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RESUMO

A presente dissertação aborda uma metodologia de modelagem e projeto do controle digital de

um conversor CC-CC Boost intercalado com alto ganho de tensão, o qual é baseado na Célula de

Comutação de Três Estados (CCTE). A perspectiva do trabalho é a de garantir o balanceamento

de corrente entre os módulos em paralelo e entre os enrolamentos dos transformadores de multi-

interfase (TMIF) de cada módulo, bem como viabilizar a utilização do conversor intercalado

para aplicações com carga não-linear. Essa topologia possui a capacidade de dividir a corrente

de entrada e distribuir os esforços de corrente entre as fases dos transformadores, além de ser

adequada para aplicações que requerem alto ganho de tensão entre a entrada e a saída. Para

a modelagem da planta, aplica-se uma metodologia para obtenção de um modelo de ordem

reduzida, resultando em um conversor Boost equivalente, o qual descreve o comportamento

dinâmico do sistema do ponto de vista dos enrolamentos dos TMIFs. A corrente de cada um

dos enrolamentos é então controlada de maneira independente, utilizando-se uma estratégia de

controle por modo corrente média. Na estratégia adotada, quatro malhas internas são utilizadas

visando o balanceamento de corrente. Uma malha externa é adicionada para regular a tensão no

barramento de saída. O sinal de controle na saída da malha de tensão é então utilizado para esta-

belecer o valor-alvo de referência para as malhas de corrente. Para validar a eficácia do controle

implementado, o conversor é submetido à degraus de carga, à situações de desbalanceamento

das correntes de fase e à operação com carga não-linear. Os resultados de simulação em malha

fechada são satisfatórios quando contrastados com os resultados da simulação para o conversor

em malha aberta nas mesmas condições de teste.

Palavras-chave: Alto Ganho de Tensão. Conversor Intercalado. Célula de Comutação de Três

Estados. Balanceamento Ativo de Corrente. Controle por Modo Corrente Média.



ABSTRACT

This masters dissertation brings a modeling and design methodology for the digital control of

a DC-DC High Voltage Gain Interleaved Boost converter, which is based on the Three-State

Switching Cell (CCTE). This work aims to ensure current balancing between the parallel modules

and between the windings of the Multi-Interphase Transformers (TMIF) of each module, as well

as enabling the use of the interleaved converter for nonlinear load applications. This topology

has the ability to split the input current and distribute the current efforts between the transformer

phases, and it is also suitable for applications requiring high voltage gain from the input to output

port. For modeling the plant, a methodology is applied to obtain a reduced order model, resulting

in an equivalent Boost converter, which describes the dynamic behavior of the system from

the point of view of the TMIFs windings. The current of each winding is then independently

controlled using the average current mode control. The control strategy adopted uses four internal

loops to balance the currents and an outer loop to regulate voltage on the output DC-link . The

control signal at the voltage loop output is then used as the set-point for the current loops. In

order to validate the effectiveness of the implemented control, the converter is subjected to

step-load variation, phase current unbalance situations and nonlinear load operation. The closed

loop simulation results are satisfactory when contrasted with the simulation results for open loop

control under same test conditions.

Keywords: High Voltage Gain. Interleaved Converter. Three-State Switching Cell. Active

Current Sharing. Averaged Current Mode Control.
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1 INTRODUÇÃO GERAL

No âmbito das aplicações industriais e comerciais são identificadas situações nas

quais se faz necessário produzir um ponto de conexão CC (Corrente Contínua) em alta tensão

a partir de uma fonte de baixa tensão. Um exemplo comum é o caso dos sistemas de potência

ininterruptos ou UPS (Uninterruptible Power Supply), onde o barramento de entrada do inversor

deve ser gerado a partir de um banco de baterias com tensão relativamente baixa (BASCOPÉ

et al., 2011). No cenário descrito, o inversor comporta-se como uma carga não-linear para

o conversor CC-CC. Uma alta taxa de conversão de tensão também pode ser requerida em

aplicações com células a combustível para veículos elétricos (SETHAKUL et al., 2009) e

na aplicação de conversores de interface para inserção de sistemas de geração distribuída no

barramento principal de uma microrrede de distribuição CC (OLIVEIRA; DONOSO-GARCIA,

2015).

O conversor Boost clássico tem um ganho estático restrito para esses tipos de

aplicação. Devido às não idealidades do indutor, interruptor de potência e do diodo de saída, o

ganho de tensão realizável do conversor Boost não é maior que 4 (quatro), na maioria dos casos

vai diminuindo à medida em que se aumentam a tensão e potência de saída requeridas (CHOI

et al., 2011). Além disso, para um maior ganho de tensão, o aumento da razão cíclica degrada

consideravelmente a eficiência do conversor, o estresse de tensão nos semicondutores se torna

significativamente grande e a corrente de recuperação reversa pode se tornar um problema devido

ao curtíssimo intervalo de tempo em que o diodo fica em condução (MOHAN et al., 2003).

Conforme revisado no capítulo 2, para superar essas restrições, o desenvolvimento

de estruturas com alto ganho de tensão é uma prática comum encontrada na literatura técnica.

Dentre as diversas abordagens possíveis, pode-se utilizar um transformador para obter uma

elevação no ganho de tensão do conversor conforme necessário. Essa abordagem é utilizada

nos conversores Push-Pull alimentado em corrente e estruturas CC-CC baseadas no conversor

Full-Bridge. Com as devidas modificações no circuito, a substituição desse transformador por

um autotransformador projetado para mesma potência poderia apresentar potencial vantagem em

redução de custo, tamanho e melhoria da eficiência.

Quanto ao nível de potência processada, as aplicações em eletrônica de potência

estão sujeitas a situações onde os dispositivos semicondutores estão restritos aos níveis atuais de

corrente suportada, ou, ainda, a limitações de orçamento que inviabilizam o uso de dispositivos

para a corrente nominal estimada (BRAGA; BARBI, 1997). O paralelismo de interruptores,
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diodos e dos próprios conversores de potência se tornam interessantes para aplicações que

demandam alta corrente. Uma maneira bastante difundida de paralelismo é o intercalamento, que

consiste em acionar os conversores em paralelo com defasagem entre si (MACOMBER, 2011).

Em se tratando de aplicações com níveis de tensão e corrente consideráveis, os con-

versores intercalados são frequentemente assinalados como uma escolha proeminente (SANG-

KARAK et al., 2016). Dentre as vantagens obtidas, à medida que o número de fases (módulos

em paralelo) aumenta, podem ser destacadas: a melhor distribuição das perdas de potência e do

estresse térmico nos dispositivos semicondutores, levando a uma melhor utilização do tamanho

e disposição dos dissipadores; a redução da ondulação de corrente tanto na entrada quanto na

saída do conversor intercalado, reduzindo os requisitos de filtragem; e a redução do volume dos

elementos magnéticos que enxergam a corrente com frequência igual ao numero de conversores

em paralelo multiplicado pela frequência de chaveamento. Logo, uma potencial redução de

volume e aumento da densidade de potência podem ser obtidos (VELANDIA et al., 2016).

Como desvantagem, mesmo uma ligeira diferença entre os valores dos componentes

ou entre as razões cíclicas dos canais podem levar a uma distribuição assimétrica de corrente entre

os módulos em paralelo, aumentando os esforços através de um grupo de dispositivos semicondu-

tores que foram anteriormente dimensionados para um nível de corrente menor. Uma estratégia

de balanceamento de corrente, quer seja ativa, quer seja passiva, deve ser implementada de modo

a garantir que todos os módulos possuam a mesma corrente média (TORRICO-BASCOPE et al.,

2013) com o objetivo de obter uma operação segura. Em conversores baseados em transformado-

res ou indutores acoplados, o desbalanceamento das correntes acompanha o deslocamento do

fluxo nos elementos magnéticos rumo à saturação.

Tendo em vista os principais pontos levantados até aqui, neste trabalho é realizada

a modelagem de um conversor CC-CC Boost intercalado de alto ganho de tensão com dois

módulos idênticos em paralelo. Com o intuito de garantir o balanceamento de corrente entre

esses módulos e evitar a saturação dos elementos magnéticos, realiza-se o projeto das malhas

de controle de modo a implementar uma estratégia para controlar a corrente de cada um dos

enrolamentos dos Transformadores de Multi-Interfase (TMIF) individualmente. Apresenta-se

também uma breve análise do conversor de alto ganho de tensão e seus princípios de operação,

bem como um exemplo de projeto para um protótipo de 1 kW, o qual é validado por meio de

simulação computacional.

No capítulo 2, define-se, no âmbito do presente trabalho, a classificação das to-
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pologias com alto ganho de tensão derivadas do conversor CC-CC Boost básico não-isolado.

Apresenta-se uma revisão sobre as diferentes maneiras de se obter um conversor de alto ganho

de tensão, com ênfase nos conversores baseados na Célula de Comutação de Três Estados

(CCTE). Caracteriza-se ainda a problemática do balanceamento de corrente, a qual é recorrente

em conversores intercalados, e técnicas encontradas na literatura para contornar tal situação. Já o

capítulo 3 traz uma apresentação formal do conversor de alto ganho de tensão intercalado sob

estudo, bem como uma análise que contempla seu princípio de funcionamento e as principais

formas de onda. Apresenta-se também as equações de projeto do circuito de potência.

No capítulo 4 mostra-se o desenvolvimento de um modelo Boost equivalente que

representa o comportamento dinâmico do ponto de vista de um dos enrolamentos dos TMIFs. As

relações de equivalência são apresentadas, bem como a obtenção das funções de transferência

relevantes a partir do modelo médio do conversor Boost clássico. Utiliza-se a estratégia de

controle por corrente média em cascata, na qual há uma malha de corrente para cada enrolamento,

visando o balanceamento de corrente, e uma malha externa de tensão, visando a regulação do

barramento de tensão de saída.

Finalmente, no capítulo 5 apresenta-se os resultados de simulação obtidos para

conversor em malha fechada sob condições de teste de degrau de carga, situações de desbalancea-

mento de corrente e operação com carga não-linear. Os resultados são discutidos em comparação

aos resultados obtidos em malha aberta para as mesmas condições de teste.

As informações complementares contidas nos Apêndices referenciados ao longo do

texto podem ser necessárias ao entendimento do trabalho. Nos Apêndices podem ser encontrados

procedimentos de projeto, demonstração de conceitos e expressões utilizadas, circuitos para

condicionamentos de sinal, detalhamento dos circuitos de simulação, detalhamento das sugestões

para trabalhos futuros, dentre outros.
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2 REVISÃO BIBLIOGRÁFICA E PROPOSTA DO TRABALHO

A revisão bibliográfica tem como foco os conversores CC-CC não-isolados com

alto ganho de tensão derivados da família Boost. É também realizada uma síntese sobre a

problemática do balanceamento de corrente entre conversores que apresentam paralelismo de

estruturas. Ocasionalmente, estudos sobre topologias fora das delimitações do trabalho, tais

como conversores CA-CC/CC-CA e derivados de outras topologias básicas, são citados para

ilustrar técnicas e princípios de funcionamento análogos.

2.1 Classificação dos Conversores Elevadores de Tensão.

De modo geral, os conversores de potência CC-CC podem ser classificados como

elevadores e/ou abaixadores de tensão, e como conversores isolados e não-isolados. Dentre os

elevadores de tensão, a Figura 2.1 ilustra uma possível classificação das topologias não-isoladas

derivadas do conversor CC-CC Boost.

Figura 2.1 – Classificação dos conversores não-isolados derivados do conversor Boost quanto à faixa de conversão.

Conversores
Não-isolados

Conversor CC-CC 
Boost 

Conversores com Baixa 
Faixa de Conversão

Conversores de
Alto Ganho

Conversores
Boost

Intercalados
+ 

Dobrador 
de Tensão.

Conversores
Boost

Intercalados
+ 

Células 
Multiplicadoras 

de Tensão

Conversor de Alto
Ganho baseado 

na CCTE
+ 

Enrolamentos 
auxiliares

+
Retificador

Ponte Completa
com Center Tap

Conversor de Alto 
Ganho baseado 

na CCTE
+ 

Enrolamentos 
auxiliares

+
Dobrador de 

Tensão

Conversor de Alto
Ganho Intercalado 
baseado na CCTE

+ 
Enrolamentos 

auxiliares
+

Retificador
ponte completa

Conversores 
baseados 
na CCTE

+
Enrolamentos

auxiliares

Conversores 
baseados 
na CCTE

+
Células 

Multiplicadoras
de Tensão

Conversores
Boost 

baseados
na CCTE

Conversores
Boost

Intercalados

Conversores 
Boost 

com Indutores 
Acoplados 
de Forma 

Convencional

Conversor 
Híbrido
Boost-
Flyback

Conversores 
Boost em 
Cascata.

Conversores
Boost com
Indutores 
Acoplados

Conversores
Boost

Híbridos à
Capacitor
Chaveado

Conversores 
Intercalados 
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+
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Fonte: o próprio autor, adaptado de Paula et al. (2015).
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Na Figura 2.1, é destacado o conversor que é objeto do presente trabalho, estendendo

a classificação sugerida por Paula et al. (2014), na qual os conversores derivados do Boost

clássico podem ser classificados quanto à sua taxa de conversão da tensão de entrada para a saída

(ganho estático). Os conversores que possuem ampla faixa de conversão são então classificados

como conversores de alto ganho de tensão.

Haja visto que determinadas aplicações não necessitam de isolamento entre os lados

de baixa e alta tensão, diferentes formas de se obter conversores não-isolados com ganho de

tensão superior ao ganho estático efetivo de um Boost clássico são apresentadas na literatura

técnica. As principais abordagens relatadas consistem no cascateamento de conversores da

mesma natureza ou natureza distinta, na integração de conversores por empilhamento, na

concepção de conversores híbridos com indutor e capacitor chaveado, que incorporam células

multiplicadoras de tensão, e de técnicas baseadas no acoplamento de indutores.

Na Seção 2.2 são apresentadas algumas das possíveis estruturas CC-CC com alto

ganho de tensão não-isoladas baseadas nas técnicas supracitadas. Existem ainda topologias não-

isoladas que possuem um transformador ou autotransformador embutido (built-in transformer)

e o utilizam para obter um alto ganho de tensão. Destacam-se nesse tipo de abordagem os

conversores baseados na Célula de Comutação de Três Estados (CCTE), recapitulada de forma

breve na Seção 2.3. Tais conversores de alto ganho de tensão são especialmente revisados na

Seção 2.4 devido a sua relevância no contexto deste trabalho.

2.2 Conversores de Alto Ganho de Tensão.

Uma abordagem inicial na busca por ampliar a faixa de conversão de tensão no

âmbito dos conversores CC-CC não-isolados se dá pelo cascateamento de topologias básicas

(MAKSIMOVIC; CUK, 1991). Dois conversores Boost em cascata, por exemplo, resultam em

uma razão de conversão que equivale ao quadrado do ganho estático de um único conversor.

O assim chamado Boost quadrático pode ser então modificado de modo a utilizar apenas um

transistor de potência (DIAZ-SALDIERNA et al., 2009) conforme ilustrado na Figura 2.2(a).

Adicionando mais um conversor em cascata à topologia da Figura 2.2(a) e fazendo

as devidas modificações, pode-se obter ainda o assim chamado Boost cúbico com um único

transistor de potência (ver Figura 2.2(b)), que apresenta ganho superior comparado ao Boost

quadrático e ao Boost convencional, porém com eficiência reduzida (LÓPEZ-SANTOS et al.,

2013).
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Por outro lado, o ganho estático desses conversores é determinado unicamente pela

razão cíclica, o que os torna limitados pelas perdas à medida que se necessita aumentar a taxa

de conversão. Além disso, o transistor de potência está submetido ao valor da tensão de saída,

o que representa outro inconveniente. Propostas de melhoria ao circuito do Boost quadrático

são apresentadas usando indutores acoplados em Kim et al. (2011b) e indutores acoplados com

circuito snubber passivo não-dissipativo em Lee e Do (2018).

Figura 2.2 – Conversores Boost em cascata com único transistor de potência.

(a) Boost quadrático; (b) Boost cúbico.

Fonte: Diaz-Saldierna et al. (2009) e López-Santos et al. (2013).

Na Figura 2.3 apresenta-se um conversor tipo elevador com três multiplicadores

de tensão Cockcroft–Walton (CW) em cascata. Esse conversor emprega quatro transistores de

potência, dos quais Sm1 e Sm2 controlam o armazenamento de energia no indutor L, de modo a

obter a característica elevadora de tensão de um conversor Boost; Sc1 e Sc2 são utilizados para

converter a tensão de entrada CC na tensão alternada que alimenta os multiplicadores de tensão

CW. Trata-se, por tanto, de um conversor CC-CC que possui uma etapa CC-CA intermediária.

O protótipo de 200W da topologia mostrada na Figura 2.3 possui eficiência degra-

dada devido a quantidade de estágios em série, em torno de 90% para condição nominal de

operação. Outro inconveniente é a necessidade de circuitos de acionamento isolados para Sm,1 e

Sc,1 que possuem referência flutuante, o que aumenta a complexidade do circuito e o encarece.

No trabalho de Villanueva e Barbi (2011) é proposto um conversor elevador baseado

na técnica de empilhamento (ou escada) de conversores (LUO, 2005). A topologia mostrada na

Figura 2.4(a) é composta por três conversores básicos Buck-Boost modificados que são integrados

em escada de modo a obter um alto ganho de tensão com esforços de tensão reduzidos sobre

os dispositivos de comutação. No entanto, segundo Mademlis et al. (2017), a capacidade deste

conversor de atingir diferentes razões de conversão sem desbalancear as tensões nos capacitores

é limitada.
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Figura 2.3 – Conversor tipo elevador com multiplicadores de tensão Cock-
croft–Walton em cascata.

Fonte: proposto por Young et al. (2013).

De maneira semelhante ao conversor da Figura 2.4(a), em Cacau et al. (2016)

apresenta-se um conversor integrado com três conversores do tipo Boost convencional empi-

lhados, mostrado na Figura 2.4(b). Segundo o autor, este conversor possui um balanceamento

natural de tensão sobre os capacitores.

Figura 2.4 – Topologias de alto ganho de tensão integradas com conversores empilhados dos tipos (a) e (b).

(a) tipo Buck-Boost modificado; (b) tipo Boost convencional

Fonte: (a) proposto por Villanueva e Barbi (2011); e (b) proposto por Cacau et al. (2016).

Uma outra alternativa para se obter um alto ganho de tensão é a utilização de

conversores a capacitor chaveado. Esta abordagem também proporciona uma operação sem

elementos magnéticos (magnetic-less) — indutores e transformadores — , o que confere menor

volume e peso aos conversores, além de maior eficiência e reduzida emissão de EMI (interferência

eletromagnética) conforme afirma Ioinovici (2001).
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O conversor elevador CC-CC multinível, reportado no trabalho de Lopez et al.

(2012), é baseado na topologia clássica em escada (classical ladder topology) dos circuitos a

capacitor chaveado. Essa topologia é mostrada na Figura 2.5.

Figura 2.5 – Conversor CC-CC a capacitor chaveado
(topologia clássica em escada).

Fonte: adaptado de Lopez et al. (2012).

Mais variações de topologias baseadas no conceito de operação sem elementos

magnéticos e na utilização de células a capacitor chaveado puro podem ser encontradas nas

publicações de Ioinovici (2001), Peng et al. (2003), Seeman e Sanders (2008), Zhang et al.

(2008), Seeman (2009), Qian et al. (2012) e Ben-Yaakov (2012).

Cabe observar que os circuitos a capacitor chaveado puro seguem um processo de

carga e descarga semelhante a um circuito RC, tal que a corrente de pico é limitada apenas pelas

resistências parasitas. Isto implica em altos picos de corrente entre os capacitores e através

dos semicondutores durante os transientes de comutação, o que, para Rosas-Caro et al. (2015),

ainda faz dos conversores com chaveamento de indutores mais adequados para maiores níveis de

processamento de potência. Além disso, Cacau et al. (2016) afirma que os circuitos a capacitor

chaveado apresentam uma pobre regulação da tensão de saída.

Para contornar o inconveniente dos picos de corrente, propõe-se a adição de um

pequeno indutor ressonante ao circuito de capacitor chaveado em trabalhos como o de Qian et al.
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(2012). Já para superar a limitação da baixa regulação de tensão, a concepção de conversores

híbridos, que combinam estágios a capacitor chaveado com conversores baseados em indutores,

é largamente explorada na literatura técnica.

Os circuitos multiplicadores de tensão, como o Cockcroft-Walton apresentado na

Figura 2.3 anteriormente, são classificados por Seeman e Sanders (2008) como topologias

a capacitor chaveado do tipo elevadoras. Os conversores apresentados a seguir empregam

multiplicadores de tensão adicionados em cascata ou integrados em escada aos conversores

básicos com indutor chaveado de modo a se obter um ganho de tensão final mais elevado.

Em Rosas-Caro et al. (2008) é proposto um Boost multinível, Figura 2.6, no qual

estágios multiplicadores de tensão são empilhados de forma semelhante à topologia clássica

em escada de uma conversor a capacitor chaveado puro (cf. Lopez et al. (2012)). Segundo

Valentim-Silva et al. (2015), a topologia mostrada na Figura 2.6 pode ser entendida como um

conversor Boost híbrido com capacitor chaveado que utiliza diodos no lugar de transistores para

gerenciar o armazenamento de energia nos flying capacitors (capacitores flutuantes).

Figura 2.6 – Conversor CC-CC Boost multinível.

Fonte: proposto por Rosas-Caro et al. (2008).

A topologia elevadora de tensão explorada no trabalho de Prudente et al. (2008),

mostrada na Figura 2.7, é relatada por Seeman (2009) como um conversor Boost híbrido com

capacitores chaveados em cascata, diferente do arranjo apresentado por Rosas-Caro et al. (2008).
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Um indutor ressonante de pequena indutância é incluído de modo a permitir a comutação suave na

entrada em condução sob condição de corrente nula (zero-current-switching - ZCS) e minimizar

problemas relativos à corrente de recuperação dos diodos.

Figura 2.7 – Conversor Boost híbrido com capacitor chaveado em cascata.

Fonte: proposto por Prudente et al. (2008).

No trabalho de Ismail et al. (2008) é proposta uma nova família de conversores com

alta taxa de conversão e com único transistor de potência. Na Figura 2.8 é mostrado o conversor

do Tipo 2, denominado pelo autor, que resulta da substituição da célula de comutação básica de

um conversor Luo auto-elevador de tensão (LUO, 1997; LUO, 2002) por uma célula a capacitor

chaveado de quatro terminais.

Figura 2.8 – Topologia Tipo 2 da nova família de con-
versores com alta taxa de conversão pro-
posta por Ismail et al. (2008).

Fonte: proposto por Ismail et al. (2008).

A topologia na Figura 2.8 possui como principais vantagens o número reduzido de

transistores e o baixo estresse de tensão sobre os semicondutores. No entanto, diferentemente

dos conversores híbridos anteriormente apresentados, seu ganho estático teórico depende exclu-
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sivamente da razão cíclica, o que o torna limitado pelas perdas de potência e com um ganho

prático em torno de apenas duas vezes o de um conversor Boost convencional.

Em Tang et al. (2014) é apresentado um conversor de alto ganho de tensão baseado

no chaveamento de capacitores e circuito de permutação ativa (ver Figura 2.9). O controle do

acionamento dos interruptores S1 e S2 permuta a conexão dos indutores L1 e L2 que ora estão

conectados em paralelo, ora em série. O ganho estático desse conversor é aproximadamente

quatro vezes maior que o de um Boost convencional. Este ganho ainda pode ser ampliado pelo

empilhamento de mais diodos e capacitores que compõem a célula a capacitor chaveado na

saída. Essa topologia necessita de um circuito de acionamento isolado adicional para um dos

interruptores, o que adiciona complexidade e custo ao projeto.

Figura 2.9 – Topologia baseada no chaveamento de capa-
citores e com circuito de permutação ativa.

Fonte: proposto por Tang et al. (2014).

Outras variações de conversores elevadores de tensão híbridos com indutor e capaci-

tor chaveado podem ser encontradas em trabalhos como os de Abutbul et al. (2003), Axelrod et

al. (2005), Hsieh et al. (2011), Rosas-Caro et al. (2013) e Vanitha e Geetha (2018).

A ideia de adicionar células multiplicadoras de tensão para prover alto ganho de

tensão também pode ser empregada nos conversores intercalados, como realizado nos trabalhos

de Franco et al. (2003) e Prudente et al. (2008). Na Figura 2.10 é mostrado o conversor Boost

intercalado com alto ganho de tensão utilizando células multiplicadores. Além de ampla taxa

de conversão, essa topologia apresenta o benefício da divisão do estresse de corrente entre os

semicondutores graças ao intercalamento. Para melhorar a eficiência, adicionou-se um circuito
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snubber regenerativo (Sb1 e Sb2) a cada um dos conversores em paralelo, o que pode ser visto

como um inconveniente dado o significativo aumento do número de componentes necessários à

implementação.

Figura 2.10 – Conversor Boost de alto ganho de tensão intercalado usando
células multiplicadoras de tensão.

Fonte: proposto por Franco et al. (2003).

Já em Silva et al. (2006), indutores acoplados são utilizados para prover ganho

adicional ao conversor intercalado da Figura 2.11(a) sem aumentar os esforços de tensão sobre

os interruptores. O ganho estático depende da relação de transformação do indutor acoplado,

mantendo-se uma razão cíclica fixa, e do estágio dobrador de tensão capacitivo. Na Figura

Figura 2.11 – Conversor Boost intercalado de alto ganho de tensão com indutores acoplados e circuito dobrador de
tensão.

(a) Sem tanque LC ressonante; (b) com tanque LC ressonante.

Fonte: proposto por Silva et al. (2006).
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2.11(b), um tanque LC ressonante é adicionado para lidar com os problemas de comutação

causados pela indutância de dispersão dos indutores acoplados. O rendimento desse conversor

no entanto é prejudicado pelas perdas associadas a não idealidades dos elementos magnéticos.

A utilização de indutores acoplados no trabalho de Silva et al. (2006) é mais uma

abordagem reportada na literatura técnica pela qual se busca obtenção de conversores com alto

ganho de tensão. No trabalho de Hu e Gong (2014), Figura 2.12, é proposto um conversor Boost

que integra um indutor acoplado com um dobrador de tensão estendido. Além de dobrador de

tensão, o circuito composto por diodos e capacitores é conectado aos enrolamentos do indutor

acoplado de modo a possibilitar o grampeamento passivo da tensão sobre o interruptor Sw e

permitir reciclar a energia armazenada na indutância de dispersão.

A eficiência deste conversor depende de um compromisso entre a razão cíclica de

operação escolhida e a relação de transformação do indutor acoplado. Para uma razão cíclica

maior que 0,7, a eficiência fica comprometida; para manter um mesmo ganho estático com razão

cíclica menor, o número de espiras no indutor acoplado deve ser acrescido, o que implica em

maior volume de cobre e do núcleo magnético com consequente aumento das perdas.

Figura 2.12 – Conversor Boost de alto ganho de tensão que integra indutor
acoplado com circuito dobrador de tensão.

Fonte: proposto por Hu e Gong (2014).

O conversor proposto por Ajami et al. (2015), Figura 2.13, pode ser entendido como

uma variação do conversor proposto por Hu e Gong (2014) apresentado anteriormente. Possui

as mesmas vantagens de grampeamento de tensão sobre o transistor e reciclagem da energia

da indutância de dispersão, além do mesmo número de componentes. No entanto, a relação de

transformação do indutor acoplado, para uma mesma razão cíclica, necessita ser maior para que

o seu ganho seja igualado ao ganho do conversor da Figura 2.12.
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Figura 2.13 – Variação do Conversor Boost de alto ganho que integra
indutor acoplado com circuito dobrador de tensão.

Fonte: proposto por Ajami et al. (2015).

O conversor bidirecional apresentado por Bahrami et al. (2018) na Figura 2.14

apresenta o acoplamento de indutores para uma topologia que integra o conversor dual-active

half-bridge (DAHB) a um conversor Boost intercalado. O conversor intercalado e o DAHB são

conectados de modo empilhado com suas saídas em série, o que resulta na tensão total de saída

Vo. Com esse conversor integrado é possível conseguir comutação suave sob tensão nula (ZVS

Figura 2.14 – Conversor Boost bidirecional intercalado integrado com
o conversor DAHB.

Fonte: proposto por Bahrami et al. (2018).
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- zero-voltage-switching) no ligamento de todos os interruptores ativos. Além disso, a técnica

de intercalamento permite dividir o estresse de corrente entre os semicondutores e reduzir a

ondulação da corrente de entrada. Um bom rendimento pode ser obtido dentro de uma faixa

de variação de carga razoável e com tensão de bloqueio sobre os transistores com valor menor

que a tensão de saída. Devido a presença do DAHB, a operação se dá com base na modulação

phase-shift (por defasagem angular).

O conversor híbrido Boost-Flyback mostrado na Figura 2.15 foi proposto por Liang

e Tseng (2005). Pode ser entendido como uma topologia não-isolada que integra o conversor

isolado Flyback com o conversor Boost, este último operando como um circuito snubber não-

dissipativo que acumula no capacitor C1 a energia da indutância de dispersão Ldp
do indutor

acoplado. A tensão total de saída resulta da soma das tensões sobre os capacitores C1 e C2 e,

devido a integração das topologias, o ganho estático da entrada para a saída é dependente da

relação de transformação do indutor flyback e não somente da razão cíclica.

Essa topologia apresenta como inconveniente a característica pulsada da corrente de

entrada, o que pode ser problemático para aplicações que envolvem elevado processamento de

potência. Também é relatada a ocorrência de oscilações parasitas no desligamento do diodo D2,

associadas ao efeito de ressonância entre a capacitância Cr intrínseca ao diodo e as indutâncias

de dispersão Ldp
e Lds

do indutor acoplado. De modo a mitigar as oscilações parasitas, no estudo

de Spiazzi et al. (2010), o circuito é modificado com a adição do diodo de grampeamento D3.

Figura 2.15 – Conversor de alto ganho de tensão híbrido
Boost-Flyback.

Fonte: proposto por Liang e Tseng (2005) e modificado
por Spiazzi et al. (2010).

Ainda sobre a topologia da Figura 2.15, segundo Villanueva (2012), os esforços de
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tensão envolvidos no capacitor C2 e no diodo D2, à medida que a tensão V2 é elevada, também

representam uma desvantagem dessa topologia. Uma modificação e aplicação mais recente desse

conversor foi proposta por Li e Wang (2017), na qual substitui-se o retificador de meia onda no

secundário do conversor Flyback por um circuito a capacitor chaveado multiplicador de tensão,

além de utilizar um conversor Boost síncrono no lugar do Boost clássico. Comutação ZVS é

obtida, porém sem significativo aumento de rendimento em relação à topologia original.

Outras topologias de alto ganho de tensão baseadas no acoplamento de indutores

podem ser encontradas nos trabalhos de Wai e Duan (2005), Li e He (2008), Wai et al. (2012),

Liang et al. (2014), Aamir et al. (2015) e Kadalgi e Dhanalakshmi (2018). Conversores que

utilizam tal abordagem podem apresentar uma baixa eficiência devido as perdas associadas a

indutância de dispersão dos indutores acoplados (CACAU et al., 2016).

2.3 Breve Revisão Sobre a Célula de Comutação de Três Estrados (CCTE)

O conceito de Célula de Comutação de Três Estados (CCTE) foi introduzido em

Torrico-Bascopé e Barbi (2000) com foco na estrutura do tipo B, apresentada na Figura 2.16(a).

Consiste na associação de duas células de comutação simples (de dois estados) interligadas à

um autotransformador — um tipo especial de transformador —, cujo tap central está conectado

a um indutor. Nas Figuras 2.16(b) e 2.16(c) também são mostradas variações que podem ser

aplicadas à concepção original, tais como a inversão bilateral da topologia e a substituição dos

interruptores passivos por interruptores ativos com o objetivo de obter operação bidirecional.

Figura 2.16 – Célula de Comutação de Três Estados (CCTE) estudada por Torrico-Bascopé e Barbi (2000).

(a) CCTE tipo B; (b) CCTE com inversão bilateral; (c) CCTE com bidirecionalidade.

Fonte: Bascopé (2001).

O conversor Boost-CCTE mostrado na Figura 2.17, gerado com a célula mostrada
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na Figura 2.16, possui uma característica de intercalamento inerente, isto é, semicondutores

em paralelo acionados com certa defasagem entre si. Como resultado disso, as correntes nos

enrolamentos do transformador possuem metade do valor da corrente de entrada e estão defasadas

180◦ uma da outra, o que possibilita obter certa redução do conteúdo harmônico da corrente

através do indutor LB em função da razão cíclica de operação.

Figura 2.17 – Conversor Boost-CCTE.

Fonte: Torrico-Bascopé e Barbi (2000).

Outras vantagens proeminentes associadas às estruturas baseadas na CCTE são a

redução de tamanho, peso e volume dos elementos magnéticos, os quais são projetados para

o dobro da frequência de chaveamento (TOFOLI et al., 2012), e a redução dos capacitores de

filtragem. Permite também uma melhor distribuição de perdas entre os semicondutores, o que

leva a um uso mais eficiente dos dissipadores de calor de acordo com Balestero et al. (2012).

No últimos anos, um número considerável de topologias CC-CC com alto ganho de

tensão empregando o conceito da Célula de Comutação de Três Estados tem sido proposto na

literatura. Uma característica vantajosa comum aos conversores de alto ganho de tensão baseadas

na CCTE é a reduzida tensão de bloqueio sobre os transistores, quando comparados a outros

circuitos similares, que chega a valer menos da metade da tensão total de saída.

Por outro lado, a principal desvantagem de tais topologias consiste no maior número

de componentes a ser utilizado, o que implica em um acréscimo de perdas e no custo do projeto

(CACAU et al., 2016). Apesar disso, esses conversores podem apresentar elevada densidade de

potência graças a redução do valor nominal dos elementos de filtragem. Cabe ressaltar também

que o autotrasformador da Célula de Comutação de Três Estados não processa toda a potência

ativa nominal, o que contribui para a redução de suas dimensões.
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2.4 Conversores de Alto Ganho de Tensão Baseados na CCTE

De um modo geral, estas topologias de alto ganho de tensão podem ser geradas por

meio de duas principais abordagens: pela integração de estágios multiplicadores de tensão aos

conversores baseados na CCTE; e pelo empilhamento de retificadores de tensão conectados aos

enrolamentos auxiliares do transformador. Além do conversor Boost-CCTE, outros conversores,

tais como o Buck-Boost e SEPIC baseados na CCTE, por exemplo, podem ser utilizados para

conceber topologias com ampla faixa de conversão. Algumas das publicações relevantes ao

contexto deste trabalho sobre o tema deste tópico são revisadas a seguir.

Em Torrico-Bascopé et al. (2006) é introduzido o conversor de alto ganho de tensão

que utiliza um enrolamento auxiliar para alimentar um retificador dobrador de tensão empilhado

sobre o conversor Boost-CCTE, conforme mostrado na Figura 2.18. Além da ampla taxa de

conversão, esse conversor possui corrente de entrada contínua (não-pulsada) com ondulação de

corrente reduzida. A frequência da ondulação de corrente e tensão observados nos elementos

magnéticos e nos capacitores equivale a duas vezes a frequência de chaveamento, o que implica

numa redução de tamanho, peso e volume com relação aos elementos de filtragem.

Figura 2.18 – Conversor Boost de alto ganho de tensão baseado na
CCTE.

Fonte: proposto por Torrico-Bascopé et al. (2006).

Para uma razão cíclica fixa, o ganho de tensão do conversor da Figura 2.18 pode ser
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aumentado de acordo com o número de espiras do enrolamento auxiliar. Como característica

intrínseca a esse conversor, o alto ganho de tensão não pode ser obtido para razão cíclica menor

que 0,5 devido a problemas de indução magnética no enrolamento auxiliar do transformador

(TORRICO-BASCOPÉ et al., 2006). Também pode ocorrer a necessidade de se adicionar um

pequeno circuito snubber para cada transistor.

Na publicação de Araujo et al. (2008) é proposto um conversor que utiliza células

multiplicadoras de tensão empilhadas ao conversor Boost baseado na CCTE proposto em Torrico-

Bascopé e Barbi (2000), conforme mostrado na Figura 2.19. Assim como na topologia de

Torrico-Bascopé et al. (2006) anteriormente apresentada, esse conversor possui a restrição de

operação no modo de sobreposição de chaveamento (overlapping mode) para que se possa obter

o alto ganho de tensão. Para uma razão cíclica fixa, o ganho pode ser acrescido com o aumento

do número de estágios multiplicadores de tensão utilizados.

Figura 2.19 – Conversor de alto ganho de tensão baseado na CCTE e células
multiplicadoras de tensão.

Fonte: proposto em Araujo et al. (2008).

A estrutura de alto ganho de tensão explorada por Costa et al. (2010) consiste em

um conversor do tipo SEPIC-CCTE associado a um retificador dobrador de tensão através

do enrolamento auxiliar do autotransformador. Mostrada na Figura 2.20, esta topologia se

trata de uma versão unidirecional de única fase de uma das estruturas que integra a família de

conversores de alto ganho de tensão baseados na CCTE que aparece na publicação de Torrico-

Bascope et al. (2011). Os capacitores C1 e C2 conferem grampeamento natural da tensão sobre

os transistores, além de o conversor possuir as mesmas vantagens atribuídas aos conversores

anteriores. Apresenta também a característica de operação restrita à razão cíclica acima de 0,5.
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Figura 2.20 – Conversor SEPIC baseado na CCTE com alto ganho de tensão.

Fonte: estudado por Costa et al. (2010).

Na Figura 2.21, Marques et al. (2012) propõe um conversor bidirecional baseado na

CCTE que apresenta um alto ganho de tensão quando operado em modo Boost.

Figura 2.21 – Conversor de alto ganho de tensão baseado na CCTE e retifi-
cador de onda completa com tap central.

Fonte: proposto por Marques et al. (2012).
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Os interruptores S3 a S6 da topologia mostrada na Figura 2.21 podem ser substituídos

por uma configuração com diodos para uma aplicação com fluxo de potência unidirecional no

sentido do lado de menor potencial Vlv para o de maior potencial Vhv. Nesta configuração, o

transformador com secundário repartido e os interruptores S5 e S6 operam como um retificador

de onda completa com derivação central (center tap).

Um conversor não-isolado Boost bidirecional de três portas baseado na CCTE e

retificador dobrador de tensão é mostrado na Figura 2.22. Essa topologia, proposta em Praça

et al. (2014), permite disponibilizar um barramento CC com alto ganho de tensão na porta Vp,3

a partir de fontes conectadas às portas Vp,1 e Vp,2. A bidirecionalidade desse conversor se dá

na porta Vp,1 de modo que um banco de baterias ou ultra-capacitor a ela conectado possa ser

recarregado a partir da fonte conectada à porta Vp,2.

A operação com razão cíclica inferior a 0,5 não constitui um empecilho à obtenção do

alto ganho de tensão, podendo o conversor operar nos modos de sobreposição e não sobreposição

de chaveamento. Os transistores S1 e S2 podem ser substituídos por diodos para simplificar em

aplicações que não necessitam da bidirecionalidade.

Figura 2.22 – Conversor de alto ganho de tensão bidirecional de três portas
baseado na CCTE.

Fonte: proposto por Praça et al. (2014).

Em Sousa et al. (2015), apresenta-se o conversor Buck-Boost com alto ganho de

tensão baseado na CCTE e retificador dobrador de tensão integrado, conforme mostrado na Figura

2.23. Este conversor também pode ser entendido como uma variação com inversão bilateral de
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uma das topologias da família de conversores com ampla faixa de conversão fundamentados na

CCTE introduzidos no trabalho de Torrico-Bascope et al. (2011). Além da limitação de operação

com razão cíclica superior a 0,5, outra desvantagem desse conversor reside na necessidade de

circuitos de acionamento isolados para os transistores S1 e S2.

Figura 2.23 – Conversor Buck-Boost de alto ganho de tensão base-
ado na CCTE.

Fonte: estudado por Sousa et al. (2015).

A CCTE pode ser estendida para um transformador com um número N de enrola-

mentos, resultando em uma célula de comutação com N −1 estados. A essa generalização dá-se

o nome de Célula de Comutação de Múltiplos Estados (CCME), a qual possui, em sua versão

unidirecional, N interruptores controlados acionados com sinais defasados entre si por
360◦

N
.

Baseado nisso, no trabalho de Bastos et al. (2016) apresenta-se um conversor de

alto ganho de tensão que utiliza um retificador trifásico em ponte completa não-controlado

integrado a um conversor Boost-CCME de quatro estados, conforme mostrado na Figura 2.24.

Essa topologia possui um transformador com três fases, com um enrolamento auxiliar por fase,

proporcionando um maior processamento de potência devido à maior divisão dos esforços de

corrente entre os semicondutores em paralelo.

O principal inconveniente relativo à topologia da Figura 2.24 se dá na complexidade

de fabricação do transformador com seis enrolamentos. Apesar de apresentar um maior número

de componentes, o conversor pode ser globalmente reduzido e apresentar grande densidade de

potência. O indutor de entrada pode ser projetado com dimensões bem reduzidas visto que a
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corrente que o atravessa possui frequência três vezes maior que a frequência de comutação. A

mesma possibilidade de redução se aplica ao transformador e aos capacitores de filtragem. Além

disso, devido ao cancelamento harmônico ocorrido com a soma das três correntes defasadas de

120◦ no ponto central do transformador, a ondulação de corrente no indutor possui um valor

consideravelmente atenuado, necessitando um menor valor de indutância para ser filtrada.

Figura 2.24 – Conversor de alto ganho de tensão baseado na CCME.

Fonte: proposto por Bastos et al. (2016).

A topologia não-isolada apresentada em Torrico-Bascopé et al. (2018) acopla o

Boost-CCTE a um retificador de tensão em alta frequência do tipo onda completa para para

obter uma saída com alto ganho de tensão. O conversor mostrado na Figura 2.25 possui tensão

simétrica e naturalmente balanceada nos capacitores do filtro de saída desde que a relação de

transformação dos enrolamentos W1a para W1b seja igual a relação de W2a para W2b. Além disso,

essa relação de transformação deve se devidamente escolhida de modo a ajustar o ganho estático

para a amplitude de conversão nominal desejada mantendo a razão cíclica fixa.

A estrutura na Figura 2.25 é ideal para aplicações em sistemas transformerless UPS

(Uninterruptible Power Supply), isto é, sistemas de alimentação ininterrupta que não necessitam

de transformador isolado. A tensão sobre os transistores é naturalmente grampeada no valor

de tensão sobre um dos capacitores de saída, evitando a necessidade de adicionar circuitos

snubbers externos. Por outro lado, em relação aos conversores baseados na CCTE anteriormente

apresentados, apresenta como inconveniente a tensão de bloqueio sobre os diodos retificadores
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que estão submetidos ao valor da tensão de saída.

Um outro possível inconveniente relatado é a apreciável corrente de partida (corrente

de inrush) devido ao caminho de circulação direto entre o banco de baterias e os capacitores

do barramento CC. No entanto, esse problema pode ser evitado adicionando termistores com

coeficiente de temperatura negativo (NTC), conforme representado na Figura 2.25 por Th1 e Th2,

impedindo a destruição dos semicondutores devido aos picos de corrente de partida.

Figura 2.25 – Conversor Boost não-isolado com alto ganho de tensão baseado na CCTE e
retificador de tensão.

Fonte: proposto por Torrico-Bascopé et al. (2018).

A título de ilustração, aponta-se a utilização da célula do Tipo T, uma variação

da CCTE, no trabalho de Linard et al. (2018) para o conversor CA-CC de cinco níveis com

alto ganho de tensão mostrado na Figura 2.26. Essa topologia utiliza um transformador com

enrolamentos auxiliares W1b e W2b para induzir tensão alternada na entrada das estruturas

retificadores de onda completa formadas por D1 a D4 e D9 a D12, respectivamente. Estes

retificadores são integrados em escada de maneira simétrica ao retificador de cinco níveis

baseado na célula do Tipo T proposto no trabalho de Câmara (2012).

Na Figura 2.26, os transistores S1 e S2 são acionados pelo mesmo sinal gate-source

(porta-fonte) e conectados de modo que seus diodos intrínsecos estejam em antiparalelo, de

modo a constituir um interruptor bidirecional em corrente. O mesmo se aplica aos transistores S3

e S4. Para uma razão cíclica fixa, o alto ganho de tensão pode ser obtido incrementado a relação

de transformação dos enrolamentos auxiliares. Ainda não foi verificado se a tensão sobre os
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capacitores de saída se mantém balanceada ao conectar um inversor ao barramento CC.

Figura 2.26 – Conversor CA-CC com alto ganho de tensão baseado na
CCTE tipo T apresentado por Linard et al. (2018).

Fonte: o próprio autor.

Por fim, é apresentado o conversor Boost de alto ganho de tensão baseado na CCTE

intercalado com retificador em ponte completa integrado. Essa topologia, mostrada na Figura

2.27, foi estudado por Chaves (2017) e Vieira (2018) e trata-se de um conversor intercalado

composto por duas estruturas de alto ganho de tensão idênticas e em paralelo, denominadas

módulos X e Y.

Genericamente, um módulo B, tal que B = {X ,Y}, pode ser entendido como uma

versão de três estados do conversor apresentado no trabalho de Bastos et al. (2016) mencionado

anteriormente (cf. Figura 2.24). O grande número de componentes pode parecer um inconveni-

ente, porém pode ser justificado para aplicações cujo nível de potência processada seja muito

elevado e se necessite maior divisão dos esforços de corrente entre os semicondutores.

O conversor da Figura 2.27 apresenta suscetibilidade ao desbalanceamento de cor-

rente entre os enrolamentos dos transformadores, conforme é discutido mais adiante. Em Vieira

(2018) foram obtidos resultados em malha aberta com ajuste manual das razões cíclicas dos inter-

ruptores via DSP (Dispositivo de Processamento de Sinal) de modo a evitar o desbalanceamento.
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Figura 2.27 – Conversor Boost de alto ganho de tensão baseado na CCTE
intercalado.

Fonte: Vieira (2018)

O presente trabalho é desenvolvido com foco na modelagem da planta desse conver-

sor de alto ganho de tensão intercalado e no estudo do balanceamento de corrente tanto entre os

enrolamentos dos transformadores quanto entre os módulos em paralelo. A seguir, uma breve

revisão é realizada sobre a problemática do balanceamento de corrente e algumas das técnicas de

correção encontradas na literatura são discutidas.

2.5 Problemática do Desbalanceamento de Corrente.

As subseções a seguir tratam da ocorrência, descrição e possíveis soluções para a

problemática do desbalanceamento de corrente.

2.5.1 Ocorrência nos conversores intercalados.

O emprego de conversores e/ou dispositivos de potência em paralelo é utilizado em

sistemas que buscam maior processamento de potência, modularidade e tolerância a falhas. No

âmbito dos conversores CC-CC, as topologias intercaladas são uma escolha proeminente para

aplicações de alta potência devido a maior capacidade de processamento de corrente, além de

oferecerem a possibilidade de redução dos elementos de filtragem.

Um conversor intercalado consiste do paralelismo de N módulos de conversores de
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uma mesma natureza, conectados a uma mesma fonte de alimentação e a uma mesma carga, e

que são acionados por sinais defasados entre si com ângulo ótimo de 360◦
N

. A problemática do

desbalanceamento surge da distribuição desigual de corrente entre os módulos.

Além de levar a um aumento das perdas no conversor, o desbalanço de corrente, no

pior dos cenários, pode levar à queima dos componentes que foram dimensionados para 1
N

da

corrente total processada (SCHROEDER et al., 2010). Essa ocorrência está associada a possíveis

desvios nos valores dos componentes e na razão cíclica ente as diferentes fases, assimetrias

construtivas e elementos parasitas.

2.5.2 Descrição da problemática.

A assimetria entre as razões cíclicas dos interruptores pode resultar em grande

desvio entre as correntes distribuídas em um conversor com paralelismo, requerendo o uso de

técnicas específicas de balanceamento (SANGKARAK et al., 2016). A intensidade das correntes

drenadas pelos módulos também podem divergir devido a assimetrias entre as impedâncias de

cada módulo ou fase (SCHROEDER et al., 2012). Em termos práticos, os desequilíbrios estão

relacionadas a variação dos componentes devido a sua tolerância em torno do valor nominal,

também influenciada pela temperatura. A isso, soma-se a distribuição irregular e aleatória

dos parâmetros parasitas, fortemente relacionados ao leiaute da placa de circuito impresso e a

fabricação dos elementos magnéticos. Essas variações e má distribuição podem implicar em

diferenças entre os circuitos de acionamento dos interruptores.

Os interruptores estão sujeitos também a variação de parâmetros, os quais podem

diferir entre si quanto à resistência do canal, ao tempo de atraso de propagação, tempo de entrada

em condução e ao tempo de entrada em bloqueio, contribuindo para a geração de valores de

razão cíclica assimétricos (SANGKARAK et al., 2016). Adicionalmente, em circuitos digitais

microprocessados, variações podem ocorrer no sentido de imprecisões nos sinais das portadoras,

nas frequências de amostragem, problemas de resolução ou em atrasos de transporte diferentes

entre os canais (BRITO et al., 2015).

Em conversores CC-CC baseados em elementos magneticamente acoplados, sejam

transformadores ou indutores acoplados, a distribuição desigual de corrente pode decorrer da

saturação dos núcleos magnéticos. A exemplo disso, Pressman et al. (2009) cita o conversor

isolado Push-Pull cujo efeito da saturação (staircase saturation effect) é ocasionado pelo não

balanceamento do produto volt-segundo (fluxo magnético) dentro de um período de comutação,
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isto é, não atendendo a chamada condição de reset do núcleo magnético (KASSAKIAN et al.,

1991). As diferenças entre os pulsos de acionamento dos interruptores se reflete em uma tensão

com valor médio diferente de zero aplicada ao elemento magnético, deslocando a densidade

de fluxo na curva B-H (histerese) rumo à região de saturação. O interruptor, o qual possua

razão cíclica ligeiramente maior, passa a drenar mais corrente e a aquecer mais a cada ciclo de

operação até atingir uma situação descontrolada na qual é destruído (PRESSMAN et al., 2009).

2.5.3 Técnicas para balanceamento de corrente.

Tendo em vista alcançar igual divisão de corrente entre os componentes de converso-

res que apresentam paralelismo, estratégias de balanceamento baseadas em técnicas passivas e

ativas podem ser adotadas, conforme ilustrado na Figura 2.28. Adiante, essas técnicas são defini-

das e discutidas do ponto de vista conceitual com algumas das estratégias sendo apresentadas.

Figura 2.28 – Estratégias de balanceamento de corrente usualmente empregadas em conversores CC-CC.
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Balanceamento de Corrente
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 Controle
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Controle por
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Indutores de
Balanceamento

Capacitores de
Balanceamento

Técnicas 
Passivas

Otimizações
de Projeto

Técnicas 
Ativas

Controle por Modo 
Crítico de Corrente 

Fonte: o próprio autor.

2.5.3.1 Técnicas passivas para balanceamento de corrente.

A definição de técnica passiva engloba as estratégias para o balanceamento de

corrente que empregam a adição de elementos passivos e as que atuam diretamente no modo

de operação ou parâmetros construtivos da planta, não se utilizando de um circuito de controle

com realimentação em malha fechada para realizá-lo. Entende-se por passivos os elementos que

interagem com a energia do circuito, transformado-a em outras formas: dissipando-a em forma

de calor ou, ainda, armazenado-a na forma elétrica ou magnética. São elementos passivos os
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resistores, capacitores, indutores (com ou sem acoplamento) e transformadores (FONTE, 1997).

O uso de capacitores de acoplamento aparece na literatura para aplicações em que se

deseja eliminar componentes CC de corrente, tal como é relatado para os conversores isolados

Half-Bridge e Full-Bridge para eliminar o valor contínuo no primário do transformador. Um

capacitor de filme pode ser adicionado em série ao enrolamento primário de modo a forçar uma

corrente média igual a zero através da indutância de magnetização, evitando assim o desbalanço

de fluxo no núcleo magnético (KAZIMIERCZUK, 2012).

A inserção de um capacitor de balanceamento série é empregada no trabalho de Do

et al. (2018) para um conversor Buck intercalado de dois canais. O conceito pode ser estendido

para um conversor intercalado de N canais, necessitando de N −1 capacitores de balanceamento.

Esse método está baseado na condição fundamental do balanço de carga no capacitor, o qual

garante que sua corrente média dentro de um período de comutação seja zero.

No trabalho de Torrico-Bascope et al. (2013) é sugerida a conexão de um pequeno

indutor entre as fases de um conversor intercalado de modo a garantir o balanceamento de

corrente. Este método está baseado no princípio fundamental do balanço de fluxo, o qual garante

que a tensão média entre os terminais do indutor dentro de um período de comutação seja

nula. O conceito pode ser estendido para um conversor intercalado de N módulos em paralelo,

no qual N − 1 pequenos indutores são necessários. Resultados satisfatórios são obtidos por

Torrico-Bascope et al. (2013) para o conversor Buck intercalado sem acoplamento e para o

conversor Buck baseado na Célula de Comutação de Múltiplos Estados.

O conceito de transformador de balanceamento também é relatado na literatura. O

transformador de balanceamento possui considerável fator de acoplamento e não possui entreferro

em seus parâmetros construtivos, por tanto, não possui a função de elemento armazenador de

energia. No trabalho de Hwu e Chou (2009), transformadores de interface são utilizados em um

conversor do tipo Buck de dois estágios. No segundo estágio do conversor, um arranjo com os

chamados transformadores de balanceamento é implementado de modo a se obter uma igual

divisão de corrente entre as strings de LEDs que compõem a carga.

Baseado na Célula de Comutação de Três estados Tipo C proposta em Bascopé

(2001), em Chaves et al. (2016) é explorada uma topologia que possui um inerente circuito

passivo para balanceamento de corrente. Essa célula dispõe de um indutor acoplado cujo ponto de

derivação central está interligado ao tap central do autotransformador. Um diodo de recuperação

rápida conecta o secundário do indutor acoplado à carga, criando um caminho que permite
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a desmagnetização do transformador dentro de um período de chaveamento. Com isso, os

magnéticos não saturam e o autotransformador atua como transformador de equilíbrio mantendo

as correntes iguais entre as fases.

Em trabalhos como os de Xu et al. (2009) e Yang et al. (2010), a operação dos

conversores intercalados no modo de condução crítica (MCCr) é sugerida para balancear corrente.

Já nas publicações de Miwa et al. (1992) e Chan e Pong (1997), os módulos do conversor com

indutores acoplados são operados no modo de condução descontínua (MCD) visando garantir a

ocorrência de um intervalo de desmagnetização e zerar a diferença entre as correntes de fase em

cada período de comutação. García et al. (2009) sugere também projetar os conversores para um

valor de ondulação maior que duas vezes o valor médio de corrente, o que, presumivelmente,

recairia nos casos de operação no MCCr ou no MCD. No entanto, estas alternativas implicam no

aumento das perdas por condução e redução de eficiência do sistema.

Adicionalmente, uma melhor distribuição de corrente pode ser obtida com otimiza-

ções à nível de projeto, tais como organização simétrica dos componentes e das conexões no

leiaute das placas de circuito impresso (PCI), controle de impedância das trilhas de cobre da PCI

e escolha de componentes de maior precisão (com tolerância apertada).

2.5.3.2 Técnicas ativas para balanceamento de corrente.

Uma técnica é dita ativa quando utiliza uma estratégia ou conjunto de estratégias

de controle para obter o balanceamento de corrente desejado, atuando diretamente sobre o

sinal de acionamento dos interruptores de potência. Essa definição também está relacionada

ao uso de componentes eletrônicos ativos, isto é, aqueles capazes de exercer uma função de

redirecionamento da corrente dentro do circuito, de permitir o controle do fluxo de potência

e de possibilitar o processamento analógico de sinais. Nesse grupo, se enquadram os diodos,

transistores, circuitos integrados, dispositivos optoeletrônicos.

De acordo com Sun (2013), a abordagem de controle para balanceamento de corrente

mais simples em um conversor intercalado, e com melhor performance, consiste na utilização de

uma malha de controle para cada fase, controlando-as de maneira independente. Uma vez que as

malhas compartilhem de um mesmo sinal de referência, a corrente é automaticamente balanceada.

Adiante, trabalhos que apresentam outras abordagens e expandem o tema são revisados.

No trabalho de Brito et al. (2015) é proposta uma técnica de balanceamento ativa

que emprega a transformada de Lunze (LUNZE, 1992) para conversores baseados na CCME. A
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implementação em controle digital dessa transformada permite fazer o desacoplamento das fases

do conversor em termos das componentes de corrente de modo comum e de modo diferencial,

também conhecidas por componentes de corrente longitudinal e transversal (BOILLAT; KOLAR,

2012). Essa técnica evita a ocorrência de saturação dos elementos magnéticos, ao garantir que as

correntes de modo diferencial possuam valor médio igual a zero, e mantém a corrente de modo

comum com valor médio igual ao valor nominal projetado para uma das fases, permitindo que

ocorra igual divisão de corrente entre os módulos em paralelo.

Em publicações como as de Panov et al. (1997) e Guoyong e Bingxue (2003),

técnicas de balanceamento de corrente para conversores multifásicos são propostas, baseadas

na estratégia de controle mestre-escravo. Em Min et al. (2007), uma das fases é utilizada

como referência (mestra) para o controle das demais (escravas), as quais podem ser controladas

independentemente pela variação da inclinação do sinal da portadora em seus respectivos circuitos

de modulação. Nesse trabalho, foi utilizado ainda um circuito RC para medir a corrente dos

indutores (ZHOU et al., 2000) combinado a cada fase do conversor Boost intercalado.

Em Wang et al. (2009), uma estratégia baseada no controle por inclinação ou

decaimento (droop control) é utilizada para balanceamento de corrente entre os módulos de

um conversor Forward de duas chaves intercalado. Por meio de um mecanismo de ajuste da

impedância de saída, os métodos de droop (JAMERSON; MULLETT, 1994) podem ser utilizados

para obter uma melhor divisão de corrente entre os conversores em paralelo em detrimento da

regulação de tensão (LUO et al., 2003).

Com o intuito de reduzir a quantidade de sensores de corrente necessários, Singh e

Khambadkone (2010) apresentam um método no qual um único sensor de corrente é comparti-

lhado por todas as fases de um conversor Buck intercalado ao ser comutado entre elas. Apesar

da redução do número de sensores, se faz necessário adicionar os interruptores, bem como seus

seus respectivos circuitos isolados de acionamento, para realizar a comutação do sensor entre as

fases, o que incorre no aumento global do número de componentes.

Nas publicações de Kim et al. (2011a) e Schroeder et al. (2012), as corrente dos

módulos são detectadas através de um método que realiza uma amostragem simétrica da corrente

total processada durante determinados intervalos de tempo com passo pré-calculado. Em ambos

os trabalhos, as correntes de fase são controladas de maneira independente, obtendo-se bons

resultados, porém, para uma faixa limitada de razão cíclica.

Propostas de técnicas que dispensam a utilização de sensores de corrente são também
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relatadas na literatura. Nesta linha, a ideia na publicação de Eirea e Sanders (2006) consiste em

medir a ondulação de tensão sobre o capacitor de saída e analisar o sinal via transformada de

Fourier para detectar o desbalanço entre as fases. Esse método, aprimorado por Mariethoz et al.

(2008) posteriormente, no entanto, demanda alta capacidade de processamento do microproces-

sador e velocidade de amostragem. Uma técnica com princípio similar é utilizada em Huang e

Abu-Qahouq (2016) junto à proposta de um algorítimo para auto-tuning (autoajuste) do valor de

razão cíclica de cada fase, apoiado nos trabalhos de Abu-Qahouq (2010) e Chae et al. (2012).

2.6 Proposta do Trabalho.

Dentro do contexto exposto, a presente dissertação tem como proposta apresentar a

modelagem e controle do conversor de Alto Ganho de Tensão Intercalado baseado na CCTE.

A modelagem da planta é realizada desde o ponto de vista dos enrolamentos dos TMIFs e o

projeto das malhas de controle é realizado visando garantir o balanceamento de corrente entre os

módulos X e Y. O controle é projetado de modo que se possa implementá-lo digitalmente em

tempo real via DSP (Digital Signal Processor), conforme ilustrado na Figura 2.29.

Figura 2.29 – Proposta da dissertação.

Fonte: o próprio autor.
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Visto que a ordem de um sistema está associada ao número de componentes ar-

mazenadores de energia, um modelo de ordem reduzida (VALENTIM-SILVA et al., 2015) é

desenvolvido: um conversor Boost equivalente, o qual descreve o comportamento dinâmico do

ponto de vista de cada um dos enrolamentos dos transformadores. O processo de obtenção do

modelo de ordem reduzida apresentado é um método alternativo aos utilizados por Lafuente et

al. (2010), Bezerra (2010) e Silveira et al. (2015) em topologias com características similares.

Na Figura 2.30, é ilustrada a estratégia de controle por modo corrente média, a

qual contempla quatro malhas de corrente que compartilham de um mesmo sinal de referência.

Uma malha de tensão externa é adicionada, possibilitando uma precisa regulação da tensão no

barramento de saída, além de estabelecer o setpoint (valor-alvo) para as malhas de corrente.

Figura 2.30 – Estratégia de controle digital em modo corrente média.
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Fonte: o próprio autor.

A estratégia de controle por modo corrente média é adotada pois, quando comparada

ao controle por corrente de pico, possui maior robustez em termos de imunidade a ruídos e

dispensa a necessidade de compensação de rampa (DIXON, 1990; MAMMANO, 2001). Segundo

Luo et al. (2003), essa estratégia possui uma aptidão natural para o balanceamento de corrente.
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3 ANÁLISE DO CONVERSOR DE ALTO GANHO DE TENSÃO INTERCALADO

3.1 Considerações Iniciais

As seguintes considerações são feitas:

• Os elementos magnéticos (indutores e transformadores) são considerados ideais;

• Os dispositivos semicondutores (diodos e interruptores) são considerados ideais;

• O conversor é analisado na região de operação 0,5 ≤ D ≤ 0,75.

Uma breve análise qualitativa e quantitativa é feita apresentando as principais etapas

de operação e formas de onda para explanar os princípios de funcionamento do conversor. Uma

vez listadas as equações pertinentes, um exemplo de projeto dos principais componentes é

realizado e, em seguida, são apresentados os resultados de simulação para condições normais de

operação e para situações de desbalanceamento de corrente.

3.2 Análise do Conversor

O foco da análise se dá sobre a topologia de alto ganho de tensão baseada na CCTE

intercalada discutida ao final da Seção 2.4, rememorada aqui na Figura 3.1.

Figura 3.1 – Topologia do Conversor CC-CC Boost de Alto Ganho de Tensão Intercalado

Fonte: o próprio autor.
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3.2.1 Princípios de operação

Conforme já mencionado, a topologia é composta por dois módulos idênticos de

conversores de alto ganho de tensão, módulos X e Y, conectados em paralelo. A tensão diferencial

vab medida entre os braços de um módulo é uma tensão alternada em alta frequência, resultado

da comutação dos interruptores SB,1 e SB,2, onde B = {X ,Y}. De acordo com a combinação de

acionamento dos interruptores, a posição do referencial de tensão é comutada de modo que a

tensão grampeada pelo capacitor CB,1 aplicada sobre os enrolamentos WB,1 e WB,2 assuma um

valor positivo, negativo ou nulo. A Figura 3.2 ilustra melhor a situação descrita.

Figura 3.2 – Quatro principais etapas de operação de um único Boost de Alto Ganho de Tensão baseado na CCTE.

(a) primeira etapa de transferência de
energia;

(b) duas etapas de armazenamento de
energia no indutor LB;

(c) segunda etapa de transferência de
energia.

Fonte: o próprio autor.

A Figura 3.2 ilustra as quatro principais etapas de operação observando apenas

um dos conversores em paralelo. Há duas etapas de armazenamento de energia no indutor de

um módulo e duas etapas de transferência de energia para a carga. Considerando a operação

simultânea dos dois módulos em paralelo, o conversor intercalado apresenta um total de 8 etapas

destacadas de I a VIII na Figura 3.3.

A Figura 3.3 apresenta as principais formas de onda de interesse que caracterizam

a topologia em estudo. Para a região de operação com razão cíclica compreendida entre 0,5 e

0,75, os dois conversores em paralelo transferem energia à carga ao mesmo tempo durante os

estágios II, IV, VI e VIII. Nas demais etapas, apenas um dos conversores fornece energia para a

saída. Durante I e V, ocorrem etapas de armazenamento de energia na indutância LX ; já durante

III e VII, a energia é armazenada na indutância do conversor Y.
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Figura 3.3 – Principais formas de onda do conversor Boost de Alto Ganho de Tensão Intercalado

Fonte: o próprio autor.

Como a topologia possui um total de quatro unidades de comutação (braços), os

quatro interruptores de potência são acionados por sinais PWM defasados de 360◦
N

, isto é, por 90◦,

conforme ilustrado na Figura 3.3. Onde N é o número total de braços do conversor intercalado.

Para acordar com o princípio de funcionamento da CCTE, uma sequência de acionamento deve

ser obedecida de modo que os pulsos PWM para um mesmo módulo estejam defasados de 180◦.
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Conforme observado nas formas de onda teóricas, as correntes instantâneas iLX

e iLY
através dos indutores possuem o dobro da frequência de comutação, o que permite a

redução desses elementos magnéticos. Além disso, a corrente de entrada ii possui quatro vezes a

frequência de comutação e com reduzida ondulação, resultado do cancelamento harmônico entre

as correntes nos indutores.

Embora a ondulação de tensão sobre o capacitor Co possua quatro vezes a frequência

de comutação, a sua redução só é possível quando a carga alimentada possui características

aproximadamente lineares. Para cargas não-lineares, como um inversor, por exemplo, seu

tamanho e volume ficam limitados ao valor de capacitância necessária para armazenar suficiente

energia no barramento CC e assim suprir as diferenças de potência instantânea na entrada do

conversor CC-CA.

Segundo Kassakian et al. (1991), tensão contínua não deve ser aplicada através de

um enrolamento do transformador, pois a indutância de magnetização se comporta como um

curto-circuito quando a frequência é igual a zero. Assim, se faz necessário criar, a partir da fonte

CC de entrada do sistema, uma tensão alternada cujo valor médio seja nulo. Os interruptores

SB,1 e SB,2, combinados ao capacitor de grampeamento CB,1, produzem essa tensão alternada

em alta frequência, além de controlarem a taxa de conversão de tensão da entrada para saída. O

conversor CC-CC em estudo possui, por tanto, um estágio de conversão CA intermediário.

Isto posto, o formato da tensão diferencial vab, tomada entre os braços do módulo

X para razão cíclica maior que 0,5, se trata de uma onda retangular de três níveis, conforme

ilustrado na Figura 3.3. A forma de onda vWX ,3 , por sua vez, é a tensão alternada em alta

frequência induzida no enrolamento auxiliar WX ,3 e possui o mesmo formato de vab, porém cuja

amplitude depende da razão de transformação a como indicado na figura. Essa tensão é então

retificada na ponte de diodos formada por DX ,3 a DX ,6 e disponibilizada como um incremento

de tensão na saída do conversor de alto ganho. Formas de onda de tensão análogas podem ser

observadas no módulo Y, porém deslocadas no tempo.

Cabe ressaltar que devido a problemas de indução no enrolamento auxiliar WB,3 do

transformador, um alto ganho de tensão na saída só pode ser obtido quando os interruptores dos

módulos alcançam a condição de acionamento em modo de superposição, isto é, razão cíclica

D > 0,5. A condição relatada configura uma limitação deste conversor.
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3.2.2 Relações de transformação de tensão

A saída do conversor de alto ganho resulta na soma das tensões de saída VB,1 e VB,2

assinaladas na Figura 3.1:

Vo =VB,1 +VB,2. (3.1)

As tensões VB,1 e VB,2, correspondem, respectivamente, as tensões de saída do

Boost-CCTE e do retificador de ponte completa, definidas conforme as expressões (3.2) e (3.3).

VB,1 =
Vi

1−D
, (3.2)

VB,2 =
a

2
· Vi

1−D
, (3.3)

onde a é a relação de transformação entre os enrolamentos WB,3 e WB,1 (ou WB,2). A relação

entre WB,2 e WB,1 é unitária.

Logo, substituindo as expressões (3.2) e (3.3) em (3.1), o ganho estático do conversor

é dado por (3.4) e ilustrado na Figura 3.4.

M(D,a) =
Vo

Vi

=
1
2
· a+2

1−D
. (3.4)

Figura 3.4 – Ganho estático M do conversor em função de D e a.

Fonte: o próprio autor.



57

Cada módulo paralelo é composto pelo empilhamento de uma topologia Boost-CCTE

com um retificador em ponte completa. As tensões VB,1 e VB,2 tomadas, respectivamente, na

saída dessas estruturas guardam certa relação entre si. Esta relação pode ser obtida ao analisar as

relações de tensão no transformador, conforme ilustrado na Figura 3.5.

Figura 3.5 – Ilustração das relações de autotransformação.

Fonte: o próprio autor.

A Figura 3.5 mostra uma das etapas de operação de um dos módulos do conversor de

alto ganho intercalado. Devido à comutação dos interruptores, o enrolamento WB,3 é interligado

eletricamente ora ao enrolamento WB,1, ora ao enrolamento WB,2, de modo a perfazer um

transformador de três enrolamentos conectado como autotransformador.

Com base nas expressões (3.1), (3.2) e (3.3) e na indução de tensão nos enrolamentos

de um autotransformador ideal, define-se os fatores de transformação rg e ri em função da relação

de transformação a em (3.5) e (3.6) que relacionam VB,1, VB,2 e Vo.

rg(a) =
Vo

VB,1
=

a+2
2

. (3.5)

ri(a) =
VB,2

VB,1
=

a

2
. (3.6)
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3.3 Conexão com Carga Não-Linear

Conforme ilustrado na Figura 3.6(a), o conversor intercalado de alto ganho pode

ser utilizado para alimentar o barramento CC de um inversor de tensão. O conversor CC-CA

é visto pelo conversor CC-CC como uma carga não-linear que varia no tempo com frequência

duas vezes a frequência da tensão alternada na saída do inversor. Devido a sua característica

não-linear, o inversor solicita uma corrente distorcida do conversor de alto ganho e este, por sua

vez, drena uma corrente pulsada da fonte CC primária Vi.

A característica pulsada assumida pela corrente de entrada enseja em uma maior

corrente eficaz através dos componentes do conversor de alto ganho. Ainda, tal situação deve ser

evitada em aplicações onde a fonte CC primária trata-se de um banco de baterias, pois o aumento

da corrente eficaz está correlacionado à diminuição da vida útil das células eletroquímicas

(MEDORA; KUSKO, 2006). O controle da corrente e regulação do barramento CC devem ser

realizados de modo a atenuar os efeitos da operação com carga não-linear.

Uma carga não-linear de teste é ilustrada na 3.6(b), a qual solicita do conversor de

alto ganho um perfil de corrente similar ao solicitado pelo inversor Full-Bridge. No Apêndice A

apresenta-se a justificativa para utilização da carga não-linear de teste e seu dimensionamento.

Figura 3.6 – Conversor Boost intercalado de alto ganho de tensão alimentando (a) inversor Full-Bridge monofásico;
(b) carga não-linear de teste.

(a) (b)

Fonte: o próprio autor.
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3.4 Exemplo de Projeto

O dimensionamento dos principais componentes do circuito de potência é realizado

nesta seção para as especificações de projeto listadas nas Tabela 3.1, onde a taxa de conversão de

tensão M é caculada utilizando a expressão do ganho estático (3.4).

Tabela 3.1 – Especificações de projeto.

Especificação Valor

Tensão de entrada Vi = 60V

Tensão de saída Vo = 400V

Potência de saída Po = 1kW

Ganho de tensão M = 6,667

Fonte: o próprio autor.

Na Tabela 3.2 estão listadas as considerações admitidas pelo projetista.

Tabela 3.2 – Considerações admitidas em projeto.

Consideração Valor

Frequência de comutação fs = 25kHz

Rendimento adotado η = 0,95

Máx. variação de corrente através de um indutor LB ∆IL,B = 15%Ii

Máx. variação de tensão sobre o capacitor Co ∆VCo = 10%Vo

Razão cíclica D = 0,7

Relação de transformação a = 2

Frequência angular da tensão de saída do inversor ωr = 120π rad/s

Fonte: o próprio autor.

A corrente média de entrada do conversor intercalado é calculada considerando a

potência total de saída Po, o rendimento η adotado e a tensão de entrada Vi, conforme (3.7).

Ii =
Po

ηVi

≈ 17,54A. (3.7)

Como cada módulo em paralelo processa em teoria metade da potência total, a

corrente média no indutor LB pode ser calculada por (3.8).

ILB
=

Ii

2
≈ 8,77A. (3.8)
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Em (3.9) é calculada a amplitude da ondulação de corrente admitida através dos

indutores conforme o critério adotado na Tabela 3.2.

∆ILB
= 15%Ii = 30%ILB

≈ 2,63A. (3.9)

Conforme ilustrado na Figura 3.7, mantendo-se fixos os parâmetros tensão de saída

Vo e a relação de transformação a, o valor da indutância LB é dado em função da frequência de

chaveamento fs e da ondulação de corrente ∆ILB
, ambos escolhidos à critério do projetista.

Figura 3.7 – Valor da indutância em função da frequência e da ondulação de corrente

Fonte: o próprio autor.

A indutância LB pode ser calculada diretamente pela expressão (3.10). No Apêndice

B é apresentada a metodologia para projeto e confecção dos indutores e transformadores.

LB =
Vo

8 fs ∆ILB
(a+2)

= 200 µH. (3.10)

Os capacitores de grampeamento CB,k, onde B = {X ,Y} e k = {1,2}, são dimensio-

nados conforme a equação (3.11) para o pior caso entre 0,5 < D < 0,75, o qual ocorre quando

D = 0,65 (CHAVES, 2017).

CB,k >
Ii

80
(2D−1)(3−4D)

a∆Vo fs

∣

∣

∣

D=0,65
≈ 13nF. (3.11)
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O capacitor Co é projetado para a condição de operação mais crítica, a qual ocorre

quando se alimenta uma carga não-linear. O valor da capacitância necessária é calculado pela

equação (3.12), deduzida no Apêndice C, considerando a energia necessária para manter a tensão

no barramento com ondulação dentro do intervalo ∆VCo admitido em projeto.

Co >
Po

ωr Vo (∆Vo)
≈ 166 µF, (3.12)

onde ωr é a frequência angular da tensão de saída do inversor (Tabela 3.2).

O dimensionamento dos transistores e dos diodos é feito com base nas equações apre-

sentadas na Tabela 3.3. O desenvolvimento das equações (3.10) a (3.19) podem ser encontradas

nos trabalhos de Chaves (2017) e Vieira (2018).

Tabela 3.3 – Principais esforços de tensão e corrente para dimensionamento dos semicondutores.

Descrição Valor calculado Fórmula Eq.

Corrente de pico nos
indutores LBpk

ILBpk
≈ 10,1A ILBpk

=
Ii

2
+

∆ILB

2
(3.13)

Corrente de pico nos
interruptores SB,n

ISpk
≈ 7,6A ISpk

=
(a+1)
(a+2)

ILBpk
(3.14)

Corrente RMS nos
interruptores SB,n

ISRMS
≈ 4,6A ISRMS

=
Ii

4(a+1)

√
4D+4a−2Da2 +3a2 (3.15)

Máx. tensão sobre
os interruptores SB,n

VSmax = 200V VSmax =
Vi

(1−D)
(3.16)

Corrente de pico nos
diodos DB,p

IDpk
≈ 2,53A IDpk

=
ILBpk

(a+2)
(3.17)

Corrente RMS nos
diodos DB,p

IDRMS
≈ 1,2A IDRMS

=
Ii

2

√

(1−D)

(a+2)
(3.18)

Máx. tensão sobre
os diodos DB,p

VDmax = 200V VDmax =















Vi

(1−D)
, para p ≤ 2,

a

2
Vi

(1−D)
, para p > 2.

(3.19)

Fonte: o próprio autor.

Para operação com carga resistiva pura, o valor da resistência é calculado conforme

(3.20) relacionando a tensão com a potência de saída.

Ro =
V 2

o

Po

=
4002

1000
= 160Ω. (3.20)
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Já a resistência da carga não-linear chaveada a 120 Hz (Figura 3.6) é calculada por

(3.21) conforme deduzido no Apêndice A, tomando a razão cíclica δ = 0,5.

RNL = Ro

√
δ = 160

√

0,5 ≈ 113Ω. (3.21)

Com base nos valores calculados, apresenta-se na Tabela 3.4 a lista de componentes

reais que poderia ser adotada para implementar o circuito de potência.

Tabela 3.4 – Componentes utilizados para o circuito de potência.

Qtde. Ref. Descrição Tipo Valor

12 DX1 a DX6,
DY 1 a DY 6

Diodo ultrarrápido 15ETH06 (IR) 600V, 15A

4 SX ,1, SX ,2,
SY,1 e SY,2

MOSFETs IRF840 (Vishay) 500V, 8A

4 CX ,1, CX ,2,
CY,1 e CY,2

Capacitores Polipropileno MKT (TDK) 2,2 µF / 630 V

1 Co Capacitor Eletrolítico Snap-in (EPCOS) 180 µF / 450V

2 LX , LY Indutores Núcleo EE-42/21/20
(Thornton)

NLB
= 37 esp. (14x#AWG26)

LB = 200 µH

2 TX , TY Transformadores Núcleo EE-42/21/20
(Thornton)

NWB,1 = 17esp. (8x#AWG26)

NWB,2 = 17esp. (8x#AWG26)

NWB,3 = 34esp. (3x#AWG26)

Fonte: o próprio autor.

3.5 Considerações Finais

O conversor realiza uma conversão CC-CA-CC, ou seja, entrada e saída em tensão

contínua, mas com um estágio intermediário em tensão alternada nos transformadores. Como

inconveniente, possui a limitação de produzir o alto ganho de tensão apenas para D > 0,5. No

entanto, é possível realizar a partida suave do conversor variando a razão cíclica de zero até o

valor nominal, de maneira gradual, sem que ocorram problemas de sobretensão e sobrecorrente

nos componentes. A modelagem da planta e a o projeto para implementação da técnica ativa

escolhida são tratados no Capítulo 4 a seguir.
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4 MODELAGEM E CONTROLE

4.1 Considerações Iniciais

Mantidas as considerações feitas na seção 3.1, considera-se ainda que:

• Cada braço de semicondutores conectado a um enrolamento de um TMIF pode

ser considerado como um conversor Boost independente;

• Os controladores são sintonizados no domínio da frequência e então discretizados

para implementação digital.

Este capítulo é dedicado à obtenção de um conversor Boost equivalente, um sistema

de ordem reduzida que representa o comportamento dinâmico do ponto de vista dos enrolamentos

dos TMIFs. A partir dessa equivalência, pode-se utilizar o modelo médio do conversor Boost

clássico para encontrar as funções de transferência necessárias ao projeto dos controladores.

4.2 Redução do Conversor Intercalado a um Único Conversor

Uma redução da topologia intercalada a um único conversor pode ser realizada com

base no paralelismo e na sua simetria, conforme mostrado na Figura 4.1. Esse único conversor

recebe o subscrito B, tal que B = {X ,Y}, indicando que todos os procedimentos apresentados

são válidos para ambos os módulos em paralelo.

Figura 4.1 – Redução do conversor intercalado a um único conversor de alto ganho.

Fonte: o próprio autor.

Na Figura 4.1, se o conversor intercalado processa uma potência total de saída Po,
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idealmente cada um dos B módulos em paralelo deve processar a metade dessa potência conforme

assinalado na expressão (4.1).

PoB
=

Po

2
. (4.1)

Visto que o capacitor filtro Co e a carga Ro, em paralelo, formam uma impedância

Zo na saída do conversor intercalado, conforme mostrado na Figura 4.1, essa impedância pode

ser expressa por (4.2).

Zo =− j
1

ωCo

‖ Ro =
− j

Ro

ωCo

Ro − j
1

ωCo

, (4.2)

onde j denota a unidade imaginária e ω é a frequência angular.

Ainda pela Figura 4.1, considerando que, idealmente, um único conversor B processa

metade da potência que processariam juntos os conversores X e Y em paralelo, a impedância ZoB

resulta então no dobro do valor da impedância Zo:

ZoB
= 2Zo = 2 ·

− j
Ro

ωCo

Ro − j
1

ωCo

=

− j
2Ro

ω
Co

2

2Ro − j
1

ω
Co

2

(4.3)

4.3 Conversor Boost Equivalente por Enrolamento

Um conversor Boost equivalente que representa a dinâmica de do ponto de vista

de um enrolamento dos TMIFs pode ser obtido de acordo com as condições e metodologia

apresentados nos subtópicos a seguir.

4.3.1 Condições para o circuito equivalente por enrolamento

Assim como cada conversor em paralelo processa metade da potência total do

conversor intercalado, cada circuito conectado à um enrolamento de um transformador, por sua

vez, processa um quarto desse total. Desse modo, um conversor Boost equivalente deve processar

a mesma potência Poφ de um enrolamento conforme expresso em (4.4).

Poφ =
PoB

2
=

Po

4
. (4.4)
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O somatório das correntes médias de cada enrolamento resulta no valor de corrente

média de entrada Ii do conversor intercalado. Portanto, a corrente média ILφ no indutor do

conversor Boost equivalente a um enrolamento pode ser expressa por (4.5).

ILφ = IB,n =
Ii

4
(4.5)

Como condição imposta à obtenção do conversor equivalente, é definido que sua

razão cíclica de operação seja igual a razão cíclica do interruptor conectado a um enrolamento

dos TMIFs do conversor de alto ganho de tensão, conforme expresso em (4.6).

Dφ = D. (4.6)

Relacionando a expressões (4.4) e (4.5) e admitindo um rendimento η unitário na

expressão (3.7), é possível mostrar que a tensão de entrada Viφ Boost equivalente resulta igual a

tensão de entrada do conversor intercalado Vi conforme expresso em (4.7).

Viφ =
Poφ

ILφ

=Vi (4.7)

4.3.2 Processo de obtenção do conversor equivalente por enrolamento

Utilizando os fatores de transformação rg e ri, todos os parâmetros de saída do

conversor de alto ganho, bem como os parâmetros associados ao retificador em ponte completa,

são referidos ao conversor Boost-CCTE como ilustrado na Figura 4.2.

Figura 4.2 – Parametros referidos ao conversor Boost-CCTE.

Fonte: o próprio autor.



66

Através das expressões (4.8),(4.9) e (4.10) obtém-se os parâmetros de tensão de

saída, capacitância do retificador e impedância de saída referidas ao conversor Boost-CCTE,

respectivamente, V ∗
o , C∗

B,2 e Z
′
oB

.

V ∗
o =

Vo

rg

, (4.8)

C∗
B,2 = r2

i CB,2, (4.9)

Z
′
oB

=
ZoB

r2
g

=
1
r2

g

·

− j
2Ro

ω
Co

2

2Ro − j
1

ω
Co

2

=

− j
2Ro

ωr2
g

(

r2
gCo

2

)

2
Ro

r2
g

− j
1

ω

(

r2
gCo

2

)

. (4.10)

De acordo com (BOILLAT; KOLAR, 2012), para um transformador de dois enrola-

mentos e relação de transformação unitária, o efeito do indutor LB, conectado ao transformador

na configuração indicada na Figura 4.3, pode ser referido aos enrolamentos pela relação (4.11).

L∗
B = 2LB. (4.11)

Figura 4.3 – Equivalência dos elementos magnéticos.

Fonte: o próprio autor.

Em decorrência da equivalência dos elementos magnéticos apresentada, se pode

engendrar uma representação do circuito na forma de um conversor Boost intercalado, composto

por dois conversores Boost em paralelo cujos indutores estão acoplados, como ilustrado na

Figura 4.4. Ao fazer a consideração de que o acoplamento magnético pode ser desprezado, o

circuito é separado em dois conversores Boost independentes entre si.
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Figura 4.4 – Circuito Equivalente Boost Intercalado: com e sem Indutores Acoplados

Fonte: o próprio autor.

A nova impedância de saída Z∗
oB

, representada na Figura 4.4, é obtida ao resolver

o circuito paralelo formado por CB,1, C∗
B,2 e Z

′
oB

(ver Figura 4.2) e substituir o valor de C∗
B,2,

expresso em (4.9), resultando na expressão (4.12).

Z∗
oB

=− j
1

ω(CB,1 +C∗
B,2)

‖ Z
′
oB

=

− j
2Ro

ωr2
g

(

r2
gCo

2
+CB,1 + r2

i CB,2

)

2
Ro

r2
g

− j
1

ω

(

r2
gCo

2
+CB,1 + r2

i CB,2

)

. (4.12)

A impedância de saída Z∗
oB

, por sua vez, pode então ser distribuída entre os conver-

sores Boost em paralelo e, assim, finalmente obter-se um conversor Boost equivalente a um

enrolamento, conforme ilustrado na Figura 4.5.

Figura 4.5 – Obtenção do conversor Boost equivalente por enrolamento.

Fonte: o próprio autor.

Devido a distribuição, a impedância de saída de um conversor Boost independente

resulta no dobro da impedância Z∗
oB

como mostrado na Figura 4.5. Tal valor é então tomado
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como a impedância de saída Zoφ do conversor Boost equivalente por enrolamento:

Zoφ = 2Z∗
oB

=

− j
8Ro

ωr2
g

(

r2
gCo

2
+CB,1 + r2

i CB,2

)

4
Ro

r2
g

− j
2

ω

(

r2
gCo

2
+CB,1 + r2

i CB,2

)

. (4.13)

Essa impedância de saída Zoφ pode ser expressa como o paralelo de uma resistência

e uma capacitância conforme definido em (4.14).

Zoφ =

− jRφ

ωCφ

Rφ − j
1

ωCφ

. (4.14)

Igualando as expressões (4.13) e ( 4.14), chega-se nos valores da carga Rφ e capaci-

tância de saída Cφ do conversor Boost equivalente por enrolamento, sendo estes valores dados

por (4.15) e (4.16), respectivamente.

Rφ =
4
r2

g

Ro. (4.15)

Cφ =

(

r2
gCo

2
+CB,1 + r2

i CB,2

)

2
=

r2
g

4
Co +

CB,1

2
+

r2
i

2
CB,2. (4.16)

Já a tensão de saída Voφ pode ser expressa por (4.17) e resulta igual à tensão V ∗
o

definida na expressão (4.8).

Voφ =V ∗
o =

Vo

rg

. (4.17)

A resistência série do capacitor, Re, pode ser incluída no conversor Boost equivalente

(Figura 4.6) aplicando uma relação de equivalência similar a carga resistiva de saída conforme

indicado em (4.18).

Reφ =
4
r2

g

Re. (4.18)

A indutância equivalente em 4.11 se trata da própria indutância equivalente por

enrolamento e é então renomeada em (4.19).

Lφ = 2LB. (4.19)

Os demais parâmetros equivalentes, necessários para definir o conversor Boost da

Figura 4.6, já foram devidamente apresentados e definidos na seção 4.3.1.
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Figura 4.6 – Conversor Boost equivalente.

Fonte: o próprio autor.

4.4 Obtenção das Funções de Transferência

Nesta seção, uma modelagem orientada ao controle clássico é realizada. Para tanto,

se faz necessária a linearização do conversor Boost equivalente, que é naturalmente um sistema

não-linear, a partir de seu modelo médio (WESTER; MIDDLEBROOK, 1973). Ao perturbar o

modelo médio em torno de um ponto operação, é possível linearizá-lo para extrair um modelo de

pequenos sinais invariante no tempo, ao qual se pode aplicar a transformada de Laplace para

obter as funções de transferência desejadas por meio da manipulação das equações do modelo

no domínio da frequência.

4.4.1 Modelo Médio de grandes sinais do conversor boost equivalente

Este modelo é também conhecido na literatura como modelagem por valores médios

quase instantâneos ou simplesmente modelo de grandes sinais (COELHO et al., 2012), con-

sistindo na substituição dos interruptores (transistor e diodos) por fontes de tensão e corrente

controladas (KAZIMIERCZUK, 2012). Para aplicação desse método, as formas de onda comuta-

das, que descrevem determinado conversor, são aproximadas por seus respectivos valores médios

calculados a cada período de comutação (BERGER et al., 2018).

Tal aproximação é possível, de acordo com (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001),

pois a constante de tempo natural do sistema é muito maior que o período de chaveamento, haja

vista que um conversor de potência possui elementos de filtragem para atenuar a geração de

harmônicas inerentes à comutação. Assim sendo, realizar a média das grandezas dentro de um

intervalo de comutação, que é relativamente curto, remove a ondulação em alta frequência sem

alterar significativamente a resposta do sistema em baixa frequência.

Tomando f (t) como uma função que descreve no tempo a forma de onda de uma

determinada grandeza, denota-se por 〈 f (t)〉Ts
a média dos valores instantâneos de f (t) dentro de
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um período de comutação Ts na expressão (4.20).

〈 f (t)〉Ts
=

1
Ts

∫ t+Ts

t
f (τ)dτ. (4.20)

Como ilustrado na Figura 4.7, a assim chamada função de chaveamento dφ (t) des-

creve um sinal digital que comanda o acionamento dos dispositivos de comutação do conversor

Boost, uma vez que o interruptor de potência (transistor) e o diodo trabalham de maneira

complementar. Esta função é definida em (4.21).

dφ (t) =











1, 0 ≤ t < Dφ Ts

0, Dφ Ts < t ≤ Ts

. (4.21)

Aplicando a definição de (4.20) em (4.21), resulta que o valor médio de dφ (t) é,

consequentemente, numericamente igual a razão cíclica Dφ :

〈dφ (t)〉Ts
= Dφ . (4.22)

Figura 4.7 – Chaveamento do Conversor Boost Equivalente.

Fonte: o próprio autor.

Por extensão, define-se d′
φ (t) como a função complementar da função de chavea-

mento, em (4.23) , e o seu respectivo valor médio, em (4.24), o qual resulta numericamente igual

ao complementar da razão cíclica:

d′
φ (t) = 1−dφ (t) =











0, 0 ≤ t < Dφ Ts

1, Dφ Ts < t ≤ Ts

, (4.23)

〈d′
φ (t)〉Ts

= 1−Dφ = D′
φ . (4.24)
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Na Figura 4.8 são mostradas as formas de onda teóricas para um conversor Boost. A

corrente instantânea iLφ através do indutor é uma função expressa no tempo por (4.25).

iLφ (t) =























ILφ −
∆IILφ

2
+

∆ILφ

Dφ Ts

t, 0 ≤ t < Dφ Ts

ILφ +
∆IILφ

2
−

∆ILφ

D′
φ Ts

(t −Dφ Ts), Dφ Ts < t ≤ Ts

, (4.25)

onde ∆ILφ é a amplitude pico a pico da ondulação de corrente em alta frequência em torno

do valor médio de corrente ILφ . Naturalmente, o valor médio de iLφ dentro de um período de

comutação resulta no próprio valor de ILφ conforme (4.26).

〈iLφ 〉Ts
= ILφ . (4.26)

Figura 4.8 – Formas de onda teóricas do Conversor Boost Equivalente.

(a) Correntes no indutor e no diodo; (b) Tensões de saída e sobre o interruptor SB,φ .

Fonte: o próprio autor.

Já a função que descreve a corrente instantânea iDB,φ através do diodo pode ser

definida por (4.27) e o seu valor médiod dentro de um período calculado em (4.28):

iDB,φ (t) =















0, 0 ≤ t < Dφ Ts

iLφ (t), Dφ Ts < t ≤ Ts

, (4.27)

〈iDB,φ 〉Ts
=

1
Ts

∫ Ts

Dφ Ts

iLφ (t)dt = D′
φ ILφ . (4.28)
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Análise similar pode ser empregada às formas de onda de tensão, mostradas na

Figura 4.8(b), para chegar aos valores médios quase instantâneos 〈voφ 〉Ts
e 〈vSB,φ

〉Ts
da tensão de

saída e da tensão sobre o interruptor SB,φ expressos em (4.29) e (4.30).

〈voφ 〉Ts
=Voφ , (4.29)

〈vSB,φ
〉Ts

= D′
φVoφ , (4.30)

onde Voφ é a tensão média de saída do conversor Boost equivalente por enrolamento.

Nas expressões (4.28) e (4.30) é observado que a corrente no diodo e a tensão sobre

o interruptor SB,φ guardam certa dependência em relação a corrente no indutor e a tensão de

saída respectivamente. Assim, de acordo com (KAZIMIERCZUK, 2012), a relação entre estas

grandezas pode ser modelada por fontes dependentes de corrente e tensão, engendrando no

assim chamado modelo de grandes sinais, conforme representado na Figura 4.9(a). O modelo de

grandes sinais é um sistema em corrente contínua (CC) e, por tanto, resulta em uma representação

do conversor em regime permanente. Nesta condição, o indutor se comporta como um curto-

circuito e o capacitor como um circuito aberto, como mostrado na Figura 4.9(b).

Figura 4.9 – Modelo de grandes sinais do Boost equivalente:

(a) substituição dos interruptores por fontes controladas; (b) representação em regime permanente.

Fonte: o próprio autor.

Por formalidade, adicionou-se a resistência série Rlφ do indutor na Figura 4.9(b)

para indicar limitação de corrente entre as fontes de tensão. Esta não-idealidade pode ser

desconsiderada nas equações em regime permanente deduzidas em (4.31) a (4.32).

ILφ =
Voφ

D′
φ Rφ

. (4.31)

Voφ =Viφ

D′
φ Rφ

D′
φ

2
Rφ +✚

✚✚❃Rlφ

=
Viφ

D′
φ

. (4.32)
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4.4.2 Modelo CA de pequenos sinais

O conversor Boost é um circuito não-linear cujo modelo médio de grandes sinais,

apresentado na seção 4.4.1, representa um ponto de operação em regime permanente. Nas

redondezas desse ponto de operação, pode-se considerar o comportamento linear do conversor

desde que o valores médios sejam perturbados por variações CA suficientemente pequenas

(ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001), isto é:

< f >= 〈 f (t)〉Ts
+ f̃ (t) = F + f̃ (t), (4.33)

onde < f > representa o sinal que contém um valor médio F (componente CC) que é perturbado

por um pequeno sinal f̃ (componente CA); com a condição em (4.34) de que a magnitude do

pequeno sinal seja muito menor que a magnitude dos demais termos.

| f̃ | ≪ |F |. (4.34)

Aplicando a definição de (4.33), perturba-se os valores médios do conversor Boost

nas expressões (4.35) a (4.40) a seguir.

< dφ >= Dφ + d̃φ , (4.35)

< iLφ >= ILφ + ĩLφ , (4.36)

< voφ >=Voφ + ṽoφ , (4.37)

< iDBφ
>= IDBφ

+ ĩDBφ
, (4.38)

< vSBφ
>=VSBφ

+ ṽSBφ
. (4.39)

Considerando que a tensão de entrada do conversor Boost equivalente é uma fonte

CC ideal, a variação em pequeno sinal ṽiφ é considerada nula conforme indicado em (4.40).

< viφ >=Viφ + ṽiφ =Viφ . (4.40)

Os valores médios perturbados dos parâmetros dependentes 〈iDB,φ 〉Ts
e 〈vSB,φ

〉Ts

podem ser expressos em função dos parâmetros independentes 〈iLφ 〉Ts
e 〈voφ 〉Ts

, de acordo com

suas respectivas relações de dependência em (4.41) e (4.42).

< iDB,φ >=< d′
φ >< iLφ >= (D′

φ − d̃φ )(ILφ + ĩLφ ), (4.41)
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< vSB,φ
>=< d′

φ >< voφ >= (D′
φ − d̃φ )(Voφ + ṽoφ ), (4.42)

tal que:

< d′
φ >= 1−< dφ >= 1−Dφ − d̃φ = D′

φ − d̃φ . (4.43)

As equações (4.41) e (4.42) são então desenvolvidas de forma algébrica e linearizadas

conforme indicado em (4.44) e (4.45). Os termos de segunda ordem eliminados são termos

não-lineares que resultam do produto de duas parcelas CA em pequeno sinal, por tanto, possuem

magnitude muito menor que os demais termos de acordo com a condição definida em (4.34).

< iDB,φ >= D′
φ ILφ +D′

φ ĩLφ − d̃φ ILφ +✟
✟

✟✟✯
d̃φ ĩLφ = D′

φ ILφ +D′
φ ĩLφ − d̃φ ILφ . (4.44)

< vSB,φ
>= D′

φVoφ +D′
φ ṽoφ − d̃φVoφ +✟

✟
✟✟✯

d̃φ ṽoφ = D′
φVoφ +D′

φ ṽoφ − d̃φVoφ . (4.45)

Comparando as expressões (4.38) e (4.39) com (4.44) e (4.45) pode-se desacoplar

as componentes CA das componentes CC, obtendo assim as expressões (4.46) e (4.47) para o

modelo de pequenos sinais mostrado na Figura 4.10(a).

ĩDBφ
= D′

φ ĩLφ − d̃φ ILφ . (4.46)

ṽSBφ
= D′

φ ṽoφ − d̃φVoφ . (4.47)

Aplicando a teoria da transformada de Laplace nas expressões (4.46) e (4.47),

representa-se o modelo de pequenos sinais no domínio da frequência mostrado na Figura 4.10(b).

As funções de transferência almejadas podem então ser obtidas por manipulação algébrica da

equações do circuito modelado em pequenos sinais.

Figura 4.10 – Modelo de Pequenos Sinais do Conversor Boost Equivalente.

(a) Domínio do tempo; (b) domínio da frequência.

Fonte: o próprio autor.
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4.4.3 Funções de transferência do conversor equivalente

Para analisar o circuito da Figura 4.10(b), define-se as impedâncias Z1 e Z2 tal que:

Z1 = sLφ , (4.48)

Z2 = Rφ ‖
(

Reφ +
1

sCφ

)

. (4.49)

Da análise da primeira malha e substituindo a expressão (4.47) no domínio da

frequência, tem-se a relação (4.50).

ṽSBφ
(s) =−Z1ĩLφ (s)

D′
φ ṽoφ (s)−Voφ d̃φ (s) =−Z1ĩLφ (s),

ṽoφ (s) =
Voφ d̃φ (s)−Z1ĩLφ (s)

D′
φ

. (4.50)

Analisando a segunda malha e substituindo a expressão (4.46), tem-se uma segunda

relação do circuito em (4.51):

ĩDBφ
(s) =

ṽoφ (s)

Z2
,

D′
φ ĩLφ (s)− ILφ d̃φ (s) =

ṽoφ (s)

Z2
,

ĩLφ (s) =
ṽoφ (s)+ ILφ Z2d̃φ (s)

D′
φ Z2

. (4.51)

A função de transferência da tensão de saída pela razão cíclica pode ser então obtida

por manipulação algébrica da substituição de (4.5) e (4.51) em (4.50):

G′
vd(s) =

ṽoφ (s)

d̃φ (s)
=

Voφ

D′
φ

(Cφ Reφ s+1)(D′
φ

2
Rφ −Lφ s)

Cφ Lφ (Rφ +Reφ )s
2 +(Lφ +Cφ D′

φ
2
Reφ Rφ )s+D′

φ
2
Rφ

. (4.52)

A função de tranferência da corrente no indutor pela razão cíclica é obtida manipu-

lando a substituição de (4.5) e (4.50) em (4.51):

G′
i(s) =

ĩLφ (s)

d̃φ (s)
=Voφ

2+Cφ (2Reφ +Rφ )s

Cφ Lφ (Rφ +Reφ )s
2 +(Lφ +Cφ D′

φ
2
Reφ Rφ )s+D′

φ
2
Rφ

. (4.53)
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Por sua vez, a função de transferência da tensão de saída pela corrente no indutor é

obtida dividindo (4.52) por (4.53):

G′
v(s) =

ṽoφ (s)

ĩLφ (s)
=

(Cφ Reφ s+1)(D′
φ

2
Rφ −Lφ s)

2D′
φ +D′

φCφ (2Reφ +Rφ )s
. (4.54)

4.4.4 Validação das funções de transferência

Aplicando a relações de equivalência apresentadas na subseção 4.3.2, os parâmetros

do conversor Boost equivalente são calculados. A Tabela 4.1 apresenta, em resumo, a conversão

para os valores equivalentes.

Tabela 4.1 – Tabela resumo: conversão para valores equivalentes.

Alto ganho Equivalente Eq. Relação

a = 2
rg = 2 (3.5) rg =

a+2
2

ri = 1 (3.6) ri =
a

2

IB,n ≈ 4,167 ILφ
≈ 4,167 (4.5) ILφ

= IB,n

D = 0,7 Dφ = 0,7 (4.6) Dφ = D

Vi = 60V Viφ = 60V (4.7) Viφ =Vi

Ro = 160Ω Rφ = 160Ω (4.15) Rφ =
4
r2

g

Ro

Co = 160 µF Coφ
= 162,2 µF (4.16) Cφ =

r2
g

4
Co +

CB,1 + r2
i CB,2

2

Vo = 400V Voφ
= 200V (4.17) Voφ

=
Vo

rg

LB = 200mH Lφ = 400mH (4.19) Lφ = 2LB

CB,n = 2,2 µF − ∗ −

∗ Os efeitos de CB,1 e CB,2 já estão incluídos em Cφ .

Fonte: o próprio autor.

Para validar os modelos obtidos até aqui, utiliza-se o software PSIM R© para aplicar

uma pequena variação (degrau ou step) na razão cíclica, a qual é comum ao conversor de alto
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ganho de tensão intercalado, ao conversor Boost equivalente e às funções de transferência do

modelo médio de pequenos sinais. Os resultados são mostrados na Figura 4.11.

Figura 4.11 – Comportamento das correntes (a) e tensões (b) do conversor de alto ganho de tensão (azul), do Boost

equivalente (vermelho) e modelo de pequenos sinais (verde) ao degrau na razão cíclica.

(a) (b)

Fonte: o próprio autor.

Pela Figura 4.11, nota-se que o comportamento dinâmico da planta original, da planta

de ordem reduzida e da planta modelada possuem comportamento dinâmico similar tanto para

tensão quanto para corrente. Na Figura 4.11(a), a resposta da tensão de saída vo(t) é mostrada

ponderada pelo fator rg para efeito de comparação.

Na Figura 4.12 verifica-se a resposta em frequência utilizando a ferramenta AC

Figura 4.12 – Reposta em frequência: (a) tensão de saída e (b) corrente do enrolamento por razão cíclica.

Conversor de Alto Ganho
Modelo de Pequenos Sinais

Boost Equivalente

(a) (b)
Fonte: o próprio autor.
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SWEEP (varredura em frequência) do PSIM R©. Pela Figura 4.12(a), verificou-se que a resposta

em frequência do conversor de alto ganho de tensão possui ganho de 6dB a mais em relação

ao modelo equivalente. Este ganho corresponde ao fator rg, o qual depende da relação de

transformação a, conforme expresso em (4.55) para a = 2.

20 log(rg) = 20 log

(

a+2
2

)

= 6 dB. (4.55)

Ainda pela Figura 4.12, verifica-se que as funções matemáticas (4.52) e (4.53), as

quais correspondem ao modelo de pequenos sinais deduzido (em verde), descrevem bem a

resposta em frequência do conversor Boost equivalente em uma ampla faixa frequência, com

exceção da faixa que varia entre 200 e 500 Hz. Devido à aproximação por valores médios, o

modelo matemático não representa o comportamento em frequência da planta nas imediações da

frequência de ressonância e, por tanto, deve ser evitado projetar o controle dentro dessa faixa.

4.4.5 Funções de transferência do conversor de alto ganho de tensão intercalado

Como indicado na Figura 4.12, deve-se multiplicar a FT de tensão por razão cíclica

do conversor equivalente pelo fator rg para se obter uma resposta em frequência que coincida

com a mesma FT do conversor de alto ganho de tensão, isto é:

Gvd(s) =
ṽo(s)

d̃B,n(s)
= rgG′

vd(s)

∴

Gvd(s) = rg

Voφ

D′
φ

(Cφ Reφ s+1)(D′
φ

2
Rφ −Lφ s)

Cφ Lφ (Rφ +Reφ )s
2 +(Lφ +Cφ D′

φ
2
Reφ Rφ )s+D′

φ
2
Rφ

. (4.56)

Pela Figura 4.12(b), verifica-se que a FT de corrente por razão cíclica do conversor

de alto ganho de tensão e do Boost equivalente coincidem em uma longa faixa de frequência,

exceto nas imediações da frequência de ressonância. Por tanto, pode-se aproximar de maneira

satisfatória a FT do conversor de alto ganho conforme (4.57).

Gi(s) =
ĩB,n(s)

d̃B,n(s)
= G′

i(s) =Voφ

2+Cφ (2Reφ +Rφ )s

Cφ Lφ (Rφ +Reφ )s
2 +(Lφ +Cφ D′

φ
2
Reφ Rφ )s+D′

φ
2
Rφ

, (4.57)

tal que B = {X ,Y} e n = {1,2}.
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De (4.56) e (4.57) resulta que a FT da tensão de saída por corrente do enrolamento

WB,n é a função de transferência do Boost equivalente multiplicada por rg:

Gv(s) =
ṽo(s)

ĩB,n(s)
= rgG′

v(s) = rg

(Cφ Reφ s+1)(D′
φ

2
Rφ −Lφ s)

2D′
φ +D′

φCφ (2Reφ +Rφ )s
. (4.58)

Logo, as funções de transferência do conversor de alto ganho de tensão podem

ser aproximadas pelas funções de transferência do conversor equivalente, com as ressalvas de

multiplicar as FTs de tensão pelo fator rg e de evitar o projeto das malhas de controle nas

imediações da frequência de ressonância.

4.5 Projeto das Malhas de Controle

Este tópico aborda o projeto dos compensadores das malhas de corrente e tensão

visando implementação futura via DSP TMS320F28379D (TEXAS INSTRUMENTS, 2019).

4.5.1 Estratégia de controle

Para garantir o balanceamento de corrente entre os enrolamentos dos TMIFs, o

projeto de controle é realizado com base na estratégia de controle em modo corrente média

(DIXON, 1990; RIDLEY, 2001), na qual as malhas de corrente são as malhas internas que

recebem como referência a saída de uma malha externa (malha de tensão), como ilustrado na

Figura 4.13. O sinal de entrada da planta de tensão Gv(s) vale 1/4 do sinal que representa a

corrente de entrada conforme considerado na subseção 4.3.1.

4.5.2 Compensadores das malhas de corrente

De acordo com Sun (2013), as correntes são automaticamente balanceadas quando

as malhas de corrente compartilham o mesmo sinal de referência. Considerando na Figura 4.13

que as quatro malhas de corrente são idênticas, o diagrama de blocos pode ser generalizado

conforme mostrado na Figura 4.14. Tomando B = {X ,Y} e n = {1,2}, o valor de referência

da malha i
re f
B,n, o sinal de controle (referência do modulador PWM) uB,n, a razão cíclica dB,n e a

corrente iB,n representam o laço de controle de cada enrolamento dos TMIFs do conversor de

alto ganho de tensão intercalado.

Para medição de corrente nos enrolamentos, utiliza-se sensores de efeito Hall. O
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Figura 4.13 – Diagrama de blocos completo.

-+

-+

-+

-+

-+

Fonte: o próprio autor.

Figura 4.14 – Diagrama de blocos das malhas de corrente.

-+

Fonte: o próprio autor.

ganho Ksi de medição de corrente pode ser expresso por:

Ksi =
i
re f
B,n

IB,n
= Gao KHall, (4.59)

onde IB,n é a corrente média em um enrolamento e i
re f
B,n é o valor de referência da malha.

Para a definição do ganho de medição de corrente em (4.59), considerou-se o uso

de um sensor de efeito Hall, o qual possui um ganho KHall e uma certa tensão de offset Vo f f

(ver Tabela 4.3). Um amplificador operacional de diferenças com ganho Gao é utilizado para

condicionar a tensão de saída do sensor para a entrada do conversor AD, além de compensar a

tensão de offset. O ganho do amplificador de diferenças é calculado conforme (4.60).

Gao =
i
re f
B,n

KHall IB,n
. (4.60)
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Adiciona-se também a função de transferência HPB,i(s) para considerar a dinâmica

do filtro Sallen-Key de 2a ordem tipo passa-baixas utilizado para filtrar ruídos em alta frequência

do sinal de corrente amostrado na entrada do conversor A/D, conforme expressão (4.61):

HPB,i(s) =
kpb,i

s2

ω2
0,i

+
2ξi

ω0,i
+1

, (4.61)

onde kpb,i é o ganho do filtro, escolhido como unitário; ω0,i é a frequência de corte f0,i mul-

tiplicada por 2π , com f0,i = 25 kHz; e ξi é o fator de amortecimento escolhido como 0,707

(aproximação Butterworth).

O ganho do conversor A/D pode ser estimado considerando a sua resolução de N

bits e a tensão de fundo de escala FSR (full-scale range) de acordo com a expressão (4.62).

KA/D =
2N −1
FSR

. (4.62)

Para implementação digital do controle, a função de transferência do segurador de

ordem zero (ZOH) do ADC deve ser incluída na malha, a qual, após ser aproximada no domínio

do tempo contínuo e convertida ao domínio da frequência, pode ser expressa por (4.63).

ZOH(s) =
1− e−sTz

sTz

, (4.63)

onde Tz é o período de amostragem, tomado como um quarto do período de comutação Ts. Essa

escolha foi feita de modo que o valor médio do sinal amostrado possibilite uma boa representação

do valor médio do sinal medido (CORRADINI et al., 2015).

O ganho KPWM para o modulador pode ser calculado pela expressão (4.64):

KPWM =
1

T BPRD
, (4.64)

onde TBPRD (time-base period) é o valor máximo de contagem do registrador do módulo

EPWM do DSP e depende da frequência do PWM.

O valor de TBPRD é o equivalente digital ao pico de uma portadora triangular na

modulação PWM analógica. Para contagem no modo up-to-down, o valor de contagem máxima

é calculado para a frequência de chaveamento fs desejada conforme expressão (4.65).

T BPRD =
1
2

fCLKOUT

fs ·CLKDIV ·HSPCLKDIV
, (4.65)

onde CLKDIV e HSPCLKDIV são campos do registrador TBCTL (time-base control register),

os quias configuram os pré-escaladores da base de tempo para os módulos EPWM, e fCLKOUT é
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a frequência de processamento do núcleo do DSP. Para esta aplicação, os fatores de escala são

configurados para valor unitário.

Inclui-se ainda a função Delay(s) na malha para modelar o atraso de fase do modula-

dor PWM discreto (BUSO; MATTAVELLI, 2006), conforme expressão (4.66):

Delay(s) = e−s Ts
2 . (4.66)

Assim, a FT do modulador PWM discreto é representada por (4.67) tal que:

GPWM(s) = KPWM Delay(s) =
e−s Ts

2

T BPRD
. (4.67)

A Tabela 4.2 mostra as informações do DSP TMS320F28379D, do sensor de efeito

Hall HO 25-NP/SP33 (LEM, 2018) e o valor de referência das malhas. Cabe comentar que na

versão launchpad do DSP TMS320F28379D (TEXAS INSTRUMENTS, 2019), o fCLKOUT é

limitado a 100 MHz e a tensão de referência FSR do A/D é regulada em 3V.

Tabela 4.2 – Ganhos da FT LAsCi(s)

Dado Valor Descrição

KHall 55,2 mV/A Ganho do sensor de efeito Hall.

Vo f f 1,65 V Tensão de offset do sensor efeito Hall.

N 12 bits Resolução do conversor AD.

FSR 3 V Tensão de referência do conversor AD.

fCLKOUT 100 MHz Frequência de clock do microprocessador.

i
re f
B,n 1,65 Sinal de referência das malhas de corrente.

Fonte: o próprio autor.

Do diagrama de blocos da Figura 4.14, fazendo Ci(s) = 1, determina-se a função de

transferência de laço aberto sem o compensador de corrente Ci(s), FT LAsCi(s):

FT LAsCi(s) = GPWM(s)Gi(s)Ksi HPB,i(s)KA/D ZOH(s). (4.68)

A Tabela 4.3 mostra os valores calculados com as expressões (4.62), (4.59), (4.60),

(4.64) e (4.65) para os ganhos da FT de laço aberto sem compensador de corrente FT LAsCi(s).

Com os resultados da Tabela 4.3, substitui-se valores na expressão (4.68) da FT LAsci(s)

e utiliza-se o método do fator K (VENABLE, 1983) para sintonia dos compensadores. É esco-

lhida uma frequência de cruzamento fc,i menor que uma década abaixo da metade da frequência
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Tabela 4.3 – Ganhos da FT LAsCi(s)

Dado Valor Descrição

Ksi 0,396 Ganho de medição de corrente.

Gao ≈ 7,14 Ganho do amplificador de diferenças.

T BPRD 2000 Contagem máxima para f s = 25 kHz.

KPWM 500×10−6 Ganho do modulador PWM discreto.

KA/D ≈ 1365 Ganho do conversor AD.

Fonte: o próprio autor.

de comutação fs (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001). É também escolhida uma margem de

fase φMF,i que deve ser selecionada com valor entre 30◦ a 90◦.

Na Tabela 4.4 são sintetizados os dados para o projeto do compensador de corrente

pelo método do fator K.

Tabela 4.4 – Dados para projeto do compensador Ci(s)

Dado Valor Descrição

fc,i 1,5 kHz Frequência de cruzamento adotada para ma-
lhas de corrente.

φMF,i 70◦ Margem de fase desejada para malhas de
corrente.

φsys,i ≈−106◦ Fase do sistema não compensado avaliada
na frequência de cruzamento adotada.

φup,i ≈ 86◦ Avanço de fase calculado para se impor a
margem de fase desejada.

Fonte: o próprio autor.

O avanço de fase φup,i para que o compensador imponha a margem de fase desejada

é estimado conforme expressão (4.69).

φup,i = φMF,i −φsys,i −90◦, (4.69)

onde φsys,i é a margem de fase do sistema não compensado na frequência de cruzamento escolhida,

a qual pode ser obtida pelo diagrama de Bode da Figura 4.15 analisando as curvas do sistema

não compensado.

Pelo resultado na Tabela 4.4, o avanço de fase φup,i requerido é menor que 90◦ e um

compensador do Tipo II pode ser utilizado (VENABLE, 1983). Este compensador possui um

zero e dois polos, sendo um deles alocado na origem do sistema (integrador) para aumentar o
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Figura 4.15 – Diagrama de Bode: FT de laço aberto sem compensador
de corrente (azul); com compensador (vermelho).

 

Fonte: o próprio autor.

ganho na baixa frequência e diminuir o erro estacionário. Esse integrador justifica a adição de

−90◦ no cálculo do avanço de fase na expressão (4.69).

A FT do compensador do Tipo II está expressa em (4.70).

Ci(s) =
Kc,i

s

(

1+
s

ωz,i

)

(

1+
s

ωp,i

) , (4.70)

onde ωz,i e ωp,i são as frequências angulares do zero e do outro polo do compensador, sendo de-

terminadas, respectivamente, como K vezes abaixo e K vezes acima da frequência de cruzamento

adotada conforme (4.71) e (4.72):

ωz,i =
2π fc,i

K
, (4.71)

ωp,i = K ·2π fc,i. (4.72)

O fator K para o compensador do Tipo II pode ser calculado pela expressão (4.73).

K = tan

(

φup,i

2
+45◦

)

. (4.73)
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Já o ganho Kc,i do compensador é calculado relacionando a frequência do zero

ωz,i com o valor absoluto da FT de laço aberto sem compensação avaliada na frequência de

cruzamento fc,i conforme (4.74).

Kc,i =
ωz,i

|FT LAsC,i(s)| fc,i

. (4.74)

Resolvendo as expressões de (4.68) a (4.74) com os dados das tabelas, chega-se a FT

do compensador das malhas de corrente:

Ci(s) =
1,87 ·104 s+6,14 ·106

s2 +2,71 ·105
(4.75)

Traçando o diagrama de Bode da FT de laço aberto incluindo o compensador de

corrente, verifica-se na Figura 4.15 que o compensador atende os requisitos de projeto. Na Figura

4.16 mostra-se uma ilustração da trajetória dos polos em malha fechada no gráfico do lugar das

raízes e da resposta ao degrau do sistema compensado em malha fechada.

Figura 4.16 – Lugar das raízes e resposta ao degrau do sistema com o compensador de corrente projetado.

Fonte: O próprio autor (tela do Sisotool - MatLAB).

A função de transferência Ci(s) é discretizada num período Tz utilizando o método

ZOH mostrado na expressão (4.76).

F(z) = (1− z−1)Z
{

L−1
[

F(s)

s

]

t=kT z

}

, (4.76)

onde L é o operador transformada de Laplace e Z é o operador transformada Z. A discretização

resulta na equação (4.77) no plano Z.

Ci(z) =
0,0646z−1 −0.0644z−2

1−1,067z−1 +0,067z−2 . (4.77)
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A partir de (4.77), obtém-se a equação de diferenças na expressão (4.78) para

implementação digital, onde ui[k] e ei[k] são, respectivamente, a ação de controle e o erro

calculados na amostra k.

ui[k] = 0,0646ei[k−1]−0,0644ei[k−2]+1,067ui[k−1]−0,067ui[k−2]. (4.78)

De modo a averiguar no domínio do tempo discreto a estabilidade do sistema de

controle projetado, o sisotool foi utilizado para importar a FT do controlador digital Ci(z) e a

FT LAsCi(s) discretizada por método ZOH. Como resultado, o lugar das raízes e a resposta ao

degrau são apresentados na Figura 4.17.

Figura 4.17 – Lugar das raízes e resposta ao degrau do sistema com o compensador de corrente e FT de malha
aberta não compensada discretizados.

Fonte: O próprio autor (tela do Sisotool - MatLAB).

4.5.3 Compensador da malha de tensão

Visando obter um desacoplamento dinâmico entre as malhas, a malha externa deve

possuir uma resposta muito mais lenta que as malhas internas (CORTEZ, 2012). Essa condição

pode ser atendida escolhendo uma frequência de cruzamento para a malha de tensão com

valor muito menor que a frequência de cruzamento da malha de corrente. Desde que a malha

de corrente seja a malha mais rápida do sistema, a malha de tensão enxerga a malha interna

instantaneamente como um simples ganho (COELHO et al., 2011), conforme mostrado no

diagrama de blocos na Figura 4.18.
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Figura 4.18 – Diagrama de blocos da malha de tensão.

Fonte: o próprio autor.

A FT de laço fechado da malha de corrente FT LFi(s) é dada pela expressão (4.79).

FT LFi(s) =
Ci(s)GPWM(s)Gi(s)

1+Ci(s)GPWM(s)Gi(s)Ksi HPB,i(s)KA/D ZOH(s)
. (4.79)

Fazendo a FT LFi(s) tender à baixa frequência, isto é, calculando o limite da função

quando s tende a zero, pode-se chegar a conclusão expressa em (4.80).

FT LFi(s)
∣

∣

∣

s→0
≈ 1

KA/DKsi

. (4.80)

Ou seja, na baixa frequência, a FT LFi(s) da expressão (4.80) é vista pela malha de

tensão como um ganho. Simplificando o diagrama da Figura 4.18, a FT de laço aberto da malha

de tensão sem compensação FT LAsCv(s) pode então ser expressa como:

FT LAsCv(s) =
KsvGv(s)

Ksi

ZOH(s)HRF(s)HPB,v(s). (4.81)

O ganho Ksv do sensor de tensão é expresso por (4.82):

Ksv =
v

re f
v

Vo

=
1,65
400

= 4,125×10−3, (4.82)

onde a tensão de referência v
re f
v foi escolhida com valor de 1,65 V.

Utiliza-se um filtro passa-baixas do tipo Sallen-Key 2a ordem, HPB,v(s), cuja função

de transferência é expressa em (4.83).

HPB,v(s) =
kpb,v

s2

ω2
0,v

+
2ξv

ω0,v
+1

, (4.83)
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onde kpb,v é o ganho do filtro, escolhido como unitário; ω0,v é a frequência de corte f0,i mul-

tiplicada por 2π , com f0,i = 1 kHz; e ξv é o fator de amortecimento escolhido como 0,707

(aproximação Butterworth).

Já a função HRF(s) trata-se de um filtro rejeita-faixa (T-notch) que é utilizado visando

atenuar a componente de 120 Hz na realimentação de tensão quando o conversor operar com

carga não-linear monofásica. Sua função é expressa conforme (4.84), com ganho unitário kRF ,

frequência central fm = 120 Hz e a largura de banda BW = 40 Hz.

HRF(s) = kRF
s2 +ω2

m

s2 +BW s+ω2
m

, (4.84)

onde ωm vale 2π fm.

O diagrama de Bode da FT de laço aberto sem compensador de tensão FT LAscv(s)

é apresentado na Figura 4.19. Na Tabela 4.5 são listados os parâmetros de projeto para o

compensador de tensão Cv(s), onde a frequência de cruzamento fc,v é escolhida com valor

menor a 1/4 da frequência de 120 Hz presente no barramento CC quando em operação com carga

não-linear, conforme comentado nos Apêndices A e C.

Figura 4.19 – Diagrama de Bode: FT de laço aberto sem compensador de
tensão (azul); com compensador (vermelho).

 

Fonte: o próprio autor.
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Tabela 4.5 – Dados para projeto do compensador Cv(s)

Dado Valor Descrição

fc,v 20 Hz Frequência de cruzamento adotada para ma-
lha de tensão.

φMF,v 80◦ Margem de fase desejada para malha de
tensão.

φsys,v ≈−65,6◦ Fase do sistema não compensado avaliada
na frequência de cruzamento adotada.

φup,v ≈ 55,6◦ Avanço de fase calculado para se impor a
margem de fase desejada.

Fonte: o próprio autor.

O avanço de fase φup,v é calculado de forma análoga a (4.69). Projeta-se um com-

pensador do Tipo II pelo método do fator K, cuja FT resulta em (4.85).

Cv(s) =
1685,6s+65,50 ·103

s2 +406,3s
(4.85)

O diagrama de Bode da FT de laço aberto incluindo o compensador de tensão é

mostrado junto ao sistema não compensado na Figura 4.19. Na Figura 4.20 mostra-se o lugar

das raízes e a resposta ao degrau do sistema compensado em malha fechada.

Figura 4.20 – Lugar das raízes e resposta ao degrau do sistema com o compensador de tensão projetado.

Fonte: O próprio autor (tela do Sisotool - MatLAB).

O compensador Cv(s) é então discretizado no período Tz (escolhido Ts/4) pelo
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método ZOH e resulta na equação (4.86) no plano Z .

Cv(z) =
16,825 ·10−3 z−1 −16,820 ·10−3 z−2

1−1,995945z−1 +0,995945z−2 . (4.86)

Por fim, coloca-se a equação do controlador da malha de tensão discretizado no

formato de equação das diferenças:

uv[k] = 0,016825ev[k−1]−0,016820ev[k−2]+1,995945uv[k−1]

−0,995945uv[k−2]
(4.87)

De modo a averiguar no domínio do tempo discreto a estabilidade do sistema de

controle projetado, o sisotool foi utilizado para importar a FT do controlador digital Cv(z) e a

FT LAsCv(s) discretizada por método ZOH. Como resultado, o lugar das raízes e a resposta ao

degrau são apresentados na Figura 4.21.

Figura 4.21 – Lugar das raízes e resposta ao degrau do sistema com o compensador de tensão e FT de malha aberta
não compensada discretizados.

Fonte: O próprio autor (tela do Sisotool - MatLAB).

4.6 Considerações Finais

A metodologia de modelagem apresentada representa bem o comportamento de cada

enrolamento dos transformadores. A estratégia de controle adotada satisfaz a proposição de

manter a igual divisão de corrente entre os módulos e evitar a saturação dos transformadores.

Resultados de simulação são apresentados no capítulo 5 a seguir de modo a validar o controle

projetado.
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5 RESULTADOS DE SIMULAÇÃO

5.1 Considerações Inciais

Os resultados de simulação são obtidos utilizando o software PSIM R©. São realizados

testes em regime permanente para operação com carga resistiva pura, carga não-linear monofásica

e em condições de desbalanceamento de corrente. As verificações são feitas com o sistema em

malha aberta, isto é, com ausência das malhas de equilíbrio de corrente e de regulação de tensão,

e com o sistema em malha fechada com os controladores de tensão e corrente atuando.

5.2 Circuito de Simulação

O circuito utilizado para simulação é mostrado de forma compacta na Figura 5.1. Já

na Figura 5.2 estão as cargas utilizadas (uma por vez) para os testes realizados.

Figura 5.1 – Circuito de simulação

Fonte: o próprio autor.
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No Apêndice D estão os detalhes dos subcircuitos utilizados no circuito da Figura

5.1, bem como os parâmetros de configuração do bloco FILE e o código em C implementado

com as leis de controle digital via Cblock do PSIM.

Figura 5.2 – Cargas utilizadas para testes: nominal, degrau de 25 a 100% e carga não-linear monofásica.

Fonte: o próprio autor.

5.3 Resultados de Simulação em Regime Permanente com Simetria de Parâmetros

5.3.1 Carga resistiva pura

Na Figura 5.3 são mostrados os resultados em regime permanente com simetria de

parâmetros para carga resistiva pura para as grandezas de entrada do conversor intercalado. Já

nas Figura 5.4 são mostrados os resultados em regime permanente com simetria de parâmetros

para carga resistiva pura para as grandezas de saída do conversor intercalado.

Percebe-se que mesmo na ausência das malhas de controle, quando há simetria de

parâmetros a corrente entre os enrolamentos dos transformadores se mantém equilibrada e a

tensão de saída do conversor regulada no valor nominal de 400 V.



93

Figura 5.3 – Correntes nos enrolamentos iB,n, corrente nos indutores iLB
e corrente de entrada ii com carga resistiva

em regime permanente e simetria de parâmetros.

(a) comportamento em baixa frequência; (b) comportamento em alta frequência.

Fonte: o próprio autor.

Figura 5.4 – Tensão de saída vo, correntes de saída de cada módulo em paralelo iB,o e corrente total de saída io com
carga resistiva em regime permanente e simetria de parâmetros.

(a) comportamento em baixa frequência; (b) comportamento em alta frequência.

Fonte: o próprio autor.
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5.3.2 Carga não-linear monofásica

Nas Figuras 5.5 e 5.6 são mostrados os resultados em regime permanente para o

conversor intercalado com simetria de parâmetros e operando com carga não-linear monofásica.

É observado na Figura 5.5(a) que a carga não-linear distorce a corrente nos enro-

lamentos dos transformadores, nos indutores e a corrente de entrada, tornando-as pulsada e

com valores de pico muito elevados. Inexoravelmente, estes esforços de corrente adicionais,

devido à não linearidade da carga, podem levar à falha dos componentes por sobrecorrente e

sobreaquecimento. Já na Figura 5.5(b), com as malhas de controle de tensão e corrente atuantes,

as correntes observadas nos mesmos pontos da Figura 5.5(a) possuem uma forma de onda menos

distorcida (mais contínua).

Figura 5.5 – Correntes iB,n, iLB
e ii com carga não-linear monofásica em regime permanente e simetria de parâmetros.

(a) Malha aberta; (b) malha fechada.

Fonte: o próprio autor.

Na Figura 5.6(a) se observa que sem as malhas de controle ocorre uma perda de

regulação da tensão de saída vo cujo valor médio está em torno de 420 V, ou seja, maior que o

valor da tensão nominal. Já na Figura 5.6(b), obtém-se uma boa regulação de tensão com valor

médio em torno de 400 V, uma vez que as malhas de controle estão ativadas.
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Figura 5.6 – Tensão vo e correntes iB,o e io com carga não-linear monofásica em regime permanente e simetria de
parâmetros.

(a) Malha aberta; (b) malha fechada.

Fonte: o próprio autor.

5.4 Resultados de Simulação em Regime Dinâmico com Simetria de Parâmetros para

Carga Resistiva Pura

Para analisar o regime dinâmico, o conversor intercalado foi submetido ao degrau

de carga de 25 a 100% de sua carga nominal (e vice-versa). Os resultados são mostrados nas

Figuras 5.7 e 5.8 para carga resistiva e simetria de parâmetros.

Na Figura 5.7(a), as malhas de tensão e corrente estão desativadas, enquanto na

Figura 5.7(b) as malhas de controle estão atuantes. Percebe-se que em malha fechada o comporta-

mento dinâmico das correntes no conversor é menos oscilatório e mais amortecido. Comparando

as formas de onda das Figuras 5.7(b) e 5.8(b), percebe-se que o comportamento de tensão em

malha fechada é menos oscilatório, embora possua um sobressinal (overshoot) muito acentuado.

Isso ocorre devido à necessidade da aplicação de a malha de tensão ser projetada com resposta

mais lenta em relação às malhas internas de corrente. Em uma eventual implementação prática,

deve ser garantido que o capacitor Co do barramento CC de saída possua tolerância suficiente

para suportar o transitório de tensão.
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Figura 5.7 – Resposta dinâmica das correntes iB,n, iLB
e ii ao degrau de 25 a 100% da carga (e vice-versa) para carga

resistiva e simetria de parâmetros.

(a) Malha aberta; (b) malha fechada.

Fonte: o próprio autor.

Figura 5.8 – Resposta dinâmica da tensão vo e das correntes iB,o e io ao degrau de 25 a 100% da carga (e vice-versa)
para carga resistiva e simetria de parâmetros.

(a) Malha aberta; (b) malha fechada.

Fonte: o próprio autor.
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5.5 Resultados de Simulação em Regime Permanente com Assimetria de Parâmetros

5.5.1 Carga resistiva pura, razões cíclicas iguais, e indutores e chaves diferentes

A resposta em regime permanente do conversor intercalado diante da ocorrência de

assimetria de parâmetros é também analisada. Utilizou-se o indutor LY com uma indutância 5%

maior que a indutância de LX . Além disso, a resistência do canal do interruptor de potência SY,1

foi dobrada em relação aos demais interruptores.

Na Figura 5.9(a) é verificado que na ausência das malhas de balanceamento de

corrente, o conversor intercalado com as assimetrias supracitadas apresenta uma distribuição de

corrente desigual entre os módulos em paralelo. Não ocorre porém o desbalanço de corrente

entre os enrolamentos de um mesmo transformador. Isso porque, na situação analisada, não

ocorre a saturação dos transformadores dado à ausência das condições necessárias para tanto,

como, por exemplo, da aplicação de uma tensão assimétrica nos enrolamentos.

Ja na Figura 5.9(b) mostra-se que, uma vez acionadas as malhas de balanceamento,

a corrente passa a ser devidamente distribuída entre os módulos X e Y.

Figura 5.9 – Correntes iB,n, iLB
e ii para ensaio de desbalanço com carga resistiva pura e com parâmetros assimétricos

de indutância e resistência dos interruptores.

(a) Malha aberta; (b) malha fechada.

Fonte: o próprio autor.
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Na Figura 5.10(a) é mostrado que as assimetrias inseridas não provocam a perda de

regulação da tensão de saída vo. No entanto, comparando as correntes de saída de cada módulo

paralelo, iYo
e iXo

, percebe-se que o conversor Y está contribuindo com uma parcela maior de

potência processada entregue à carga. Por outro lado, na Figura 5.10(b), com as malhas de

controle ligadas, o igual processamento de potência é obtido para ambos os módulos em paralelo.

Figura 5.10 – Tensão vo e correntes iB,o e io para ensaio de desbalanço com carga resistiva pura e com parâmetros
assimétricos de indutância e resistência dos interruptores.

(a) Malha aberta; (b) malha fechada.

Fonte: o próprio autor.

5.5.2 Carga resistiva pura, razões cíclicas diferentes, e indutores e chaves iguais

Outra condição testada foi configurar a razão cíclica de acionamento do interruptor

SY,2 com um incremento de 1% em relação aos outros interruptores, mantendo-se os demais

parâmetros iguais. Como consequência o transformador Y é levado à saturação. A saturação

do núcleo magnético reduz o acoplamento entre os enrolamentos do transformador, e logo as

correntes nos enrolamentos do módulo Y se desbalanceiam. Neste caso, no enrolamento WY,2,

cujo interruptor SY,2 possui a maior largura de pulso, a corrente cresce indefinidamente em

detrimento das demais, conforme mostrado na Figura 5.11 para um tempo maior de simulação.
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Figura 5.11 – Simulação para carga linear: efeito do incre-
mento da razão cíclica de uma das fases ao
longo do tempo.

Fonte: o próprio autor.

Os resultados em malha aberta e malha fechada com um menor tempo de simulação

são mostrados nas Figuras 5.12 e 5.13. Quando acionadas as malhas de controle, conforme

mostrado na Figura 5.12(b), a saturação do transformador Y é evitada e o conversor intercalado

pode operar normalmente com distribuição de corrente e processamento de potência igual entre

os módulos em paralelo.

Figura 5.12 – Correntes iB,n, iLB
e ii para ensaio de desbalanço com carga resistiva pura e com parâmetros assimétri-

cos de razão cíclica.

(a) Malha aberta; (b) malha fechada.

Fonte: o próprio autor.
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A aplicação e manutenção de uma maior largura de pulso no acionamento do interrup-

tor SY,2 em relação aos demais interruptores resulta em uma tensão ligeiramente assimétrica com

valor médio diferente de zero aplicada nos enrolamentos do transformador. O fluxo magnético

no núcleo passa a não retornar ao seu valor inicial no fim de cada período de comutação devido

à componente contínua que o desloca rumo à região de saturação a cada ciclo de operação ao

longo do tempo.

Na Figura 5.13(a) é mostrado o efeito da saturação do transformador Y na saída

do conversor intercalado quando as malhas de controle estão inativas. A tensão de saída está

desregulada e toda a potência entregue à carga tende a ser processada no conversor Y. Já na

Figura 5.13(b) mostra-se que as malhas de corrente e tensão projetadas são efetivas em regular a

saída na tensão nominal garantir que a potência entregue à carga seja a soma de parcelas iguais

de potência processadas em cada módulo paralelo.

Figura 5.13 – Tensão vo e correntes iB,o e io para ensaio de desbalanço com carga resistiva pura e com parâmetros
assimétricos de indutância e resistência dos interruptores.

(a) Malha aberta; (b) malha fechada.

Fonte: o próprio autor.
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5.5.3 Carga não-linear monofásica, razões cíclicas iguais, e indutores e chaves diferentes

Nas Figuras 5.14 e 5.15 são apresentados resultados de simulação em malha aberta

e malha fechada para o caso de assimetria de parâmetros nas impedâncias dos enrolamentos

para o conversor operando com carga não-linear monofásica e sob as mesmas condições de

teste da seção 5.5.1. Foi verificado que o efeito do desbalanceamento das impedâncias de fase

testado foi pouco significativo para o ensaio com carga não-linear monofásica. Porém, à medida

que se aumenta a assimetria, as correntes no transformador cujo enrolamento apresenta a maior

impedância tendem a ter seu valor médio reduzido em relação ao outro transformador.

Na Figura se tem como resultado formas de onda de corrente distorcidas devido à

carga não-linear e com valores instantâneos de corrente ligeiramente desbalanceados entre os

módulos em paralelo. Já na Figura 5.14(b) é possível perceber que a adição dos controladores de

corrente foi capaz de melhorar a distribuição de corrente e de reduzir os efeitos da componente

de 120 Hz, devido à carga não-linear, nas formas de onda das correntes de entrada, nos indutores

e nos enrolamentos transformador.

Figura 5.14 – Correntes iB,n, iLB
e ii: ensaio de desbalanço, não-linear e parâmetros assimétricos de indutância de

resistência dos interruptores.

(a) Malha aberta; (b) malha fechada.

Fonte: o próprio autor.
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Figura 5.15 – Tensão vo e correntes iB,o e io: ensaio de desbalanço com carga não-linear monofásica e com
parâmetros assimétricos de indutância de resistência dos interruptores.

(a) Malha aberta; (b) malha fechada.

Fonte: o próprio autor.

5.5.4 Carga não-linear monofásica, razões cíclicas diferentes, indutores e interruptores

iguais.

Para carga não-linear monofásica, foi verificada a operação sob as mesma condições

de teste da seção 5.5.2. Na Figura 5.16(a), para o conversor em malha aberta, se pode perceber

que a assimetria de razão cíclica contribui de maneira mais significativa que a assimetria de

impedâncias (cf. Figura 5.14(a) da seção 5.5.3) para o desbalanceamento das correntes no

conversor operando com carga não-linear. Já na Figura 5.16(b) é mostrado o comportamento

do conversor com as malhas de controle de balanceamento ativadas. Embora ainda exista a

presença da componente de 120 Hz do barramento de saída na corrente de entrada, o efeito por

ela causada se faz bastante atenuado quando o controle é acionado.

A Figura 5.17(a) mostra as formas de onda da tensão de saída vo e da corrente

fornecida para a carga por cada conversor. Percebe-se que o processamento de potência por cada

módulo se dá de maneira desigual. Já na Figura 5.17(a), ao acionar as malhas de controle o

processamento de potência entre os módulos é balanceado e a tensão média no barramento de

saída é mantida em torno do valor nominal de projeto (400 V).
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Figura 5.16 – Correntes iB,n, iLB
e ii para ensaio de desbalanço com carga não-linear monofásica e com parâmetros

assimétricos de razão cíclica.

(a) Malha aberta; (b) malha fechada.

Fonte: o próprio autor.

Figura 5.17 – Tensão vo e correntes iB,o e io para ensaio de desbalanço com carga não-linear monofásica e com
parâmetros assimétricos de indutância e resistência dos interruptores.

(a) Malha aberta; (b) malha fechada.

Fonte: o próprio autor.
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Foi verificado até aqui que o efeito da assimetria de razão cíclica contribui de maneira

mais significativa para o desbalanceamento das correntes tanto em operação com carga linear

como para carga não-linear. Em ambas as situações, a implementação das malhas de controle

projetadas no capítulo 4 tem se mostrado capazes de balancear ativamente as correntes nos

enrolamentos dos transformadores que compõem a topologia do conversor de alto ganho de

tensão intercalado, além de regular a tensão no barramento de saída.

5.5.5 Carga resistiva pura e parâmetros não-ideais dos transformadores

Os tranformadores TX e TY foram construídos seguindo as especificações de projeto

do Apêndice B. Os valores aproximados medidos em bancada para as não-idealidades desses

transformadores são listados na Tabela 5.1.

Tabela 5.1 – Parâmetros não-ideais medidos nos transformadores projetados.

Parâmetro Transformador X Transformador Y Descrição

RWB,1 1,14Ω 1,21Ω Resistência do enrolamento.

RWB,2 1,225Ω 1,41Ω Resistência do enrolamento.

RWB,3 1,198Ω 1,266Ω Resistência do enrolamento.

LσB,1 0,755 µH 0,762 µH Indutância de dispersão do enrolamento.

LσB,2 0,755 µH 0,762 µH Indutância de dispersão do enrolamento.

LσB,3 3,21 µH 3,25 µH Indutância de dispersão do enrolamento.

LM,B 1,4 mH 1,402 mH Indutância de magnetização estimada do
transformador.

a 2,063 2,065 Relação de transformação efetiva.

Fonte: o próprio autor.

Os resultados de simulação considerando as não-idealidades dos transformadores

são mostrados a seguir para carga resistiva pura. Na Figura 5.18(a) percebe-se que as corrente do

enrolamento WX ,1 o maior valor médio, ao passo que a corrente em WY,2 possui a menor. Esses

enrolamentos possuem, respectivamente, a menor e maior impedância associada observando os

dados da Tabela 5.1. Na Figura 5.18(b), os compensadores projetados atuam de modo a manter

um mesmo valor médio de corrente em todos os enrolamentos. O formato das ondas diferem da
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forma de onda teórica devido à presença das não-idealidades do transformador.

Figura 5.18 – Correntes iB,n e iLB
considerando as não-idealidades dos transformadores.

(a) Malha aberta; (b) malha fechada.

Fonte: o próprio autor.

Na Figura 5.19(a) mostra-se o resultado em malha aberta no qual é observado um

certo valor médio Idi f ,X e Idi f ,Y para as correntes diferenciais nos transformadores TX e TY ,

respectivamente. A corrente de modo diferencial é tomada como a diferença entre as correntes

nos enrolamento WB,1 e WB,2 do transformador.

Figura 5.19 – Corrente diferencial nos transformadores TX e TY considerando as não-idealidades.

(a) Malha aberta; (b) malha fechada.

Fonte: o próprio autor.
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A componente de corrente diferencial média para cada transformador é definida nas

expressões (5.1) e (5.2).

Idi fX =
1
Ts

∫ t+Ts

t
[ iWX1(τ)− iWX2(τ) ]dτ = IWX1 − IWX2 , (5.1)

Idi fY =
1
Ts

∫ t+Ts

t
[ iWY 1(τ)− iWY 2(τ) ]dτ = IWY 1 − IWY 2 . (5.2)

Na situação em que os enrolamentos do transformador possuem correntes equili-

bradas, o valor médio Idi f ,B da corrente de modo diferencial resulta nulo. Quando as correntes

médias nos enrolamentos diferem do valor nominal IB,n, Idi f ,B é diferente de zero e assume valor

positivo, se IB,1 > IB,2, ou negativo, se IB,1 < IB,2. O balanceamento das correntes é obtido em

malha fechada e as correntes diferenciais médias são nulas conforme ilustrado na Figura 5.19(b).

5.6 Considerações Finais

Devido à assimetrias das impedâncias dos enrolamentos e dos pulsos de acionamento

dos interruptores, o conversor está sujeito ao desbalanceamento de corrente entre os módulos e à

saturação dos transformadores, necessitando a implementação de uma técnica de balanceamento.

A operação do conversor intercalado em malha fechada realizando o controle de corrente

nos enrolamentos dos transformadores se mostrou efetiva na resolução do inconveniente do

desequilíbrio de corrente.
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6 CONCLUSÕES E TRABALHOS FUTUROS

Os conversores de potência CC-CC que possuem paralelismo de estruturas podem

apresentar o inconveniente do desbalanceamento de corrente entre os dispositivos e/ou módulos

em paralelo. Esse desbalanceamento está relacionado à assimetria de parâmetros devido à carac-

terísticas construtivas e à variação do valor nominal dos componentes. Conforme apresentado,

para o conversor de alto ganho de tensão baseado na CCTE intercalado, uma variação na ordem

de 1% na razão cíclica de um dos interruptores em relação aos demais pode levar à saturação

dos elementos magnéticos è distribuição desigual da potência processada por cada módulo

em paralelo. Observou-se também que a assimetria dos valores dos componentes conectados

aos enrolamentos contribui para o desbalanceamento das correntes, embora de forma menos

significativas que na situação quando as razões cíclicas são assimétricas.

O presente trabalho apresenta seu aporte dentro das delimitações de pesquisa corres-

pondentes ao balanceamento de corrente em conversores CC-CC, tomando como estudo de caso

o já mencionado conversor de alto ganho de tensão baseado na CCTE intercalado. Apurou-se a

existência de técnicas para balanceamento de corrente de maneira ativa e de maneira passiva,

optando-se por explorar a primeira alternativa. Realizou-se também uma extensiva revisão bibli-

ográfica cobrindo os temas dos conversores de alto ganho de tensão, dos principais conversores

elevadores baseados na CCTE e na problemática do balanceamento de corrente.

Um modelo equivalente de ordem reduzida foi proposto com o objetivo de representar

o comportamento dinâmico desde o ponto de vista dos enrolamentos dos transformadores, de

modo a possibilitar a obtenção das funções de transferência pertinentes para o projeto das

malhas de controle. O modelo foi validado via simulação comparando sua resposta dinâmica

nos domínios do tempo e da frequência à resposta dinâmica da planta original e do modelo

matemático das funções de transferência.

A estratégia de controle adotada mostrou-se eficaz, mantendo a igual distribuição

de corrente ente os módulos e entre as fases dos TMIFs e evitando a saturação dos elementos

magnéticos. Além disso, o controle implementado permite regular a tensão no barramento

CC de saída. Os resultados de simulação se mostraram satisfatórios para operação com carga

resistiva pura (linear) e para carga não-linear, tanto para regime permanente quanto para regime

transitório e situações de assimetria de parâmetros. Para operação com carga não-linear, o

controle projetado contribui para reduzir a distorção da corrente de entrada e nos indutores do

conversor ao passo que mantém a tensão no barramento CC com variação dentro dos limites
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estabelecidos em projeto.

Para continuação deste trabalho, sugere-se a verificação de outras estratégias de

controle visando o balanceamento de corrente entre os módulos, tal como a aplicação de técnicas

de controle robusto integrando ao modelo as não-linearidades da planta. Também sugere-se

explorar estratégias de controle baseadas na decomposição das correntes em componentes de

modo diferencial e modo comum, considerando o desacoplamento dos enrolamentos pelo uso

da transformada de Lunze (BRITO et al., 2015). Sugere-se ainda um estudo para otimização

visando a redução do número de sensores de corrente necessários para implementação do controle

e a melhoria da eficiência do conversor através de obtenção da comutação suave nos quatro

interruptores SB,n.

Ainda sobre sugestões para trabalhos futuros, o conversor de alto ganho de tensão

intercalado baseado na CCTE pode ser explorado em aplicações para correção de fator de

potência. Pode-se vislumbrar a concepção de uma versão CA-CC deste conversor por meio

da conexão direta dos dois módulos intercalados a uma fonte de tensão alternada e utilizando

modulação baseada no trabalho de Santelo (2006). Essa concepção poderia ainda ser comparada

ao trabalho de Linard et al. (2018) (cf. Figura 2.26) em termos de modulação, eficiência, número

de componentes, densidade de potência e balanceamento de tensão sobre os capacitores do

barramento CC de saída.
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APÊNDICE A – DIMENSIONAMENTO DA CARGA NÃO-LINEAR

Um inversor monofásico do tipo Full-Bridge quando conectado ao barramento de

saída de um conversor CC-CC exibe para este último o comportamento de uma carga não-linear.

O inversor drena do conversor de alto ganho de tensão intercalado um perfil de corrente conforme

mostrado na Figura A.1(a). Ja a Figura A.1(b) mostra o perfil de corrente drenado por uma carga

não-linear de teste.

Figura A.1 – Formas de onda de corrente e tensão no conversor intercalado de alto ganho de tensão quando operando
com carga não-linear.

(a) Inversor Full-Bridge; (b) carga não-linear de teste.

Fonte: o próprio autor.

A carga monofásica não-linear de teste trata-se de um resistor chaveado a uma

frequência de 120 Hz, conforme mostrado na Figura A.2. A carga de teste drena do conversor

CC-CC um perfil de corrente similar a um inversor Full-Bridge monofásico (Figura A.1(b)) e

impõe a mesma ondulação de tensão em baixa frequência no barramento CC.
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Figura A.2 – Circuito de simulação para carga monofásica
não-linear de teste.

Fonte: o próprio autor.

A corrente instantânea iNL no resistor chaveado pode ser aproximada pela expressão

(A.1), onde Vo é a tensão no barramento CC e RNL é a resistência da carga chaveada.

iNL(t) =







Vo

RNL

, para 0 ≤ t < δT,

0 , para δT < t ≤ T.
(A.1)

A corrente eficaz na carga não-linear é adotada igual a corrente eficaz em carga

resistiva pura de modo a garantir que em ambas as situações a potência aparente na saída do

conversor CC-CC seja a mesma. Em (A.2), a expressão para determinar a resistência RNL.
√

1
T

∫ δT

0
(iNL(t))

2
dt =

Vo

Ro

,

√

1
T

∫ δT

0

(

Vo

RNL

)2

dt =
Vo

Ro

,

Vo

RNL

√
δ =

Vo

Ro

,

RNL = Ro

√
δ .

(A.2)

Os circuitos utilizados para simular o inversor da Figura são mostrados nas Figuras

A.3 e A.4.
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Figura A.3 – Subcircuito do inversor Full-bridge monofásico

Fonte: o próprio autor.

Figura A.4 – Detalhes do subcircuito do inversor Full-Bridge monofásico.

Fonte: o próprio autor.
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APÊNDICE B – PROJETO PARA CONFECÇÃO DOS MAGNÉTICOS

O projeto dos indutores e transformadores em alta frequência é realizado de acordo

com as especificações e considerações indicadas à seguir. A metodologia de projeto utilizada

está baseada no método do produto de áreas (MCLYMAN, 2011; FOREST et al., 2009).

Especificações e Considerações de Projeto

As principais especificações de projeto apresentadas no capítulo 3 (Tabela 3.1),

naturalmente, se aplicam ao projeto dos magnéticos, sendo assim rememoradas na Tabela B.1.

Tabela B.1 – Especificações de projeto dos magnéticos.

Especificação Valor

Tensão de entrada Vi = 60V

Potência de saída Po = 1kW

Frequência de comutação fs = 25kHz

Indutância LB = 200 µH

Relação de transformação:
WB,1 : WB,2 : WB,3

1 : 1 : a ,
onde a=2

Fonte: o próprio autor.

Já a Tabela B.2 dispõe das considerações de projeto adotadas.

Tabela B.2 – Considerações para o projeto dos magnéticos.

Consideração Valor

Rendimento adotado η = 0.95

Permeabilidade magnética do espaço-livre µo = 4π nH/cm

Máx. densidade de fluxo admitida Bm = 0,3T

Máx. densidade de fluxo adotada Bmax = 0,25T

Máx. densidade de corrente adotada Jmax = 500A/cm2

Fator de ocupação da janela - indutores Ku,L = 0,7

Fator de forma para onda quadrada de tensão K f = 4

Fator de ocupação do enrolamento primário Kp = 0,35

Fator de ocupação da janela - transformadores Ku,T = 0,4

Fonte: o próprio autor.
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Escolheu-se núcleos de ferrite com geometria tipo EE sem gap para o projeto. Um

mesmo tamanho de núcleo é escolhido tanto para os indutores como para os transformadores.

As principais características desse núcleo estão dispostas na Tabela B.3.

Tabela B.3 – Dados do núcleo NEE 42/21/20.

Dado Valor

Fabricante THORNTON

Material IP12R

Altura da janela do núcleo Hw = 2,96 cm

Área da janela do carretel Aw = 1,57 cm2

Área da perna central do núcleo Ac = 2,40 cm2

Produto de áreas AwAc = 3,77 cm4

Caminho médio magnético MPL = 9,7 cm

Comprimento médio de uma espira MLT = 10,5 cm

Permeabilidade relativa do material µr = 1794

Fonte: THORNTON ELETRÔNICA LTDA (2004).

Adotou-se, como condutores, fios de cobre esmaltado AWG26 devido à sua maior

disponibilidade. Os principais dados do fio AWG26 são mostrados na Tabela B.4.

Tabela B.4 – Dados do fio de cobre esmaltado AWG26.

Dado Valor

Área da seção sem isolamento S f io,si = 0,001287 cm2

Área da seção com isolamento S f io,ci = 0,001671 cm2

Diâmetro do fio sem isolamento d f io = 0,040 cm

Resistividade do cobre (T0 = 20 ◦C) ρ0 = 1,724 µΩ.cm

Coeficiente de temperatura do cobre α = 0,00429 ◦C−1

Fonte: extraído de Barbi (2001) e ENGINEERING TOOLBOX (2003).

Projeto dos Indutores

A corrente de entrada Ii, a ondulação de corrente nos indutores ∆ILB
e a corrente de

pico no indutor foram calculadas no capítulo 3 nas equações (3.13), (3.7) e (3.9). Já a corrente
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eficaz no indutor pode ser calculada conforme (B.1).

ILB,rms
=

√

I2
i

4
+

∆I2
LB

12
≈ 8,8A (B.1)

O núcleo escolhido deve ser verificado comparando o produto de áreas AP,L calculado

em (B.2) com o produto de áreas dado na Tabela B.2, devendo obedecer a restrição indicada.

AP,L =
LB ILB,pk

ILB,rms

Ku,L Bmax Jmax

= 2cm4 < AwAc. (B.2)

A área de cobre SLB
que comporta o valor de corrente eficaz através do indutor é

calculada em função da densidade máxima de corrente adotada em projeto:

SLB
=

ILB,rms

Jmax

= 0,01761cm2. (B.3)

Como a corrente no indutor é contínua do tipo não pulsada, não há necessidade de

correção quanto ao efeito pelicular. A área calculada em (B.3) é, no entanto, distribuída em nLB

condutores paralelos de fio AWG26:

nLB
=

SLB

S f io,si

= 13,68 ≈ 14. (B.4)

O número de espiras sem correção do espraiamento NL
′
B é então calculado relaci-

onando a máxima área da janela disponível e a área a ser ocupada pelos fios de cobre com

isolamento:

NL

′
B =

Ku,L Aw

nLB
S f io,ci

= 46,98 ≈ 47esp. (B.5)

Para a geometria tipo EE sem gap, o entreferro no núcleo deve ser ajustado nas

pernas laterais com comprimento conforme calculado em (B.6).

δg =
lg

2
=

1
2

(

µo NL
′
B

2
Ac

LB

− MPL

µr

)

≈ 1,64mm, (B.6)

onde lg é o comprimento total do entreferro.

De acordo com McLyman (2011), devido ao fluxo de espraiamento (fringing flux) na

região do entreferro, deve ser feita uma correção do número de espiras. O fator para correção é

calculado para o núcleo EE de acordo com (B.7).

Ff = 1+
lg√
Ac

ln

(

2Hw

lg

)

= 1,64. (B.7)
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O número de espiras para correção do espraiamento é recalculado em (B.8).

NLB =

√

√

√

√

√

LB

lg +
MPL

µr

µo Ac Ff

≈ 37esp. (B.8)

O valor de pico Bpk da densidade de fluxo magnético deve ser menor ou igual à

máxima densidade de fluxo Bm admitida na Tabela B.2. Esta condição é verificada conforme

equação (B.9).

Bpk =

µo Ff NLB

(

ILB
+

∆ILB

2

)

lg +
MPL

µr

= 0,23T. (B.9)

A viabilidade da implementação do projeto pode ser verificada relacionando a área

de cobre relativa às espiras e todos condutores em paralelo com a área da janela, conforme

(B.10). O fator de ocupação Ku,L dado na Tabela B.2 deve ser maior ou igual ao valor calculado.

Ku,L ≥ nLB
S f io,ci NLB

Aw

= 0,55. (B.10)

Projeto dos Transformadores

A potência ativa total processada por cada transformador resulta da soma da potência

em cada um dos três enrolamento, podendo ser calculada através da equação (B.11) conforme

indicado em Chaves et al. (2016).

PTr,B =
1

2
.
Po

η
.
a+

√
2

a+2
= 449,24W. (B.11)

O produto de áreas dado na Tabela B.3 deve ser maior que o valor calculado na

equação (B.12) para que o núcleo escolhido atenda as condições mínimas de projeto, conforme

indicado.

AP,T =
PTr,B

2Bmax Jmax fs Ku

= 1,8cm4 < Aw Ac. (B.12)

As correntes eficazes através dos enrolamentos WB,1, WB,2 e WB,3 são calculadas

conforme as equações (B.13) e (B.14).

IWB,1rms
= IWB,2rms

=

√

(

3 Ii
2 +∆ILB

2
)(

3a2 −2Da2 +4a+4
)

48(a+2)2 = 4,72A, (B.13)
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IWB,3rms
=

1
a+2

√

(

3 Ii
2 +∆ILB

2
)

(1−D)

6
= 1,71A. (B.14)

A área de cobre para comportar a corrente eficaz em cada enrolamento, dado a

máxima densidade de corrente admitida em projeto, é calculada nas equações (B.15) e (B.16).

SWB,1 = SWB,2 =
IWB,1rms

Jmax

= 0,00944cm2. (B.15)

SWB,3 =
IWB,3rms

Jmax

= 0,00341cm2. (B.16)

Para o projeto dos transformadores, deve-se considerar o efeito pelicular. O raio

de penetração do cobre δCu(80◦C) pode ser determinado em função de sua resistividade à uma

temperatura T = 80◦C, da frequência de chaveamento e do dados da Tabela B.4:

δCu(80◦C) =

√

ρ0 [1+α (T −T0)]

π µo fs

= 0,468mm. (B.17)

O diâmetro do fio AWG26 atende ao critério indicado em (B.18):

d f io ≤ 2δCu(80◦C). (B.18)

O número de espiras do enrolamento WB,1 (e de WB,2) é então calculado relacionando

a área da janela reservada ao primário com a sua área ocupada pelos fios em paralelo, conforme

(B.19).

NWB,1 = NWB,2 =
Kp Ku,T Aw

nWB,1 S f io,ci

= 16,91 ≈ 17esp. (B.19)

O valor calculado em (B.19) resulta maior que o número mínimo de espiras necessá-

rio, atendendo à restrição indicada em (B.20).

NWB,1 ≥
VWB,1max

K f Ac Bmax fs

= 16,67 ≈ 17esp. (B.20)

O número de espiras do enrolamento WB,3 é então obtido via relação de transformação

em relação ao primário:

NWB,3 = aNWB,1 = 34esp. (B.21)

Verifica-se a viabilidade de projeto de acordo com a condição indicada em (B.22). O

fator de ocupação Ku,T dado na Tabela B.2 deve ser maior ou igual ao valor calculado.

Ku,T ≥
(

nWB,1 NWB,1 +nWB,2 NWB,2 +nWB,3 NWB,3

)

S f io,ci

Aw

= 0,398. (B.22)
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APÊNDICE C – DIMENSIONAMENTOS DO CAPACITOR DO LINK CC

A exploração empreendida nesse tópico está baseada no livro de Erickson e Maksi-

movic (2001), no qual se realiza um estudo sobre o dimensionamento do capacitor do link CC

para um sistema CA-CC-CC, a saber, um retificador em cascata com um conversor Boost para

correção do fator de potência. De maneira similar, invertendo-se o sentido do fluxo de potência,

a conexão de um inversor monofásico à saída do conversor de alto ganho pode ser analisada

como um sistema de conversão CC-CC-CA, conforme representado na Figura C.1.

Figura C.1 – Representação de um sistema de conversão CC-CC-CA.

Fonte: o próprio autor.

A análise que se segue considera apenas o efeito da baixa frequência, visto que

o comportamento dominante do sistema que determina o dimensionamento do capacitor do

barramento CC se dá em uma faixa de frequência de até duas vezes a tensão de saída do inversor.

Os efeitos da frequência de chaveamento e suas harmônicas são então negligenciados sem alterar

significativamente o resultado almejado.

Admitindo que a tensão do lado CA seja perfeitamente senoidal, essa tensão pode

ser descrita conforme equação (C.1).

vac(t) =VM sin(ωrt), (C.1)

onde VM é a tensão de pico da forma de onda senoidal e _rr é a frequência angular.

Como a carga RL na saída do inversor é puramente resistiva, tensão e corrente estão

em fase, logo pode-se expressar a corrente iac como:

iac(t) =
vac(t)

RL

=
VM

RL

sin(ωrt). (C.2)

Admitindo que a tensão vo no link CC esteja regulada e variando em torno de um

valor contínuo, supondo que o capacitor Co é suficientemente grande para que isso ocorra, essa
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tensão pode ser aproximada pelo seu valor médio em (C.3) com valor constante Vo, ∀ t.

vo(t)≃Vo. (C.3)

Idealmente, a potência entregue na entrada do inversor deve ser igual a potência de

saída:

vo(t)io(t) = iac(t)vac(t). (C.4)

Substituindo (C.1), (C.2) e (C.3) em (C.4), com devida manipulação algébrica, a

corrente instantânea io(t) na entrada do inversor pode ser então expressa por (C.5).

io(t) =
V 2

M

VoRL

sin2(ωrt) =
V 2

M

2VoRL

(1− cos(2ωrt)). (C.5)

A potência instantânea po(t) no barramento pode então ser expressa por (C.6).

po(t) = vo(t)io(t) =
V 2

M

2RL

(1− cos(2ωrt)). (C.6)

Pode-se reescrever (C.6) conforme denotado na expressão (C.7).

po(t) = Po −Po cos(2ωrt). (C.7)

A potência instantânea po possui então uma componente contínua Po que é entregue

à carga RL (potência ativa) e uma componente alternada (potência reativa) que varia no tempo

com duas vezes a frequência da tensão de saída CA. A razão de um capacitor com substancial

capacidade de armazenamento de energia ser essencial na entrada do inversor consiste na

necessidade de balancear a diferença entre a potência instantânea po(t) e a potência média Po

tomada do conversor CC-CC. Essa afirmação pode ser expressa através da expressão (C.8).

pc(t) = po(t)−Po =−Po cos(2ωrt), (C.8)

onde pc é a potência reativa no capacitor.

Uma vez que a energia armazenada no capacitor pode ser expressa por (C.9), a

potência pc pode também ser expressa como a derivada da energia no tempo conforme (C.10).

ec(t) =
1
2

Cov2
c(t), (C.9)

onde vc é a tensão sobre o capacitor Co.

pc(t) =
d

dt
ec(t) =

d

dt

(

1
2

Cov2
c(t)

)

. (C.10)
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Em (C.11), isola-se, por conveniência, o valor da função vc(t), após igualar as

expressões (C.10) e (C.8), integrar ambos os lados da equação e aplicar o teorema fundamental

do cálculo:

d

dt

(

1
2

Cov2
c(t)

)

=−Po cos(2ωrt),

∫ t

o

d

dτ

(

1
2

Cov2
c(τ)

)

dτ =−Po

∫ t

o
cos(2ωrτ)dτ,

1
2

Cov2
c(t)−

1
2

Cov2
c(0) =− Po

2ωr

sin(2ωrt),

vc(t) =

√

v2
c(0)−

Po

ωrCo

sin(2ωrt).

(C.11)

Conforme a situação ilustrada nas formas de onda da Figura C.2, adotando a con-

venção do capacitor como um elemento passivo, esse elemento se carrega quando o fluxo de

potência é positivo, incrementando o nível de tensão entre seus terminais. De modo similar, a

tensão através do capacitor decresce quando libera energia. Deve-se então calcular a capacitância

Figura C.2 – Formas de onda teóricas da tesão e potência
no barramento CC.

Fonte: o próprio autor.

de modo a permitir que a tensão no capacitor aumente e diminua dentro de uma faixa admitida

em projeto e conforme a necessidade de armazenamento e transferência de energia.
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Analisando a expressão (C.11), é possível concluir que os valores de tensão máxima

e mínima, Vcmax
e Vcmin

, sobre o capacitor Co, ocorrem nos instantes em que sin(2ωrt) se iguala a

−1 e 1, respectivamente. Considerando a função vc(t) nos instantes citados, pode-se representar

esses valores de tensão em (C.12) e (C.13).

Vcmax
=

√

v2
c(0)+

Po

ωrCo

, (C.12)

Vcmin
=

√

v2
c(0)−

Po

ωrCo

. (C.13)

Conforme representado na Figura C.2 , os valores de mínimo e máximo também

podem ser definidos conforme (C.14) e (C.15).

Vcmax
=Vo +

∆Vo

2
, (C.14)

Vcmin
=Vo −

∆Vo

2
. (C.15)

As duas relações dispostas em (C.16) são convenientemente derivadas a partir das

expressões (C.14) e (C.15).






Vcmax
+Vcmin

= 2Vo,

Vcmax
−Vcmin

= ∆Vo.
(C.16)

Utilizando o produto notável da soma pela diferença:

Vc2
max

−Vc2
min

= (Vcmax
+Vcmin

)(Vcmax
−Vcmin

) = 2Vo∆Vo. (C.17)

Substituindo (C.12) e (C.13) em (C.17) e realizando as devidas manipulações algé-

bricas, obtém-se a equação de dimensionamento da capacitância do barramento CC em (C.18).

Co =
Po

ωr Vo (∆Vo)
. (C.18)
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APÊNDICE D – CIRCUITOS PARA SIMULAÇÃO

Figura D.1 – Subcircuito com modelo dos transformadores.

Fonte: o próprio autor.

Figura D.2 – Subcircuito dos módulos B.

Fonte: o próprio autor.
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Figura D.3 – Circuito do sensor resistivo e condicionamento de tensão

Fonte: o próprio autor.

Figura D.4 – Circuito do sensor e condicionamento de corrente.

Fonte: o próprio autor.

Figura D.5 – Valores das variáveis no bloco File.

Fonte: o próprio autor.
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Figura D.6 – Modulador PWM com atraso.

Fonte: o próprio autor.

As configurações dos parâmetros no FILE:

Código-fonte 1 – Parâmetros configurados no bloco FILE

1 // Configuracao da Planta

2 Vi=60

3 Co=180u

4 Cbk =2.2u

5 Ro=160

6 Lb=200u

7 Re=50m

8 D=0.7

9 Vo=400

10 RLb=1m

11 Rbn=1m

12 Rsbn =20m

13 // Modulador

14 Vpkd =2000

15 fs=25k

16

17 // Quantizador

18 fa=4*fs

19 n=12

20
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21 // Sensor Hall

22 Khall =55.2m

23 Voff =1.65

24

25 //Ampop D i f e r e n a s

26 R1=1.4k

27 R2=10k

28

29 // Sensor T e n s o

30 RU=1200k

31 RB=4.99k

32

33 // Filtro T notch

34 Rt=130k

35 Ct=10n

Código implementado no Cblock do PSIM:

Código-fonte 2 – Código no Cblock

1

2 static double ekv=0, e1kv=0,e2kv=0,e3kv=0, ukv=0, u1kv=0,u2kv=0,u3kv

=0;

3 static double eki=0, e1ki=0,e2ki=0, e3ki=0, uki=0, u1ki=0, u2ki=0,

u3ki =0;

4 static double ekii=0, e1kii=0,e2kii=0, e3kii=0,ukii=0, u1kii=0, u2kii

=0,u3kii =0;

5 static double ekiii=0, e1kiii=0,e2kiii=0, e3kiii=0,ukiii=0, u1kiii=0,

u2kiii=0,u3kiii =0;

6 static double ekiiii=0, e1kiiii=0,e2kiiii=0, e3kiiii=0,ukiiii=0,

u1kiiii=0, u2kiiii=0,u3kiiii =0;

7 static double TBPRD =2000, Vsat =1;

8

9 static double Vrefv =2252.25; // valor de referencia da malha de

t e n s o

10 static double Vrefi = 2252.25; //valor de referencia da malha de

corrente

11

12 static double Vcomp =8.8; // c o r r e o do erro do div resistivo
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13

14 //flag=0 -> Malha fechada; outro valor -> malha aberta

15 static int flag =0;

16

17

18 if(flag ==0){

19

20 //**** Malha de Tensao (Loop Externo) *****//

21

22 // a t u a l i z a a o de variaveis

23 e3kv = e2kv;

24 e2kv = e1kv;

25 e1kv = ekv;

26 ekv = Vrefv -x1+ Vcomp; // calculo do erro

27

28 u3kv = u2kv;

29 u2kv = u1kv;

30 u1kv = ukv;

31

32 // eq. das d i f e r e n a s PI discreto Tensao

33 ukv =0.019847* e1kv - 0.0198405* e2kv + 1.995216* u1kv - 0.995216* u2kv;

34 //ukv =0.0198470078* e1kv - 0.0198404729* e2kv + 1.9952163311* u1kv -

0.9952163311* u2kv;

35

36 if(ukv >4095) ukv = 4095; // saturador

37 if(ukv <0) ukv = 0;

38

39 //ukv=Vrefi;

40

41 //***** Malha de Corrente (Loop Interno) ********//

42

43 // a t u a l i z a a o de variaveis

44

45 e3ki = e2ki;

46 e2ki = e1ki;

47 e1ki = eki;

48 eki =ukv -x2; // calculo do erro

49

50 u3ki = u2ki;
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51 u2ki = u1ki ;

52 u1ki = uki ;

53

54 e3kii = e2kii ;

55 e2kii = e1kii ;

56 e1kii = ekii ;

57 ekii =ukv -x3;

58

59 u3kii = u2kii ;

60 u2kii = u1kii ;

61 u1kii = ukii ;

62

63 e3kiii = e3kiii ;

64 e2kiii = e1kiii ;

65 e1kiii = ekiii ;

66 ekiii =ukv -x4; // calculo do erro

67

68 u3kiii=u3kiii;

69 u2kiii=u1kiii ;

70 u1kiii=ukiii ;

71

72 e3kiiii=e2kiiii ;

73 e2kiiii=e1kiiii ;

74 e1kiiii=ekiiii ;

75 ekiiii=ukv -x5; // calculo do erro

76

77 u3kiiii=u2kiiii ;

78 u2kiiii=u1kiiii ;

79 u1kiiii=ukiiii ;

80

81 //Eq. das d i f e r e n a s p/ controlador Tipo II discreto:

82

83 uki =0.06462* e1ki - 0.06441* e2ki + 1.0667* u1ki - 0.0667* u2ki;

84 ukii =0.06462* e1kii - 0.06441* e2kii + 1.0667* u1kii - 0.0667* u2kii;

85 ukiii =0.06462* e1kiii - 0.06441* e2kiii + 1.0667* u1kiii - 0.0667*

u2kiii;

86 ukiiii =0.06462* e1kiiii - 0.06441* e2kiiii + 1.0667* u1kiiii - 0.0667*

u2kiiii;

87
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88

89 //uki =0.11631* e1ki - 0.11624* e2ki + u1ki;

90 //ukii =0.11631* e1kii - 0.11624* e2kii + u1kii;

91 //ukiii =0.11631* e1kiii - 0.11624* e2kiii + u1kiii;

92 // ukiiii =0.11631* e1kiiii - 0.11624* e2kiiii + u1kiiii;

93

94 if(uki >TBPRD*Vsat) uki = TBPRD*Vsat; // saturador

95 if(uki <0) uki = 0;

96

97 if(ukii >TBPRD*Vsat) ukii = TBPRD*Vsat; // saturador

98 if(ukii <0) ukii = 0;

99

100 if(ukiii >TBPRD*Vsat) ukiii =TBPRD*Vsat; // saturador

101 if(ukiii <0) ukiii = 0;

102

103 if(ukiiii >TBPRD*Vsat) ukiiii = TBPRD*Vsat; // saturador

104 if(ukiiii <0) ukiiii = 0;

105

106 //saida do controlador

107 y1 = uki;

108 y2 = ukii;

109 y3 = ukiii;

110 y4 = ukiiii;

111 y5=ukv;

112

113 }

114

115 else {

116

117 y1=0.7* TBPRD; // O p e r a o malha aberta

118 y2=y1;

119 y3=y2*1;

120 y4=y3;

121

122 }
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APÊNDICE F – CÓDIGOS-FONTE DO MATLAB

Malhas de Corrente

1

2 %%

3 clc ,clear all , close all

4

5 %configurar Bode para freq. em Hz e ganho em abs

6 opts=bodeoptions( cstprefs );

7 opts.FreqUnits= Hz ;

8 opts.MagUnits= dB ;

9 opts.PhaseMatching= on ; %corrigir offset de fase

10 opts.Grid= on ;

11 opts.Xlim =[10 1e04];

12

13 format longg

14 %% E s p e c i f i c a e s do Conversor Orginal

15 fs=25e3;

16 Vi=60; %tensao de entrada

17 Vo=400; % t e n s o de s a d a

18 a=2; % r e l a o de t r a n s f o r m a o

19 nf=4; % n m e r o total de enrolamentos

20 D=0.7; % r a z o c c l i c a r

21 Dcomp=1-D; %complementar de D equivalente

22 Po =1000; % p o t n c i a total de s a d a

23 Iin=Po/Vi; %corrente de entrada

24 Ro=160; %carga resistiva equivalente na s a d a

25 L=200e-6;%indutor de cada m d u l o

26 Co=180e-6;%capacitor equivalente na s a d a

27 Cbk =2.2e-6; %capacitor do retificador

28 Re=50e-3; %RSE do capacitor de s a d a

29 %% E s p e c i f i c a e s do Conversor Equivalente

30 Viph=Vi; %tensao de entrada equivalente

31 Dph =0.7; %duty cycle equivalente

32 Dcompph=1-Dph; %complementar de D equivalente

33

34 rg=(a+2)/2; %fator de t r a n s f o r m a o rg

35 ri=(a/2); %fator de t r a n s f o r m a o ri
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36 Voph=Vo/rg; % t e n s o de s a d a equivalente

37 Roph=nf*Ro/rg^2; %carga resistiva equivalente na s a d a

38 Lph=L*2; %indutor equivalente

39 Coph=rg^2*Co/(nf)+ Cbk /((1+ ri^2)/2);%capacitor equivalente na s a d a

40 Reph=nf*Re/rg^2; % r e s i s t n c i a s r i e equivalente do capacitor

41

42 Poph=Po/nf; % p o t n c i a equivalente por enrolamento

43 ILph=Poph/Viph; %corrente equivalente por enrolamento

44

45 %% F u n e s de Tra ns fe r nci a do Conversor de Alto Ganho de T e n s o

46 s=tf( s );

47

48 % F u n o iL/d

49 disp( F u n o de Tr an sf er nc ia iL/d: )

50 GiL_d=Voph*tf([Coph *(2* Reph+Roph) 2],[Coph*Lph*(Roph+Reph) ...

51 (Lph+Reph*Roph*Coph*Dcompph ^2) Roph*Dcompph ^2])

52

53

54 %% F u n o de Tr ans fe r nci a do Filtro PB Sallen -Key 2nd Ordem

55 C1=1e-9;

56 C2=2e-9;

57 R1=2.2e3;

58 R2=R1;

59 Gpb =1/(1 + C1*(R1+R2)*s +(R1*R2*C1*C2)*s^2);

60

61 %% ZOH

62 Ts=1/fs;

63 Ta=Ts/4;

64 Gzoh=(1-exp(-Ta*s))/(s*Ta)

65

66

67 %% Ganhos em Malha Aberta (Sem controlador)

68

69 %Dados para incluir p a r m e t r o s digitais

70 Khall =55.2e-3; %sensibilidade do sensor

71 Vrefi =1.65; % t e n s o de r e f e r n c i a malha de corrente

72

73 Rdiff1 =1.4e3;

74 Rdiff2 =10e3;
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75 Kdiff=Rdiff2/Rdiff1; %ganho do ampop diff p/ valores comerciais

76 %Kdiff=Vrefi/(ILph*Khall); %ganho do AmpOp diferencial

77

78 Ksi=Khall*Kdiff; %ganho do sensor de corrente Troca Gao por Kdiff

79

80 nad =12; %numero de bits do conversor A/D

81 FSR =3; %[V] fundo de escala do conversor A/D

82 Kad =(2^nad -1)/FSR; %ganho do conversor A/D

83 %Kad=1

84 fosc =100e6; %freq. clk do DSP (limitado por crital 10Mhz no launchpad

)

85 CLKDIV =1;

86 HSPCLKDIV =1;

87

88 Vrefid=Vrefi*Kad;

89

90 %Ganho da triangular discreta

91 TBPRD=(fosc)/(2*fs*CLKDIV*HSPCLKDIV); %amplitude da portadora

triangular

92 Kpwm =1/ TBPRD;

93

94 %%Delay

95 Gd=exp(-s*Ts/2)

96

97 %FT do PWM discreto

98 Gpwm=Kpwm*Gd

99

100 %% FT Malha Aberta N o Compensada

101

102 disp( FTMA n o compensada: )

103 Gsci=Gpwm*GiL_d*Ksi*Gpb*Kad*Gzoh

104

105 % figure (1)

106 bode(Gsci ,opts)

107

108 %% M t o d o Sintonia: Fator K

109

110 % F r e q u n c i a de Cruzamento e Margem de Fase Desejados
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111 fci =1.5e3 % freq. de cruzamento desejada (adotou -se menor que 1/6 de

fs)

112 Mf=70; %%[ graus] margem de fase desejada

113

114 %fase e ganho do sistema na freq. cruzamento desejada

115 [mag ,phase ,wout] = bode(Gsci ,opts ,2*pi*fci);

116

117 G=abs(1/ mag) %Ganho do compensador na freq. de cruzamento (inv. do

sistema)

118 Msys=phase %Fase do sistema (corrigindo o offset de fase)

119

120 % C l c u l o do a v a n o de fase n e c e s s r i o

121 Avanc=Mf -Msys -90

122

123 %Escolha do controlador e a l o c a o de polos e zeros (abordagem do

Tobias)

124 if Avanc == 0

125 disp( *** Utilizar controlador Tipo I*** )

126 k=1 %controlador tipo I

127 Kc=2*pi*fci/G %ganho do controlador

128 Gc=tf([Kc],[1 0]) %FT do controlador

129 elseif Avanc < 90

130 disp( ** Utilizar controlador Tipo II** )

131 k=tan(( Avanc /2+45)*pi /(180)) %controlador tipo II

132 fz=fci/k %freq. a l o c a o dos zeros

133 fp=k*fci %freq. a l o c a o dos polos

134

135 Kc=G*2*pi*fz %ganho do controlador na freq. cruzamento

136 wz=2*pi*fz;

137 wp=2*pi*fp;

138 Gc=tf([Kc/wz Kc],[1/(wp) 1 0]);

139 Gc=zpk(Gc) %FT do controlador

140 else

141 disp( *** Utilizar controlador Tipo III *** )

142 k=tan(( Avanc /4+45)*pi /(180)) %Controlador tipo III

143 fz=fci/k %freq. a l o c a o dos zeros

144 fp=k*fci %freq. a l o c a o dos polos

145

146 Kc=G*2*pi*fz/k %ganho do controlador
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147 wz=2*pi*fz;

148 wp=2*pi*fp;

149 Gc=tf([Kc*(1/wz)^2 2*Kc*(1/wz) Kc] ,[(1/(wp))^2 2*1/(wp) 1 0]);

150 Gc=zpk(Gc) %FT do controlador

151 end

152

153 %% PLANO Z

154 % D i s c r e t i z a o do controlador

155 Gcz=c2d(Gc,Ta, zoh ); %por m t o d o ZOH

156 Gcz=tf(Gcz)

157

158 %Coeficientes da FT discreta

159 [numGcz ,denGcz ,Ta]= tfdata(Gcz , V ) %Discretizando a FTLA sem

controlador

160 filt(numGcz ,denGcz)

161

162 % D i s c r e t i z a o da planta

163 Gsciz=c2d(Gsci ,Ta, zoh ); %por m t o d o tustin

164

165 %% E q u a o das D i f e r e n a s

166 arred =5;

167

168 %coeficientes da eq. das d i f e r e n a s

169 A=round(numGcz (1),arred); %arredonda c/ 4 casas decimaais

170 B=round(numGcz (2),arred);

171 C=round(numGcz (3),arred);

172 D2=round(denGcz (1),arred);

173 E=round(denGcz (2),arred);

174 F=round(denGcz (3),arred);

175

176 %declara v a r i v e i s s i m b l i c a s

177 syms uki eki u1ki e1ki u2ki e2ki real

178 syms ukii ekii u1kii e1kii u2kii e2kii real

179 syms ukiii ekiii u1kiii e1kiii u2kiii e2kiii real

180 syms ukiiii ekiiii u1kiiii e1kiiii u2kiiii e2kiiii real

181

182 %eq. das d i f e r e n a s p/Tipo II discreto

183 uki=(A*eki +B*e1ki +C*e2ki -E*u1ki -F*u2ki)/D2;

184 ukii=(A*ekii +B*e1kii +C*e2kii -E*u1kii -F*u2kii)/D2;
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185 ukiii=(A*ekiii +B*e1kiii +C*e2kiii -E*u1kiii -F*u2kiii)/D2;

186 ukiiii =(A*ekiiii +B*e1kiiii +C*e2kiiii -E*u1kiiii -F*u2kiiii)/D2;

187

188 mult =1;

189

190 disp( Eq. das d i f e r e n a s p/ controlador Tipo II discreto: )

191 uki=vpa(uki*mult ,( arred +1)) %ajusta casas decimais

192 ukii=vpa(ukii*mult ,( arred +1))

193 ukiii=vpa(ukiii*mult ,(arred +1))

194 ukiiii=vpa(ukiiii*mult ,(arred +1))

Malha de Tensão

1 %%

2 clc ,clear all , close all

3

4 %configurar Bode para freq. em Hz e ganho em abs

5 opts=bodeoptions( cstprefs );

6 opts.FreqUnits= Hz ;

7 opts.MagUnits= dB ;

8 opts.PhaseMatching= on ; %corrigir offset de fase

9 opts.Grid= on ;

10 opts.Xlim =[10 1e04];

11

12 %mais casas decimais

13 format longg

14 %% E s p e c i f i c a e s do Conversor de Alto Ganho Intercalado

15 fs=25e3;

16 Vi=60; %tensao de entrada

17 Vo=400; % t e n s o de s a d a

18 a=2; % r e l a o de t r a n s f o r m a o

19 nf=4; % n m e r o total de fases

20 D=0.7; %duty cycle

21 Dcomp=1-D; %complementar de D equivalente

22 Po =1000;

23 IL=Po/Vi;

24 Ro=160; %carga resistiva equivalente na s a d a

25 L=200e-6;%indutor equivalentebo
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26 Co=180e-6;%capacitor equivalente na s a d a

27 Cbk =2.2e-6; %capacitor do retificador

28 Re=50e-3; %RSE do capacitor de s a d a

29

30 %% C o n v e r s o para P a r m e t r o s do Conversor Equivalente

31 fseq =4*fs;

32 Viph=Vi; %tensao de entrada equivalente

33 Dph =0.7; %duty cycle equivalente

34 Dcompph=1-Dph; %complementar de D equivalente

35

36 rg=(a+2)/2;

37 ri=(a/2);

38 Voph=Vo/rg; % t e n s o de s a d a

39 Roph=nf*Ro/rg^2; %carga resistiva equivalente na s a d a

40 Lph=L*2; %indutor equivalente

41 Coph=rg^2*Co/(nf)+ Cbk /((1+ ri^2)/2);%capacitor equivalente na s a d a

42 Reph=nf*Re/rg^2; % r e s i s t n c i a s r i e equivalente do capacitor

43

44 Poph=Po/nf;

45 ILph=Poph/Viph;

46

47 %% F u n e s de Tra ns fe r nci a do Conversor de Alto Ganho Intercalado

48 s=tf( s )

49

50 %FT conversor de Alto Ganho (vo/d)

51 Gvo_d=rg*(Voph/Dcompph)*(Coph*Reph*s+1)*( Dcompph ^2*Roph -Lph*s)...

52 /(( Roph+Reph)*Coph*Lph*s^2 + (Lph+Coph*Dcompph ^2* Reph*Roph)*s +

Roph*Dcompph ^2);

53

54 %FT do conversor de Alto Ganho (iL/d)

55 GiL_d=Voph*tf([Coph *(2* Reph+Roph) 2],[Coph*Lph*(Roph+Reph)...

56 (Lph+Reph*Roph*Coph*Dcompph ^2) Roph*Dcompph ^2]);

57

58 %FT do conversor de Alto Ganh (vo/iL)

59 disp( F u n o de Tr an sf er nc ia do conversor de Alto Ganh (vo/iL): )

60 Gvo_iL=minreal(Gvo_d/GiL_d)

61 %bode(Gvo_iL ,opts)

62 %% Ganhos em Malha Aberta (Sem controlador)

63
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64 %Dados para incluir p a r m e t r o s digitais

65 Khall =55.2e-3; %sensibilidade do sensor

66 Vrefi =1.65; % t e n s o de r e f e r n c i a malha de corrente

67

68 %Kdiff=Vrefi/(ILph*Khall);

69 %ganho do ampop diff p/ valores comerciais

70 Rdiff1 =1.4e3;

71 Rdiff2 =10e3;

72 Kdiff=Rdiff2/Rdiff1;

73

74 Ksi=Khall*Kdiff; %ganho do sensor de corrente Troca Gao por Kdiff

75 Vrefv =1.65; % t e n s o de r e f e r n c i a malha t e n s o

76

77 Rb=4.99 e3;

78 Ru=1200 e3;

79 Ksv=Rb/(Rb+Ru); %ganho do sensor para valores comerciais

80 %Ksv=Vrefv/Vo %ganho do sensor de t e n s o

81

82 nad =12; %numero de bits do conversor A/D

83 FSR =3; %[V] fundo de escala do conversor A/D

84 Kad =(2^nad -1)/FSR; %ganho do conversor A/D

85

86 Vrefvd=Kad*Vrefv; % r e f e r n c i a de t e n s o digital

87

88 %% FT do Filtro RF Twin T notch

89

90 fw=40; %largura banda de r e i j e i o

91 Bw=2*pi*fw;

92

93 fm=120; %freq central

94 wm=2*pi*fm;

95

96 Gft=(s^2+wm^2)/(s^2 + Bw*s + wm^2);

97 %bode(Gft ,opts)

98

99 %% FT do Filtro PB 2nd Order

100

101 C1=10e-9;

102 C2=20e-9;
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103 R1=5.6e3;

104 R2=R1;

105 Gpb =1/(1 + C1*(R1+R2)*s +(R1*R2*C1*C2)*s^2);

106 %bode(Gpb ,opts)

107 %% ZOH

108 Ta=1/ fseq

109 Gzoh=(1-exp(-Ta*s))/(s*Ta)

110 %Gd=exp(-s*1/(2* fs))

111 %% FT Malha Aberta N o Compensada

112

113 disp( FTMA n o compensada: )

114 Gscv=Gzoh*Gft*Gpb*Gvo_iL*Ksv/Ksi

115

116 %% M t o d o de Sintonia: FATOR K

117

118 % F r e q u n c i a de Cruzamento e Margem de Fase Desejados

119 fnl =120; % f r e q u n c i a devido a carga n o linear

120 fcv =20; %freq. de cruzamento desejada

121 Mf=85; %[graus] margem de fase desejada

122

123 %fase e ganho do sistema na freq. cruzamento desejada

124 [mag ,phase ,wout] = bode(Gscv ,opts ,2*pi*fcv);

125

126 G=abs(1/ mag) %Ganho do compensador na freq. de cruzamento (inv. do

sistema)

127 Msys=phase %Fase do sistema (corrigir offset de fase)

128

129 % C l c u l o do a v a n o de fase n e c e s s r i o

130 Avanc=Mf -Msys -90

131

132 %Escolha do controlador e a l o c a o de polos e zeros (abordagem do

Tobias)

133 if Avanc == 0

134 disp( *** Utilizar controlador Tipo I*** )

135 k=1 %controlador tipo I

136 Kc=2*pi*fcv/G %ganho do controlador

137 Gc=tf([Kc],[1 0]) %FT do controlador

138 elseif Avanc < 90

139 disp( ** Utilizar controlador Tipo II** )
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140 k=tan(( Avanc /2+45)*pi /(180)) %controlador tipo II

141 fz=fcv/k %freq. a l o c a o dos zeros

142 fp=k*fcv %freq. a l o c a o dos polos

143

144 Kc=G*2*pi*fz %ganho do controlador na freq. cruzamento

145 wz=2*pi*fz;

146 wp=2*pi*fp;

147 Gc=tf([Kc/wz Kc],[1/(wp) 1 0]);

148 Gc=zpk(Gc) %FT do controlador

149 else

150 disp( *** Utilizar controlador Tipo III *** )

151 k=tan(( Avanc /4+45)*pi /(180)) %Controlador tipo III

152 fz=fcv/k %freq. a l o c a o dos zeros

153 fp=k*fcv %freq. a l o c a o dos polos

154

155 Kc=G*2*pi*fz/k %ganho do controlador

156 wz=2*pi*fz;

157 wp=2*pi*fp;

158 Gc=tf([Kc*(1/wz)^2 2*Kc*(1/wz) Kc] ,[(1/(wp))^2 2*1/(wp) 1 0]);

159 Gc=zpk(Gc) %FT do controlador

160 end

161

162 %% PLANO Z

163 % D i s c r e t i z a o do controlador

164 Gcz=c2d(Gc ,1/fseq , zoh ); %por m t o d o tustin

165 Gcz=tf(Gcz)

166

167 %Coeficientes da FT discreta

168 [numGcz ,denGcz ,Ta]= tfdata(Gcz , V )

169 filt(numGcz ,denGcz)

170

171 %% E q u a o das D i f e r e n a s

172

173 %coeficientes da eq. das d i f e r e n a s

174 arred =10;

175 mult =1;

176

177 A=round(numGcz (1),arred); %arredonda c/ 4 casas decimaais

178 B=round(numGcz (2),arred);
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179 C=round(numGcz (3),arred);

180 D=round(denGcz (1),arred);

181 E=round(denGcz (2),arred);

182 F=round(denGcz (3),arred);

183

184 %declara v a r i v e i s s i m b l i c a s

185 syms ukv ekv u1kv e1kv u2kv e2kv real

186

187 %eq. das d i f e r e n a s p/Tipo II discreto

188 ukv=(A*ekv +B*e1kv +C*e2kv -E*u1kv -F*u2kv)/D;

189

190 disp( Eq. das d i f e r e n a s p/ controlador Tipo II discreto: )

191 ukv=vpa(ukv*mult ,( arred +1)) %ajusta casas decimais
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