator de poténcia e as taxas de distor¢cdes harmonicas foram obtidos
utilizando-se o analisador de energia ET-5060C Minipa®. O rendimento do conversor foi
medido por meio da comparacao entre as poténcias de entrada e de saida, utilizando multimetros

digitais ET — 2082C Minipa® por questdes de disponibilidade.

Tabela 7.1 — Parametros Nominais do Conversor.

Grandeza Valor

Tensdo de Entrada (rms) 220V
Tensao no Barramento cc 400V
Poténcia Nominal 500W
Frequéncia da Rede 60Hz
Frequéncia de Chaveamento 39KHz
Indutor de Entrada 10mH
Capacitor de Saida 550uF

Fonte: Proprio Autor.

As Figuras 7.1 e 7.2 mostram as imagens do prot6tipo experimental e a vista

superior com a descri¢do das principais partes componentes do conversor.

Figura 7.1 — Prototipo experimental do conversor Boost
Bridgeless monoféasico.

Fonte: Proprio Autor.
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Figura 7.2 — Vista superior do prot6tipo.

Retificador Bridgeless

Fonte: Proprio Autor.

7.1 Resultados em Regime Permanente

Nesta secdo sdo apresentados os resultados experimentais do protétipo em regime
permanente para duas situacdes de carga com tensdo senoidal, sendo a primeira com carga
nominal de 500W e a segunda apenas com 10% da carga nominal, 50W. Em seguida séo
analisados os resultados quando séo injetadas harmdnicas de 32 e 52 ordem a tensdo de entrada,
a fim de validar a proposta do CIDAT de manter o fator de poténcia unitario mesmo para tensdes

nao senoidais.

7.1.1 Resultados para 100% de Carga

Para uma carga inicialmente igual a 500W e com uma tensédo senoidal de entrada, a
Figura 7.3 mostra as formas de onda da corrente de entrada (CH3, 5A/div), da tenséo da rede
(CH1, 200V/div) e da tensdo no barramento cc (CH2, 100V/div). O que pode ser claramente
observado na Figura 7.3, tanto a baixa distorcdo como o elevado fator de poténcia, sdo
comprovados pela Figura 7.4, a qual mostra o espectro harmonico da corrente em funcdo da
componente fundamental, a distor¢do harmonica total (4,71%) e o fator de poténcia (0,996).

Observa-se ainda que a corrente do semiciclo negativo possui uma distorgéo
ligeiramente maior em relacdo a positiva. Isso se deve por causa do efeito do ruido de modo

comum, caracteristica prépria do conversor Bridgeless, a qual ja foi abordada no Capitulo 2.
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Figura 7.3 — Formas de onda da corrente (CH3), da tenséo
da rede (CH1) e da tensao cc (CH2) com 100% de carga.
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Fonte: Proprio Autor.

Figura 7.4 — Fator de poténcia, distorcdo harmdnica e espectro
harmonico da corrente de entrada comparado com os limites da
Norma IEC 61000-3-2:2014.
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7.1.2 Resultados para 10% de Carga

Para uma carga igual a 50W e com uma tensdo senoidal de entrada, a Figura 7.5
mostra as formas de onda da corrente de entrada (CH3, 500mA/div), da tensdo da rede (CH1,
200V/div) e da tensé@o no barramento cc (CH2, 100V/div). Apesar da alta ondulagéo da corrente
de entrada, em termos relativos ao seu valor eficaz, a corrente ainda se mantem claramente em
fase e com a mesma envoltdria da tensdo de entrada. Para esta condi¢éo de carga foi obtido um

fator de poténcia de 0,961, com THDi igual a 18,1% da componente fundamental.
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Figura 7.5 — Formas de onda da corrente (CH3), da tenséo
da rede (CH1) e da tenséo cc (CH2) com 10% de carga.
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7.1.3 Resultados com Tensao de Entrada ndo Senoidal

A fim de validar a proposta da técnica CIDAT, o protdtipo foi submetido a
aplicacdo de tensdes de entrada ndo senoidais. As Figura 7.6 e 7.7 mostram as respostas da
corrente quando a tensdo sdo aplicadas distorces de 32 e de 5% harmonicas, respectivamente
com THDv igual a 20%. As Figuras 7.6 e 7.7 comprovam visualmente a eficiéncia da técnica
de controle CIDAT frente a tensdes ndo senoidais. Esta caracteristica se faz extremamente
necessaria em se tratando de corregdo de fator de poténcia pelo fato de ser quase universal o
fato de as tensbes disponivel nas redes, tanto residenciais como industriais ndo serem
perfeitamente senoidais. Os valores obtidos de fator de poténcia foram de 0,997 para a Figura
7.6 € 0,998 para a Figura 7.7.
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Figura 7.6 — Formas de onda da corrente (CH3), da tenséo da
rede (CH1) e da tensdo cc (CH2) aplicando distor¢do de 3?

harmonica.
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Fonte: Proprio Autor.

Figura 7.7 — Formas de onda da corrente (CH3), da tenséo da
rede (CH1) e da tensdo cc (CH2) aplicando distor¢do de 52
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7.2 Resultados em Regime Transitério

A fim de se analisar a resposta dinamica do sistema de controle utilizando o CIDAT,
foram aplicadas duas perturbagdes de carga ao sistema, uma variagao negativa de carga, de 500
para 250W, e uma variagao positiva, de 250 a 500W.

A Figura 7.8 mostra a resposta da corrente de entrada (CH3, 2A/div) e da tensdo no
barramento cc (CH2, 100V/div) ao degrau negativo de carga. E possivel observar que devido a

dindmica da resposta do controlador de tensdo possuir uma frequéncia de cruzamento muito
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inferior & frequéncia da tensdo da rede, no instante em que a carga é reduzida a energia
acumulada no barramento capacitivo tende a aumentar a tensdo cc, razéo pela qual se observa
um pico na tensdo do barramento. A atuacdo do controlador de tensdo leva apenas cerca de
cinco ciclos da tensdo da rede para se estabilizar novamente na tenséo de referéncia de 400V. E
importante ressaltar o comportamento da corrente durante o transitorio de carga, o qual
apresenta uma caracteristica particular da técnica de controle pelo CIDAT. Durante o periodo
em que o controlador ainda nédo esta estabilizado, o valor do tempo de atraso da amostra de
tensdo, taelay, € maior do que o valor em regime permanente, ou seja, € maior do que 0 necessario
para a carga atual, a corrente apresenta uma elevada descontinuidade na passagem pelo zero. O
controlador de tensdo atua, portanto, fazendo com que tgelay reduza até que tenha o valor
necessario para manter a tensdo cc em 400V, fazendo a corrente retornar ao formato da tenséo

de entrada.

Figura 7.8 — Formas de onda da corrente (CH3), da tensdo
da rede (CH1) e da tenséo cc (CH2) aplicando variagdo de

100% a 50% da carga nominal.
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Fonte: Proprio Autor.

A Figura 7.9 mostra a resposta da corrente de entrada (CH3, 2A/div) e da tenséo no
barramento cc (CH2, 100V/div) ao degrau positivo de carga. E possivel observar que devido a
dindmica do sistema, no instante em que a carga é aumentada, instantaneamente passa a ser
drenada mais energia do barramento capacitivo, o qual tende a diminuir a tensdo cc, razéo pela
qual se observa um pico negativo na tensdo do barramento. A atuacdo do controlador de tenséo
leva novamente cerca de cinco ciclos da tensdo da rede para se estabilizar novamente na tensao
de referéncia de 400V. E importante ressaltar a diferenca no comportamento da corrente durante

0 degrau positivo de carga, 0 qual apresenta uma caracteristica diferente do degrau negativo.
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Durante o periodo em que o controlador ainda ndo esté estabilizado, o valor do tempo de atraso
da amostra de tensdo, tqelay, € menor do que o valor em regime permanente, ou seja, ainda é
menor do que 0 necessario para a carga atual. A corrente apresenta um elevado atraso em
relacdo a forma de onda da tensdo, causando um cruzamento ndo suave durante a passagem
pelo zero. O controlador de tens&o atua, portanto, nos sentido de fazer com que tqelay Seja elevado
até que tenha o valor necessario para manter a tensao cc em 400V, fazendo a corrente novamente

retornar ao formato da tensdo de entrada.

Figura 7.9 — Formas de onda da corrente (CH3), da tenséo da
rede (CH1) e da tenséo cc (CH2) aplicando variacdo de 50%

a 100% da carga nominal.
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7.3 Andlise de Rendimento, Fator de Poténcia e THDiI

Os graficos mostrados nesta secdo trazem os resultados quantitativos de fator de
poténcia, rendimento e TDH da corrente, extraidos do conversor. Foram comparados 0s
resultados obtidos experimentalmente com os resultados equacionados e simulados, a fim
verificar a proximidade entre o que foi proposto e o que foi verificado experimentalmente. As
medigdes foram feitas utilizando o analisador de energia ET-5060C Minipa®.

Na Figura 7.10 € mostrado o grafico do rendimento experimental do conversor,
comparado com o rendimento tedrico obtido no Capitulo 4, pela Figura 4.16. Observa-se um
valor aproximado entre as duas curvas nos pontos de maior carga, sendo o rendimento
experimental de 97,27%, enquanto o teérico € de 97,38%. Estes valores se mantém
relativamente proximos até uma carga de 300W, sendo o rendimento experimental de 96,37%,
enquanto o teorico € de 97,06%. A partir deste ponto o rendimento experimental comeca a
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decrescer consideravelmente em comparagdo com o rendimento tedrico, o que indica um
superdimensionamento dos componentes. Para 0 menor valor de carga analisado, com 50W, o
rendimento experimental é de 87%, enquanto o tedrico € de 89,2%. Mesmo para a condi¢cdo em
que os dispositivos semicondutores operam distantes de sua condi¢do nominal, o rendimento é

bem satisfatorio, sendo superior a 90% para condicdes de carga superior a 100W.

Figura 7.10 — Gréfico do rendimento experimental,
comparado com o rendimento teérico do retificador

em funcdo da poténcia de saida.
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Fonte: Proprio Autor.

A andlise do rendimento mostra a eficacia do conversor em si. Visto, porém que o
foco deste trabalho esté na estratégia de PFC, a eficicia do CIDAT deve ser verificada por meio
de dois gréaficos: do fator de poténcia e da Distor¢cdo Harmdnica Total da corrente.

A fim de verificar o FP obtido, foram tracados os graficos para o FP experimental,
e comparado com o FP obtido por meio das simula¢des apresentadas no Capitulo 6, resultados
estes que estdo registrados na Figura 7.11. Observa-se, pela Figura 7.11, que o FP experimental
é ligeiramente menor que o simulado, mas ainda assim muito préximos nas regides préximas
da carga nominal. Enquanto o FP experimental para carga nominal é de 0,993, o FP simulado
é de 0,998. O valor minimo do FP experimental foi de 0,96, comparado com 0,98 do FP
simulado. Essa pequena diferenca é natural, visto que na simulacdo ndo séo levadas em
consideracdo todos os fendmenos observados na pratica, como o ruido de modo comum que
mostrou-se presente nos resultados experimentais. Contudo, estes resultados alcangados para o
fator de poténcia ndo s6 sdo animadores para a técnica CIDAT, como a torna extremamente
promissora, por sua simplicidade, eficiéncia e obtengéo de resultados tdo bons quanto as demais
técnicas de PFC ja consolidadas.
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Figura 7.11 - Gréafico do fator de poténcia

experimental, comparado com o fator de poténcia

tedrico do retificador em fungéo da poténcia de saida.
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Fonte: Proprio Autor.

A Figura 7.12 mostra as curvas da TDH da corrente, obtidas experimentalmente e
via simulacdo. Com excecao da regido de carga média (em torno de 50%), onde se observa uma
ndo linearidade da curva simulada, as duas curvas sdo muito similares. A TDH minima da
corrente, com carga nominal foi de 4,71%, e a maxima TDH, obtida com 10% de carga, foi de
15,1%.

Figura 7.12 — Gréfico da Taxa de Distorcdo
Harménica de corrente experimental, comparada com
a simulacdo do retificador em funcdo da poténcia de
saida.
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7.4 Conclusao

Neste capitulo foram apresentados os resultados de validacao da técnica de correcéo
de fator de poténcia CIDAT aplicada ao retificador Boost Bridgeless monofasico. Tais
resultados foram expostos atraves de imagens, formas de onda e medicGes a fim de verificar a
eficacia da técnica de controle proposta.

Os resultados apresentados ndo apenas confirmaram as ideias propostas, as
estimativas e as simulacGes apresentadas, como também consolidam com forte evidéncia a
validade e eficacia da estratégia de PFC, o CIDAT, foco deste trabalho. Se de um lado ficou
evidente a simplicidade de implementacdo do CIDAT, de outro foi igualmente manifesta a
eficiéncia da estratégia de controle frente a formas de onda de tensdo ndo senoidais, aliada a
vantagem de dispensar o uso de sensor de corrente, o que faz com que o CIDAT leve a um novo
degrau o conceito de controle indireto da corrente. E importante destacar que os dados de
rendimento sdo apenas aproximados, devido & ndo garantia de calibragdo dos multimetros
utilizados nas medicGes. Para valores mais exatos, é necessaria a utilizacdo de equipamentos

com melhor precisdo, indisponiveis no momento da coleta.
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8 CONCLUSOES GERAIS

O presente trabalho objetivou elaborar uma nova estratégia de controle para
correcdo de fator de poténcia, denominada CIDAT, que fosse de simples implementacdo e
dispensasse a utilizacdo de sensores de corrente, utilizando um retificador ativo monoféasico
Boost Bridgeless. O principio basico desta nova estratégia foi apresentado e demonstrado no
Capitulo 3, o qual sugere que utilizando o proprio sinal da tensdo de entrada como sinal
modulador, € possivel garantir a operacdo do retificador com elevado fator de poténcia, desde
que este sinal de tenséo seja deslocado no tempo. Portanto, ndo é necessario a utilizacdo de uma
malha interna de corrente, nem um sensor de corrente, apenas uma amostra da tensao de entrada
deslocada no tempo. Por essa razdo, tal estratégia foi denominada de Controle Indireto por
Deslocamento de Amostra de Tens&o, ou CIDAT.

O Capitulo 4 foi dedicado ao estudo do retificador utilizado como protétipo para
validacdo da técnica CIDAT proposta. Diante das varias topologias apresentadas no Capitulo
2, foi escolhido o retificador Boost Bridgeless, por sua simplicidade, reduzido ndmero de
semicondutores e elevado rendimento tedrico.

No Capitulo 5 foi desenvolvida uma funcdo de transferéncia que representa a
dindmica do retificador quando aplicada a técnica de PFC CIDAT. Esta abordagem se fez
necessaria pelo fato a abordagem do CIDAT se diferenciar das técnicas convencionais quanto
a sua variavel de controle, consistindo apenas em um angulo de defasagem da tensdo de entrada.

O trabalho culminou nos resultados simulados e experimentais, mostrados nos
Capitulos 6 e 7, respectivamente. A partir de um prot6tipo com poténcia de saida nominal de
500w, foram submetidos testes para verificar a eficiéncia da estratégia de PFC CIDAT.
Inicialmente foram submetidas algumas condi¢Ges de carga, de 10% a 100% da poténcia
nominal, sendo observado a efetividade da técnica mesmo para baixas condi¢cdes de carga,
tendo sido obtido um fator de poténcia de 0,993 e uma taxa de distor¢cdo da corrente de 4,71%
para a condi¢do nominal de carga. Em seguida o conversor foi submetido a tensbes de entrada
ndo senoidais, com elevadas distor¢cdes harmonicas de tensdo, da ordem de 20%, para a 3% e
para a 5% harmonica de tensdo, a fim de verificar a operacdo com elevado fator de poténcia para
tensdes ndo senoidais. Para estes dois casos foram obtidos fatores de poténcia de 0,997 e 0,998,
respectivamente, resultados estes que se mostram animadores e promissores para a
consolidacdo do CIDAT como técnica de PFC. Além disso, foram ainda aplicadas perturbacdes
ao sistema a fim de verificar o comportamento controle da malha de tensdo de saida, e a

dindmica do sistema frente a estas perturbagoes.
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Os resultados obtidos corroboram fortemente todas as caracteristicas almejadas pela
estratégia de controle apresentada, tanto sua operagdo com baixa distor¢cdo harmonica, elevado
fator de poténcia e simplicidade de implementacdo, as quais culminaram na publicacdo de um
artigo (ALBUQUERQUE et al, 2017) em revista nacional. E evidente, portanto que os estudos
envolvendo o controle CIDAT nédo devem ser limitados a este trabalho, devendo, por exemplo,
buscar estender tais conceitos para outros tipos de retificadores, inclusive a nivel de
retificadores trifasicos, e estudar possiveis derivacGes desta técnica a fim de aplicar tal
estratégia em um segundo estagio, como um inversor que possibilite injetar poténcia na rede

trifasica, a partir de uma fonte geradora, como um gerador eélico, por exemplo.
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APENDICE A - CODIGO EM C DE SIMULAGAO DO CONTROLE DIGITAL DO
CIDAT

Figura A.1 — Algoritmo de simulagéo do controle digital CIDAT.

Parameters | Calar |

C Block Help |

|5

—Block Mumber of Input/Cutput Paorts
Mame: I SCE12422 I ’V Input: I 2 Output: I 2
—C Code
Function Type
’7(' Variable/Function definitons  § OpenSimUser Fon % RunSimUser Fon § CloseSimUser Fon

woid RunSimUser(double t, double delt, double *in, double *out, int *pnError, char * szErrorMsg)

{

T_DELAY=TIMER_DELAY; -
T_ATUAL =T ATUAL + 1;
if (T_ATUAL ==T_DELAY)
I TMODA = (VAN):;
out[1] = MODA;
VAN =205%in[0];
YOUT = 205%n[1];
T_ATUAL =0 3
CONT_TIMER. = COMT_TIMER.+1;
if (COMT_TIMER »=2000)
£ erro_tensao_atual=VOLUT_REF-VOLT;
INTEGRAL = (KI*erro_tensao_atual/2) + INTEGRAL;
TIMER_DELAY ={KP*erro_tensao_atual) +INTEGRAL;
if(TIMER_DELAY < 10){TIMER_DELAY = 10; INTEGRAL = 10;}
erro_tensao_anterior = EFFD_T,EI'ISEID_EITLIEIH
out[0] = TIMER_DELAY;

CONT_TIMER = 0; 3 -
4] »
Edit Image | Check Code |

h

Fonte: Proprio Autor.
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APENDICE B - ESTUDO DOS ESFORCOS DE CORRENTE NO RETIFICADOR

A fim de determinar adequadamente os valores eficazes e médios das carentes nos
interruptores e nos diodos do retificador, a forma de onda tipica nestes elementos € mostrada
na Figura B1, a qual mostra apenas metade do periodo da rede e é composta por uma
componente senoidal em baixa frequéncia e uma componente chaveada na frequéncia de
comutac&o, de acordo com a razo ciclica do conversor. E importante destacar que para critérios
de aproximacdo a ondulacdo da corrente de alta frequéncia no indutor é considerada

desprezivel, razéo pela qual a envoltdria da Figura B.1 € puramente senoidal.

Figura B.1 — Forma de onda modulada da corrente
nos semicondutores do retificador Boost Bridgeless.

A
() .

st

|< Tr >

2
Fonte: Proprio Autor.

Com base na forma de onda da Figura B.1, as se¢des a seguir descrevem 0S passos
para o obtencdo das equacdes das correntes média e eficaz em cada um dos semicondutores do

retificador Boost Bridgeless.

B.1 Valores Médios da Corrente no Retificador

Por definicdo, a equacéo que define a corrente média é dada por:
Ty

lavg = Tij i(t)dt (B.1)

r
0
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Conforme Erickson e Maksimovic (2001), a integral de (B.1) pode ser representada

como a soma de varias integrais para cada periodo de chaveamento dentro do periodo da rede:

[ E o ]

1 1 _

Iavg = T_ Ts- Z F f l(t) dt (BZ)
" n=1\ ° (n—1).Ts

Admitindo que o periodo de chaveamento € muito menor que o periodo da rede,

(B.2) pode ser representada por um limite quando Ts tende a zero, dado por:

[ Z T 1
1 | <1 |

lvg = = lim | Ts. —. j i(t)dt || (B.3)
T, Ts—>0[ L\ T, s J

A partir da definicdo do Calculo, o limite expresso em (B.3) € equivalente a integral

dentro do periodo da rede:

T, t+Ts
1 1
== (=] i B.4
loyg Trj T j i(r)dr |dt (B.4)
0 t

O valor da corrente média em cada periodo de chaveamento pode ser expresso

como:

t+Ts
1

(i), = ok J i(t)dr (B.5)
t

O resultado da integral de (B.5) corresponde ao valor instantdneo da corrente no
indutor multiplicado pelo valor instantaneo da razéo ciclica, §(t), dentro de cada periodo de

chaveamento:

(i), = i, (1).6(0) (B.6)

Portanto, substituindo (B.5) e (B.6) em (B.4), obtém-se:
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Ty
1
lavg = 7 f (i(©),.dt (B.7)
" 0
Ou ainda:
Ty
1
lavg = T—.f i, ().6(t).dt (B.8)

0

A Equacdo (B.8) representa uma equacao genérica para o obtencdo das correntes
médias em qualquer elemento de estudo. A seguir sdo detalhadas as equacGes particulares para

a corrente média nos interruptores, nos diodos em antiparalelo e nos diodos do retificador.

B.1.1 Corrente Média nos Interruptores Sy e S»

A corrente no interruptor possui 0 mesmo padrdo da Figura B.1, porém, cada
interruptor conduz apenas durante meio periodo da rede. Assim, a partir de (B.8), a corrente

média nos interruptores Si1 e S, é dada por:

L
ISl,Zavg:T_- fiL(t)-‘Sst(t)-dt (B.9)

T
0
A razdo ciclica de cada interruptor segue o mesmo padrao da razdo ciclia D(t):
8s1,2(t) = D(¢t) (B.10)
A corrente no indutor, considerando uma tensdo puramente senoidal, pode ser
representada por:

i,(t) = I pg-sen(wt) (B.11)

A partir da Equacdo (3.21), a razdo ciclica pode ser expressa como;
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V-
D(t)=1-—2

.sen(wt — 0) (B.12)

out

Substituindo (B.11) e (B.12) em (B.9), obtém-se:

¥ |
1 V;
Is12apg = —.|f Ipk-sen(wt).| 1 — Pk sen(wt — ) | dt] (B.13)
' TT {0 vout Jl
Ou ainda:
[T L ]
1| 7 Iipi- Vinpk I
Is12avg = = | f I k- sen(wt)dt — j PP sen(wt — 6). sen(wt)dt | (B.14)
Tr {0 vout JI

Resolvendo a integral acima, a equacdo que define a corrente média nos

interruptores é dada por:

k- Vi
Is12ang = 0,318. 1, — 0,25, 2 TPk (B.15)
Vout
B.1.2 Corrente Média nos Diodos D; e D>
A corrente média nos diodos do retificador, de forma similar, € dada por:
Ty
) 2
Ip12avg = T_J i,(t).0p12(t).dt (B.16)
T

0

A corrente nos diodos, no entanto, opera de forma complementar a corrente nos

interruptores. A razéo ciclica sera entdo dada por:

6p12(t) =1—-D(t) (B.17)
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Substituindo (B.17), (B.12) e (B.11) em (B.16), a corrente média nos diodos pode

SEr expressa como.

1
ID1,2avg = T
-

V.
I;pk- sen(wt). ( vmpk .sen(wt — 9)) dt (B.18)

out

| e ———
A —

Resolvendo a integral de (B.18), obtém-se a equacdo para a corrente média nos
diodos D1 e Do:

Ika- Vinpk

1
ID1,2avg = Z (B-lg)

Vout

B.1.3 Corrente Média nos Diodos Antiparalelos dos Interruptores

Na analise das etapas de operacdo do retificador Boost Bridgeless, foi mostrado que
a corrente nos diodos antiparalelos dos interruptores nao sao chaveadas, sendo igual a corrente
no indutor, conduzindo apenas durante meio ciclo da tenséo da rede. Assim, a partir da defini¢cdo

de corrente média:

I
2

1
ISDl,Zavg = T_j iL(t).dt (BZO)

r
0

Aplicando (B.11) em (B.20), obtém-se:

T
2

1
Isp12avg = T fIka.sen(a)t).dt (B.21)
T
0

Resolvendo a integral de (B.21), a equacao que define a corrente média nos diodos
antiparalelos dos interruptores € dada por:
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Isp12avg = 0,318. Ipk (B.22)

B.2 Valores Eficazes da Corrente no Retificador

A demonstracdo das equacgdes dos valores eficazes seguem o mesmo padréo da

Figura B.1. A partir da definicdo matematica do valore eficaz, tem-se:

(B.23)

Conforme Erickson e Maksimovic (2001), a integral de (B.23) pode ser
representada como a soma de Vvérias integrais para cada periodo de chaveamento dentro do
periodo da rede:

[ % n.Ts ]
1| 1 I

Lrms = —.|TS.Z =. j i2(t) dt || (B.24)
T [ n=1 Ts (n—1).Ts J

Admitindo que o periodo de chaveamento é muito menor que o periodo da rede,
(B.24) pode ser representada por um limite quando Ts tende a zero, dado por:

[ % n.Ts ]
1 1 _ |

Lims = |=. lim TS.Z —. J i2(t) dt (B.25)
T, TS_)O[ L\ T . J

A partir da definicdo do Calculo, o limite expresso em (B.25) é equivalente a

integral dentro do periodo da rede:

T, t+T

1 1
2 B.26
Lims r.f S.f i?2(r)dr |dt ( )

0 t
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Portanto, o valor médio de i%(7) dentro de um periodo de chaveamento pode ser

dado por:
t+Ts
@, =5 [ 2@ (B.27)
$ t
Ou ainda:
(2O, = i,%(1). 8(t) (B.28)

Substituindo (B.27) em (B.26), obtém-se:

Lrms = Tlr.f(iz(t))Ts.dt (B.29)
0

Ou ainda, substituindo (B.28) em (B.29):

Tr

Lims = Ti f i, 2(t).8(t).dt (B.30)
0

A partir de (B.30) é possivel obter as equacdes dos valores eficazes das correntes

em cada um dos semicondutores do retificados.

B.2.1 Corrente Eficaz nos Interruptores S1 e S

Assim, a partir de (B.30), a corrente média nos interruptores S; e S, é dada por:

ISl,Zrms =

Ty
7
|Tl' f iL2(t). 8g12(E). dt\‘ (B.31)

0

Substituindo (B.11) e (B.12) em (B.31), tem-se que:
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Ty
1 H V,
Isy 2rms = —.f Ipi*. sen?(wt). (1 - mpk.sen(a)t - 9)).dt (B.32)
TT out
0
Reagrupando os termos da Equacdo (B.32), obtém-se:
Ty
2z
f Ikaz.senZ(cut).dt -
1
Is12rms = |7 0 (B.33)
’ Tr ?T
f Ika . sen(wt — 60).sen?(wt).dt
Nk

Resolvendo as integrais de (B.33), encontra-se uma equacdo geral para a corrente

eficaz nos interruptores, dada por:

Vinpke (B.34)

1
ISl,Zrms = Ika\/4 0,212. Vout
ou

B.2.2 Corrente Eficaz nos Diodos D1 e D>

Com base na Equacéo (B.30), a corrente eficaz nos diodos D1 e D2 pode ser expressa

como:

T,

7 (B.35)

1 .
Ip12rms = T_J lLZ(t)-5D1,2(t)-dt
r
0

Substituindo (B.17), (B.12) e (B.11) em (B.35), a corrente eficaz nos diodos pode

Ser expressa como:
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(B.36)

V.
Ikaz. sen?(wt). ( vmpk .sen(wt — 0)> .dt

1
Ip 1,2rms = T_ .
r out

i

Resolvendo a integral de (B.36), obtém-se uma equacdo para o valor eficaz da
corrente nos diodos, dada por:

V.
Ipyzrms = 0,461 Ippy |2 (B.37)

Vout

B.2.3 Corrente Eficaz nos Diodos Antiparalelo dos Interruptpres

Como a corrente nos diodos antiparalelos dos interruptores ndo é chaveada, mas
conduz unicamente durante meio ciclo da tensdo da rede, a corrente eficaz é dada simplesmente

por:

1 i B.38
Isp1,2rms = T__j lLZ(t).dt ( )
T

Ou ainda:

Ty
2
1 B.39
ISDl,Zrms = T_j Ikaz.Senz(wt).dt ( )
r
0

Resolvendo a integral de (B.39), obtém-se a equacao que define a corrente eficaz

em cada um dos diodos antiparalelos dos interruptores:

I
Lok (B.40)

I =
SD1,2rms
2



139

APENDICE C - DIMENDIONAMENTO DO INDUTOR BOOST

Uma vez calculado o valor minimo da indutancia do conversor, através da Equacao

(4.8), é necessario determinar os parametros construtivos do indutor.

C.1 Dimensionamento Fisico do Indutor

Para o projeto do indutor serd utilizado o nucleo tipo EE de material IP12R,
fabricado pela empresa Thorton. Para este tipo de ndcleo, os pardmetros inicias para a

construcdo do indutor sdo dados na Tabela C.1.

Tabela C.1 — Parametros do Indutor.

Grandeza Valor
Jmax — Densidade méxima de corrente 500A/cm?
B4 — Densidade Maxima de Fluxo Magnético 0,3T
K,, — Fator de Utilizac&o da Area do Enrolamento 0,7

Fonte: Préprio Autor.

O metodo utilizado para o dimensionamento do ndcleo a ser utilizado é feito através

do método do produto das areas da janela do carretel e da perna central do nlcleo. Assim,

confirme Larico (2007):

Llp®10*  5-107%-2,4%-10*

_ 4 c.1
0.7-0.3-500 4 114cm (€1)

A Ay, =

B Kmeax]max -

Foram utilizados dois nucleos NEE-55/28/21 —IP12R na construcdo de dois

indutores iguais de 5mH cada. As especificacdes do nucleo estdo apresentadas na Tabela C.2.

Tabela C.2 — Especificacfes técnicas do nicleo NEE-55/28/21 —

IP12R.
Simbolo Significado Valor
A A, Produto das Areas 13,3cm*
A, Area da Perna Central 3,54cm?
Ay, Area da Janela do Carretel 3,756cm?
|74 Volume do Nucleo de Ferrite 42,46cm?
l; Comprimento médio da espira 12cm

Fonte: Proprio Autor.

O namero de espiras € calculado, conforme Larico (2007), pela expresséo:
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LIy 10*  5-1073-2,4%-10*
" AuBmax 3,54-0,3

= 169 espiras (C.2)

Para o valor da densidade de corrente considerada no projeto, a secdo minima do

condutor é:

S _ I Lrmsmax
cmin —

= 0,0048cm? (C.3)

]max

Considerando o efeito skin, a secdo do condutor é limitada pela frequéncia de
comutacdo. Assim, a profundidade de penetracdo maxima da corrente no condutor é:

7,5
A= —=10,038cm (C.4)

Vi

Para o valor do didametro obtido em (C.4), a secdo méxima devido ao efeito pelicular
Sy = A%m = 0,00453cm? (C.5)

Com base na secao obtida em (C.5), foram utilizado dois condutores em paralelo

do tipo AWG 20, cujas especificagdes estdo registradas na Tabela C.3.

Tabela C.3 — Especifica¢Bes do condutor de cobre AWG 20.

Simbolo Grandeza Valor
Scu Area da Secdo do condutor sem isolamento 0,0052cm?
Scuiso Area da Secéo do condutor com isolamento 0,00556cm?
Pcu Resistividade do Cobre por cm a 100°C 0,00033Q/cm

Fonte: Préprio Autor.

A fim de verificar a possibilidade de execucdo deste indutor, a area da janela

minima requerida para o indutor € dada por:

NS, ison
Apmin = % = 2,68cm? (C.6)
w

Assim, visto que Ay, min> Awmin, € Possivel a execucao do indutor.
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O comprimento do entreferro do indutor pode ser calculado por:

N2j1o4,1072
lgy = —E—— = 0,254cm (C7)

Como o comprimento do entreferro obtido em (C.7) € distribuido entre as duas

pernas do ndcleo, este deve ser igual a:
lg1
ly = o5 = 0,127cm (C.8)

C.2 Perdas no Indutor

As perdas no indutor podem ser divididas em duas componentes: perdas no cobre e
perdas no nucleo de ferrite. As perdas no cobre sdo ocasionadas pelo efeito Joule, e sdo dadas
matematicamente pela poténcia dissipada sobre a resisténcia do enrolamento do indutor. As

perdas no cobre podem ser expressas como:

s peuleN2,392-0,00033 - 12 - 169
N N 2

Py =1,911W (C.9)

Ny

As perdas magnéticas no nucleo de ferrite, segundo Barbi (2001), pode ser expressa

empiricamente por (C.10):
Prag = VoAB** (Kyf + Kpf?) (C.10)
Na qual, para o material utilizado,
Ky=4-105eK; =4-10710 .1

Assim, as perdas magnéticas, considerando apenas a componente da frequéncia da

rede, as perdas magnéticas sao:
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Pragfr = 5,67mW (C.12)

A ondulacdo da corrente na frequéncia de comutagdo produz uma variagdo na

densidade de fluxo dada por:

AB — LAI
~ NA,

= 0,028T (C.13)

Substituindo (C.13) em (C.10), as perdas magnéticas devido a frequéncia de
comutacdo séo:

Pragss = 17,27mW (C.14)

As perdas magnéticas totais sao a soma das perdas devido a frequéncia da rede e da

frequéncia de comutacdo:

Bnag = Pmagsr T Pmagrs = 22,94mW (C.15)

Finalmente, as perdas totais no indutor sao:

P, = Py + Ppag = 1,935W (C.16)
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APENDICE D - DIMENSIONAMENTO DOS CAPACITORES DO BARRAMENTO
CcC

Para que o banco capacitivo do barramento cc seja adequadamente dimensionado é
necessario considerar trés critérios: A capacitancia minima requerida, a resisténcia série
equivalente méxima e a corrente eficaz no capacitor.

A equacgdo para o obtencéo do valor da capacitancia minima do barramento cc,
segundo (ZHOU; RIDLEY; LEE, 1990), considera apenas a ondulacdo de baixa frequéncia
devido a frequéncia da rede, f,., uma vez que a frequéncia de chaveamento f; € muito maior que

fr. Dessa forma, a equacao que define o valor minimo necessario do capacitor de saida é:

Pout ( 1 Vinpk

N.AVe. Vo \2. f; n.fr.vout) 38,4 (©.1)

A resisténcia série equivalente maxima permitida para a ondulagdo maxima de

tensdo no capacitor é dada por (D.2):

AV,
Rse K —< (D.2)
I¢

Sendo Ic a amplitude da corrente alternada na frequéncia de 120Hz que circula pelo

capacitor, a Equacéo (D.2) pode ser reescrita como:

AV-v
Rse « ——™ — 160 (D.3)

out

Conforme Larico (2007), o calculo da corrente eficaz no capacitor sera realizado de
forma indireta, devido a complexidade de se realizar o calculo direto desta corrente. O calculo
da corrente eficaz da corrente no capacitor pode ser calculado pela soma dos quadrados das

correntes nos diodos D1 e D2, e da corrente média de carga, dada por (D.4):

Ierms = \/IDl,Zrmsz + Iout2 (D.4)
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A Equacéo (D.4) pode ser reescrita como (D.5), e a corrente Ipq ,ms € registrada

na Tabela 4.4. Assim, a corrente eficaz no capacitor é:

2

P
ICrms = \/IDl,Zrmgz + ( Out> = 1,85814 (D5)

Vout
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APENDICE E — CODIGO DO CONTROLE CIDAT UTILIZANDO DSPIC 30F2010

Neste apéndice estd contido o cddigo fonte utilizado no controle CIDAT em
linguagem C, utilizando o compilador C30 integrado ao MPLAB 8 IDE, para o
microcontrolador DSPIC 30F2010. Neste codigo estdo registradas as rotinas de interrupgdes e
a rotina principal com a logica do controle CIDAT. As rotinas de configuracdo citadas no
cddigo sdo disponibilizadas no site propria fabricante do componente.

B R R R A R AR A
/*REVISION HISTORY:
*

* Author Date Comments on this revision

*

* Leonardo Tabosa A 07/01/2017 First release of source file

*

*

*

* ADDITIONAL NOTES:

HoH K HHHHHHHFHH

*kkkkkkkhkk * kX * k% * *kx *kkkkikkkihkkkikx *kx *Kk*k * *kx ///

| R T R SR

#include "p30f2010.h" /I #
#include "ports.h" /Ibiblioteca que configura a INTx #
#include "timer.h" //biblioteca que contem as fungdes c30 do timer #
#include "libpic30.h" /Ibiblioteca que contem a fungéo de delay #
#include "stdio.h" I #

[t A CONFIGURATIION BITS #H i HE
_FOSC(CSW_FSCM_OFF & XT_PLLS8); //Run this project using an external crystal

/Irouted via the PLL in 8x multiplier mode

/[For the 10 MHz crystal we will derive a

[/Ithroughput of 10e6*8/4 = 20 MIPS(Fcy)

/1,~50 nanoseconds instruction cycle time(Tcy).
_FWDT(WDT_OFF); [[Turn off the Watch-Dog Timer.
_FBORPOR(MCLR_EN & PWRT_OFF); //Enable MCLR reset pin and turn off the

//power-up timers.

_FGS(CODE_PROT_OFF); //Disable Code Protection
| R R

HoH O HHEHHHH

[T DECLARACAO DE VARIAVEIS T R R AR

unsigned int DUTY1 =512;// variavel referente a0 PWMH da faseA (0-1024) #
unsigned int ON_OFF =0; /Il controla o driver e a entrada na rotina de #
unsigned int T_DELAY =1000; /[ varidvel do tempo de atraso da tensdo #
signed int VDC_ATUAL =0; /Il variavel da tensdo atual no LINK DC #
signed int VDC_REF =409; I tensao cc de referencia = 400V=>2V=>409 int  #
signed int ERRO_TENSAO_ATUAL =0; /I erro do loop atual de Vdc #
signed int ERRO_TENSAO_ANTER =0; /I erro do ultimo loop de Vdc #
signed long INTEGRAL = 0; I/ componente integral do controlador P.l. #

| R R A



[ A DECLARACAO DAS ROTINAS USADAS #it#HHHH A A

int main (void); 1 MAIN #
void PWM_Init(void);  //CONFIGURA O MODULO MOTOR_PWM 1 PWM #
void ADC_Init(void); /ICONFIGURA O MODULO AD_10BITS 1 ADC #
void TIMERZ_Init(void); /CONFIGURA O MODULO TIMER1 1 TIMER1 #
void TIMER2_Init(void); /CONFIGURA O MODULO TIMER2 1 TIMER2 #
void INTO_Init(void);  //CONFIGURA O MODULO INT_EXT_0 1 INTO #
void __attribute__ ((interrupt, no_auto_psv)) _ADCInterrupt(void); 1 INT_ADC #
void __attribute__((interrupt, no_auto_psv)) _T1Interrupt( void ); 1 INT_T1 #
void __attribute__((interrupt, no_auto_psv)) _T2Interrupt( void ); 1 INT_T2 #
void __attribute__((interrupt, no_auto_psv)) _INTOInterrupt( void ); 1 INTO #

| R R A R

B R R R A A

W e ROTINA PRINCIPAL DO PROGRAMA SR
e
int main (void) /1
{ I
1
ADC _Init(); /lchama a funcdo que configura o médulo ADC_10bits
PWM_Init(); /lchama a funcéo que configura o médulo PWM

TIMERL_Init(); //chama a funcéo que configura o médulo Timerl
TIMER2_Init(); //chama a funcéo que configura o médulo Timer2
INTO_Init(); /lchama a fungdo que configura o médulo Int_Ext 0
TRISEDbIits. TRISE8 = 1; //pino da int_ext_0 INTO configurado como entrada
TRISDbits. TRISDO = 0; //pino da int_ext_0 INTO configurado como entrada
TRISDbits. TRISD1 = 0; //pino RD1 config. como saida que controla os drivers
I TRISCbits. TRISC14 = 0; //pino RD1 config. como saida que controla os drivers
I
while(1) /[Loop infinito
{ 1
if(ON_OFF == 0){PORTDbits.RD1 = 0;PORTDbits.RD0 = 1;}//DESABILITA O DRIVER

else {PORTDbits.RD1 = 1;PORTDbits.RD0O = 0;}//HABILITA O DRIVER
if(VDC_ATUAL >520) {ON_OFF =0;} //[DESLIGA O SISTEMA SE VDC FOR MAIOR
//DO QUE 500 V
if(T_DELAY < 100){T_DELAY =100;} 1
if(T_DELAY >5500){T_DELAY =5500;}//
} 1
return O; 1
} 1
[

HHEHFHFHFTHFHHFHHHHFFHFHHFHHFHHE

| R R A
| R ROTINA DE INTERRUPCAO DO ADC HHHHHHHHHHHHHEH
| R R A

void __attribute__((interrupt, no_auto_psv)) _ADCInterrupt(void)// #
{ 1 #
ADCON1bits.ADON = 0; /| DESLIGA O CONVERSOR AD ENQUANTO #

/I NAO ESTOURAR O TEMPO DE 1 x T_DELAY #

DUTY1 = 1024 - ADCBUFO; /I RAZAO CICLICA REFERENTE A FASE A #
VDC_ATUAL = ADCBUF1,; /I TENSAO DE SAIDA CC ATUAL #
IFSObits.ADIF = 0; // LIMPA A FLAG DE INTERRUPCAO #

} 1 #

| R R A
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| R R A R
| ROTINA DE INTERRUPCAO DO TIMER1 HAHHHHH
B R R A R AR A

void __ attribute_ ((interrupt, no_auto_psv)) _T1Interrupt( void ) I #

{ I #
WriteTimer1(0x0000); /I zera o valor do timerl #
if(ON_OFF ==1) /I a rotina de controle P.I. sé deve executar #
{ /I caso ON_OFF esteja ativo #
ERRO_TENSAO_ATUAL =VDC_REF-VDC_ATUAL; /I #
INTEGRAL = (KI*ERRO_TENSAO_ATUAL) + INTEGRAL;//ROTINA DE CONTROLE  #
T_DELAY =(KP*ERRO_TENSAO_ATUAL)+ INTEGRAL; //DIGITAL UTILIZANDO #
ERRO_TENSAO_ANTER = ERRO_TENSAO_ATUAL; I P.I. #
if(T_DELAY < 100){T_DELAY =100;} I #
if(T_DELAY > 5500){T_DELAY = 5500;}// #
WriteTimer2(65536-T_DELAY);
Y #
1 #
IFSObits. T1IF = 0; // LIMPA A FLAG DE INTERRUPCAO DO TIMER1 #

Y #

| R R A R

| R R R R R R
| [HHHHHHHHEHHE ROTINA DE INTERRUPCAO DO TIMER2 HRHHRH R R
| R T R T R

void __ attribute__ ((interrupt, no_auto_psv)) _T2Interrupt( void ) I #
{ 1 #
ADCON1bits.ADON = 1; /I RELIGA O CONVERSOR AD PARA AMOSTRAROS #

/I PROXIMOS VALORES DE TENSOES #

WriteTimer2(65536-T_DELAY); // #

1 #

PDC1=DUTY],; /[PWMH1 RECEBE A ULTIMA TENSAO_A AMOSTRADA #

PDC2 =512; /I PWMH2 RECEBE A ULTIMA TENSAO_B AMOSTRADA #

PDC3 =512; /l PWMH3 RECEBE A ULTIMA TENSAO_C AMOSTRADA #

1 #

IFSObits. T2IF = 0; I/ LIMPA A FLAG DE INTERRUPCAO DO TIMER2 #

} 1 #

[ R T R

| R R A R
| RHHHHHHH A ROTINA DE INTERRUPCAO EXTERNA INTO  #H##HHHHHHHHHIHHHHHE
| R R A

IFSObits.INTOIF = 0; //LIMPA A FLAG DE INTERRUPCAO DA INT_EXT 0
} I
R R R A

void __attribute__((interrupt, no_auto_psv)) _INTOInterrupt( void) // #
{ /IHABILITA A OPERACAO DO DRIVER E DAS ROTINAS #
if(ON_OFF == 0){ON_OFF = 1;}//DE CONTROLE #
else {ON_OFF = 0;}//DESABILITA A OPERAGCAO DE DRIVER E DAS ROTINAS #
//IDE CONTROLE #

#

#
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