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RESUMO

Este trabalho apresenta um estudo tedrico e implementacdo de uma nova proposta
de um conversor CC-CC trifésico isolado bidirecional LLC ressonante utilizando uma técnica
de controle por deslocamento de fase e modulacdo em frequéncia. Para analise matemaética do
conversor, um modelo monofasico foi utilizado considerando-se apenas as componentes
fundamentais. Além disso, todas as chaves, diodos, indutores, capacitores e transformadores
foram considerados ideais. O circuito ressonante do conversor tem a vantagem de aproveitar as
indutancias de dispersdo do transformador de alta frequéncia e as suas indutancias
magnetizantes para compor o circuito ressonante que melhora significativamente sua densidade
de poténcia. O estudo do comportamento dindmico do conversor, considerando que as chaves
semicondutoras sempre estejam com ciclo de trabalho em 50%, é desenvolvido para
proporcionar ao conversor operar sempre com comutacdo ZVS, onde vérias situacdes de
variagdo da frequéncia de chaveamento e mudancas de carga foram analisadas. Desse modo,
uma das contribuicGes desse trabalho é que somado ao paralelismo de fases ja presente na
estrutura, obtenha-se alto rendimento para toda faixa de poténcia com controle da frequéncia
de operacdo mantendo-a sempre dentro da zona de comutagéo suave. A comutacado ZVS permite
que os efeitos causados por EMI sejam reduzidos. O modelo dindmico do conversor € obtido
através da teoria do gyrator, em que o circuito pode ser modelado como uma fonte de corrente
controlada por frequéncia para controlar a tensdo de saida do conversor. O sentido do fluxo de
poténcia do conversor é determinado pela estimagdo de um angulo phase-shift ideal para cada
ponto de frequéncia de chaveamento para obter a poténcia de saida do conversor. Um exemplo
de projeto de 1,5 kW foi calculado e desenvolvido com tensdo de saida igual a 380 V. Os
resultados experimentais sao apresentados e discutido para validar o conversor proposto.
Obteve-se comutacdo suave para uma ampla faixa de carga e rendimento maximo de 95%,
aproximadamente. Pode ser utilizado para a integracdo entre o sistema de baterias e o

barramento CC de alta tensdo de veiculos hibridos e elétricos.

Palavras-chave: Conversor ressonante LLC, modulacdo PFM, gyrator, conversores
bidirecionais, conversores CC-CC trifésicos.



ABSTRACT

This work presents a theoretical study and design of an novel proposed of an isolated three-
phase DC-DC bidirectional LLC resonant converter using a technique of phase shift control
and frequency modulation. For the mathematical analysis of the converter, a single-phase model
was used considering only the fundamental components. In addition, all switches, diodes,
inductors, capacitors and transformers were considered ideal. The converter resonant circuit has
the advantage to take the dispersion inductances of high frequency transformer and its
magnetizing inductance to compose the resonant circuit that significantly improves its power
density. The study of the dynamic behavior of the converter considering that the semiconductor
switches are always with 50% duty cycle is developed so that for the converter to always operate
with ZVS switching, several switching frequency variation and load changes are analyzed.
Thus, one of the contributions of this work is that in addition to the phase parallelism already
present in the structure, high efficiency can be obtained for each power range with frequency
control, always keeping it within the smooth switching zone. ZVS switching allows the effects
caused by EMI to be reduced. The dynamic converter model is obtained through the gyrator
theory, where the circuit can be modeled as a frequency-controlled current source to control the
output voltage of the converter. In addition, the direction of the converter's power flow is
determined by the estimation of an ideal phase-shift angle for each switching frequency point
to obtain the output power of the converter. An example project of 1,5 kW is calculated and
developed with output voltage equal to 380V. Experimental results are presented and discussed
to validate the proposed converter. Smooth switching over a wide load range and maximum
efficiency of approximately 95% was achieved. It can be used for the integration between the

battery system and the high voltage DC bus of hybrid and electric vehicles..

Keywords: LLC resonant converter, PFM modulation, gyrator, bidirectional converters,

three-phase DC-DC converters.
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1.INTRODUCAO

Através das pesquisas de Michael Faraday, em 1831 foi desenvolvido uma das
maiores e mais importantes invengdes do século XIX: o transformador. Por serem robustos e
confiaveis passaram a ser utilizados mundialmente na maioria dos Sistemas Elétricos de
Poténcia (SEP). Por muitos anos, foi o principal meio de proporcionar isolagdo galvanica entre
0 circuito primario e secundario de redes elétricas adaptando os respectivos niveis de tensdo,
além disso, desde a sua concep¢do o transformador teve poucas mudancas (MERWE e
MOUTON, 2009). Como desvantagens, o transformador geralmente opera em baixa frequéncia
(50/60Hz) e isso o torna pesado, volumoso e caro por consequéncia da quantidade de material
empregado no nucleo e enrolamentos. Com o crescente desenvolvimento da eletronica de
poténcia e dos sistemas microprocessados nas Ultimas décadas, as redes inteligentes ou smart
grids tém sido alvo de interesse em pesquisas de grandes empresas dos setores publico e
privado. Estas investem recursos financeiros em tecnologias para painéis fotovoltaicos,
aerogeradores, veiculos elétricos e sistemas de conversao de energia elétrica que sejam capazes
de injetar poténcia no sistema elétrico ou serem consumidores de energia para sistemas de
armazenamento de energia também chamados Energy Storage System (ESS). Um modelo de

microrede € apresentado na Figura 1.

Figura 1 — Aplicages dos conversores bidirecionais CC-CC com isola¢do galvanica em microrede.
Sistema Elétrico CA

Energia Edlica Conversor DAB
) ) | NS+
Inversor DAB

ﬁ%h -||

VA
Veiculos Elétricos

g\%%%l

X

Barramento AT Barramento BT

Fonte: (YAQOOB, LOO e LAI, 2018, com adaptaces).
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Analisando a Figura 1, é possivel observar que o conversor o qual integra a
microrede a um sistema elétrico CA é um Transformador de Estado Solido ou Solid State
Transformer (SST). Este constitui um conversor CA-CC baseado na topologia do conversor
Double Active Bridge (DAB) que sera melhor discutido no capitulo seguinte. O conceito de
SST surgiu nos anos 70 através do trabalho de Mcmurray (1970). Tem a vantagem de fornecer
uma reducéo de volume e peso e propiciar uma grande flexibilidade de controle, mas possuem
a desvantagem de uma maior complexidade e custo se comparado a um sistema CA tradicional
(OLIVEIRA et al, 2014). Com o desenvolvimento das tecnologias de construcdo dos
dispositivos semicondutores, como as chaves de Carbeto de Silicio (SiC) e Nitreto de Galio
(GaN), os SST’s tém se tornado cada vez mais viaveis, pois permitiu um aumento nos niveis de
tensdo, corrente e frequéncia de chaveamento. Dessa maneira, ampliaram o horizonte de
aplicacdes para as topologias desenvolvidas para redes inteligentes.

Os SST’s podem usar diversas topologias sendo que as principais estruturas séo
apresentadas na Figura 2 e podem ser classificadas em tipo A, B, C ou D. A principal diferenca

entre elas é relacionada ao nUmero de estagios de conversdo.

Figura 2 — Classificacdo das principais topologias dos SST.

Tipo A
Alta Tensdo —\ E> Baixa Tensio
(CA) | /ca (CA)
Tipo B
Alta Tensdo CA 1 |cc Baixa Tensdo
(CA) cc|l T CA (CA)
Barramento
AT (CC)
Tipo C
Alta Tensdo CA 1 f|cc Baixa Tensdo
(CA) cc|l T CA (CA)
Barramento
BT (CC)
Tipo D
Alta Tens&o CA 1 jce 1 |cc Baixa Tensdo
(CA) cc T cc T CA (CA)
Barramento Barramento
AT (CC) BT (CC)

Fonte: (SHE et al, 2012 e 2013, com adaptacdes)
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No tipo A, ha apenas um estagio de converséo, ao passo que no tipo B e C ha dois
estagios e no tipo D ha trés estagios. A configuracdo Tipo D consiste em trés estagios com baixa
tensdo no link CC. O primeiro estagio pode ser decomposto em um arranjo em série de varios
conversores CA-CC que tém por objetivo dividir a poténcia total entre os conversores. No
estagio intermediario CC-CC, o transformador de alta frequéncia possui peso e volume
consideravelmente inferiores a um transformador de baixa frequéncia de mesma poténcia. No
terceiro e ultimo estagio, ha uma inversdo CC-CA para conexdo com cargas CA de baixa
frequéncia (SHE et al, 2012 e 2013).

Além dos sistemas CA, nas smart grids um dos conversores mais importantes
apresentados nas Figuras 1 e 2 sdo os conversores CC-CC que podem apresentar diversas
topologias usando uma modulacdo adequada. Existem vérios tipos de modulacdo, dentre as
principais, podem-se citar a Modulacdo por Largura de Pulso ou Pulse Width Modulation
(PWM), Modulacdo Vetorial e a Modulacdo por Pulsos de Frequéncia ou Pulse Frequency
Modulation (PFM). Para a confiabilidade do circuito, é fundamental que o projetista adote uma
estratégia de controle apropriada para o projeto de acordo com o sistema a qual sera inserido.

Diversas topologias de conversores CC-CC tém sido desenvolvidas para integracao
de sistemas de geracdo, armazenamento ou consumidores integrados a uma microrede. Além
disso, estratégias de controle e técnicas de modulacdo sdo um dos principais objetos de pesquisa
para fornecer aos conversores CC-CC um alto rendimento, bidirecionalidade e reducdo de
harmonicos. Essas caracteristicas sdo necessarias para as mais diversas aplicacfes na inddstria
como acionamento de maquinas, sistemas ininterruptos de energia, do inglés Uninterruptible
Power Supplies (UPS), integracdo de sistemas de energia renovavel, veiculos elétricos, do
inglés, Electrical Vehicles (EV), dentre outros (HART, 2012).

Para aplicacOes de alta poténcia, geralmente sdo adotadas estruturas trifasicas para
gue a poténcia seja dividida entre as fases e os esforcos de tensdo e corrente sejam menores nos
dispositivos ativos e passivos do conversor. Além disso, pode-se usar também o paralelismo de
conversores para 0 mesmo objetivo. Entretanto, o paralelismo de conversores tornara o
conversor maior, mais pesado e aumentara o custo do projeto. Para diversas aplicacdes
modernas é de grande importancia que o conversor seja bidirecional de forma a possibilitar o
fluxo de energia em ambas as direcGes entre o circuito primario e secundario do conversor
(OLIVEIRA FILHO, 2013 e 2015).

A Figura 3 apresenta uma das principais e mais crescentes aplica¢cdes dos
conversores CC-CC que sdo os veiculos elétricos (EV). Os EV sdo movidos unicamente por
um motor elétrico em substituicdo ao motor a combustao. Este motor elétrico é alimentado por
um conjunto de baterias agrupadas a uma série de conversores elétricos de modo a possibilitar
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o0 carregamento de baterias e alimentagdo do motor elétrico que pode ser CC ou CA. Nessa
aplicacdo, ha a necessidade de reducédo de peso, alta densidade de poténcia e bidirecionalidade.
E de grande importancia para o rendimento geral, que o conversor CA-CC do sistema de
carregamento de baterias seja capaz de fazer a corre¢éo ativa do fator de poténcia. Além disso,
este pode ser do tipo on/off board (YILMAZ e KREIN, 2013). Nessa estrutura apresentada, ha
trés conversores CC-CC onde um deles faz a integracdo entre o conversor CA-CC e o
barramento CC principal. O segundo faz a integragéo entre o barramento CC principal e o banco
de baterias do veiculo elétrico. O terceiro faz a integracédo entre o barramento CC principal e
todas as cargas eletronicas do carro e servi¢cos auxiliares. Por fim, o conversor CC-CA faz a

integracao entre o barramento CC principal e o motor trifasico que movimenta o veiculo.

Figura 3 — Conversor CC-CC bidirecional isolado aplicado em um veiculo elétrico.

-

p
Conversor Bidirecional com CcC
Correcdo de Fator de Poténcia

Cargas
eletrénicas

S

Banco de baterias  Conversor

Isolado
Bidirecional
v, Rede CA
N
Estacdo de
Carregamento
Répida
off-board

Fonte: (HABIB, KHAN, ABBAS, et al, 2018, com adaptacdes) e (YILMAZ e KREIN, 2013, com adaptacdes).

Os conversores CC-CC trifasicos isolados possibilitam uma divisao dos esfor¢os de
corrente e tensdo nos componentes do conversor diminuindo as perdas gerais. Nos conversores
CC-CC isolados o transformador de alta frequéncia € capaz de isolar magneticamente o circuito
primario (inversor) do secundario (retificador). Devido a alta frequéncia de chaveamento,
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possui peso e volume menor se comparado a um transformador de baixa frequéncia de mesma
poténcia como apresentado na Figura 4. Nesse cenario, um dos conversores CC-CC com estagio
de isolacdo galvénica mais importantes apresentados na literatura é o conversor DAB. Este
conversor apresentado originalmente por De Doncker, Divan e Kheraluwala (1988) tem como
principais caracteristicas a simplicidade, bidirecionalidade, alto rendimento e comutacdo suave

no bloqueio das chaves.

Figura 4 — Comparacao de transformadores de baixa e alta frequéncia.

Fonte: (ZHAO, SONG, LIU et al, 2014).

Com o aumento da frequéncia de chaveamento, ha uma diminui¢do do volume dos
magnéticos e capacitores do conversor, consequentemente, h4 uma melhoria na densidade de
poténcia. Entretanto, nos conversores PWM o0 aumento da velocidade das chaves
semicondutoras tem uma limitagdo construtiva do componente. As perdas por comutagédo
aumentam a proporcdo que a frequéncia de chaveamento aumenta. Desse modo, ha uma
diminuicdo no rendimento do conversor. Esse fato motivou as pesquisas em técnicas de
comutagdo com o minimo de perdas (VIEIRA JUNIOR, 1991).

Com o objetivo de garantir um alto rendimento, diversas estratégias de comutagao
séo utilizadas na literatura para obter a comutagao suave ou soft switching. Na comutacéo suave,
a chave semicondutora liga e/ou desliga sob tensdo e/ou corrente nula evitando, assim,
transicOes simultaneas da tensao e da corrente. Dessa maneira, as perdas por chaveamento séo
eliminadas. Quando a chave entra em conduc¢do ou em bloqueio quando esta submetida a uma
diferenga de potencial e corrente maiores que zero, havera perdas consideraveis no conversor
que pode ser designada pelo termo hard switching ( WALBEMARK, 2011) e (ROGGIA, 2013).

As técnicas de comutacdo sob tensdo nula ou Zero Voltage Switching (ZVS) e

comutacdo sob corrente nula ou Zero Current Switching (ZCS) sdo bastante exploradas na
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literatura usando 0s conversores ressonantes. Estes conversores podem operar com comutacdo
suave no acionamento e/ou desligamento das chaves otimizando o rendimento do conversor.
Além disso, possibilita um aumento da frequéncia de chaveamento que, consequentemente,
melhora significativamente a densidade de poténcia. Entretanto, como desvantagem do
gradativo aumento da frequéncia, os esforcos de corrente e tensdo nos componentes sdo
maiores. Dessa maneira, deve-se buscar um ponto de equilibrio entre rendimento e densidade
de poténcia (HART, 2012).

Além das pesquisas em novas técnicas de modulacdo e de controle, visando
melhorias operacionais com o minimo de custo geral na montagem dos conversores, 0
desenvolvimento de topologias bidirecionais isoladas e a preocupacdo com a obtencdo de
comutacdo suave para melhorar o rendimento do conversor, também sdo pontos de grande
interesse. Nesse contexto, por conta de suas caracteristicas ja citadas, recentemente, 0s
conversores ressonantes tém sido bastante utilizados para as mais diversas aplicaces da
indUstria, em especial, em sistemas de carregamento de baterias e aplicacdes para veiculos
elétricos e/ou hibridos (LIU, JANG, JOVANOVIC et al, 2017).

1.1 — Conversor proposto

Diversos trabalhos apresentados na literatura tém como objetivo principal melhorar
o rendimento dos conversores CC-CC trifasicos através do desenvolvimento de topologias,
técnicas de modulagdo e/ou técnicas de controle. Desta maneira, caracteristicas desejaveis como
alta poténcia, aumento da densidade de poténcia e bidirecionalidade podem ser obtidas (DUNG,
CHIU, LIN, et al, 2019).

Portanto, esta tese de doutorado propde o estudo e desenvolvimento de uma nova
topologia de um conversor CC-CC trifasico isolado bidirecional LLC ressonante com estagio
de isolacdo galvanica e alta frequéncia apresentado na Figura 5. O conversor proposto pode
operar com comutagdo suave em uma ampla faixa de carga mantendo um alto rendimento. Além
disso, esta tese propde a analise de uma estratégia de controle em frequéncia em conjunto com
um controle por deslocamento de fase (denominado nesta tese apenas por phase-shift) para
regulacdo da tensdo de saida.

A topologia unidirecional foi apresentada em Liu, Johnson e Lai (2004 e 2005) para
aplicacdes em células combustivel. Neste trabalho, a topologia apresentada era alimentada em
corrente e tinha saida em corrente. A bidirecionalidade da topologia foi apresentada por
Oliveira Filho (2013 e 2015) usando controle Dual Phase Shift (DPS) com saida em tenséo. Por

fim, no conversor proposto € apresentada a versdo bidirecional com modulacdo em frequéncia
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e estagio ressonante com controle da tensdo de saida através da variacdo da frequéncia de

chaveamento e phase-shift. Além disso, outras contribui¢cbes importantes sdo realizadas para

atingir o objetivo principal da tese:

e Revisdo e estudo das principais topologias de conversores CC-CC ressonantes
com estagio de isolacdo galvanica e das suas técnicas de modulacao e estratégias
de controle.

e Estudo detalhado da topologia do conversor CC-CC trifasico bidirecional LLC
ressonante com estagio de isolacdo galvanica apresentando as principais
caracteristicas de operacao, equacionamento e modelagem;

¢ Desenvolvimento de uma metodologia de projeto detalhada para o conversor e
para a estratégia de controle para validagdo da proposta;

e Anadlise dos resultados de simulacdo para avaliar o desempenho do conversor
proposto e dos resultados experimentais para validacdo das analises teoricas e

computacionais.

Figura 5 - Conversor proposto.
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Fonte: Elaborado pelo autor.

1.2 Publicacdes resultantes da topologia

Durante o periodo de desenvolvimento da pesquisa, 0s resultados de simulacéo

foram publicados previamente no 15° Congresso Brasileiro de Eletronica de Poténcia
(COBEP) e 5° Souththern Power Electronics Conference (SPEC). Os resultados

experimentais considerando o conversor com o secundario passivo foram publicados na

revista Electronic Letters (Qualis A2) com aceite em setembro/2020 e publicado em

janeiro/2021. Por fim, os resultados experimentais considerando a bidirecionalidade do

conversor foi submetido ao Journal of Emerging and Selected Topics in Power Electronics

em fevereiro/2022. As referéncias bibliograficas de ambas as produc¢des sdo abaixo citadas:
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e SANTOS, K.P., PRACA, P.P., OLIVEIRA FILHO, H. M., OLIVEIRA JUNIOR, D.
S., “Steady-state characterization of the Three-phase isolated DC-DC bidirectional
converter with LLC resonant tank”, In 2019, (COBEP 2019 — 15" Brazilian Power
Electronics Conference and 5™ Souththern Power Electronics Conference), Dec. 01
2019-Dec. 4 2019, Santos -SP.

e SANTOS, K.P.; PRACA, P.P.; OLIVEIRA FILHO, H. M.; OLIVEIRA JUNIOR, D.
S. BARRETO, L.H.S.C.; HENN, G.A.L.,“Comprehensive analysis of a three-phase
DC-DC resonant converter with an open delta-wye transformer using variable
frequency” — Electronic Letters, Vol. 56, N°. 22, January/February, 2021.

e SANTOS, K.P.; HENN, G.A.L.; OLIVEIRA JUNIOR, D. S.; BARRETO, L.H.S.C,;
TOFOLI, F.L.; OLIVEIRA FILHO, H. M.; PRACA, P.P.,* Three-Phase Bidirectional
Isolated LLC Resonant DC-DC Converter” — Journal of Emerging and Selected

Topics in Power Electronics, February, 2022.

1.3 — Organizacgéo da tese

O trabalho esta dividido em 07 capitulos. Inicialmente, o capitulo 1 apresenta uma
breve introducdo sobre o tema proposto e nos capitulos seguintes sdo apresentados o
desenvolvimento tedrico/pratico da tese conforme a breve descricdo de cada capitulo
apresentado a seguir:

O capitulo 2 apresenta uma revisao bibliografica em que séo apresentados alguns
dos principais trabalhos realizados sobre os conversores CC-CC trifasicos isolados e
ressonantes com estruturas uni/bidirecionais e suas principais estratégias de controle. Na
pesquisa bibliografica, as caracteristicas gerais dos conversores foram analisadas como
poténcia, volume, técnica de modulacéo, estratégia de controle e rendimento obtido nos testes
experimentais. Por fim é apresentada a topologia proposta na tese e a estratégia de controle
utilizada neste trabalho.

O capitulo 3 apresenta a analise do conversor proposto atraves de um estudo
qualitativo e gquantitativo da topologia. A analise matematica do conversor utiliza 0 modelo
fundamental que considera apenas a frequéncia fundamental na analise aproximada de Fourier
com o propdsito de comprovar a viabilidade do modelo. E apresentado o estudo dos esforgos
de tensdo e corrente nas chaves semicondutoras. Por fim, apresenta a analise dindmica do

conversor que é realizada a partir da teoria do Gyrator.
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O capitulo 4 apresenta o procedimento de projeto através de um exemplo de projeto
para validagdo do modelo proposto. S&o apresentados todos os célculos dos esforgos de tenséo
e corrente para o dimensionamento das chaves semicondutoras, circuito ressonante, elementos
armazenadores de energia e transformador de alta frequéncia. Por fim, € apresentado o projeto
da estratégia do controlador de tensdo de saida no secundario.

No Capitulo 5 séo apresentados os resultados de simulacdo utilizando o software
PSIM® com as mesmas caracteristicas do modelo de projeto apresentado no capitulo anterior e
considerando diferentes situacdes de tensao de entrada e carga.

No Capitulo 6, serdo apresentados todos os resultados experimentais obtidos para
validar a proposta do conversor desenvolvido. Além disso, € verificado as zonas de comutagdo
suave em malha aberta. O controle digital sera implementado utilizando um Digital Signal
Processor (DSP) modelo TMS28377D da Texas Instrument que é um dos microprocessadores
de sinais digitais mais rapidos da atualidade e com grande capacidade de processamento.

Por fim, o capitulo 7 apresenta as consideracGes finais do trabalho, todos os
trabalhos que foram desenvolvidos ao longo da pesquisa e, finalmente, as sugestfes para

trabalhos futuros.
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2. REVISAO BIBLIOGRAFICA

2.1 — Introducéo

Neste capitulo sera realizada uma revisdo bibliografica das principais
topologias ja apresentadas na literatura técnica dos conversores ressonantes CC-CC trifasicos
isolados, bem como das suas caracteristicas de funcionamento, modulagdo e estratégia de
controle.

Inicialmente s&o apresentados os conversores ressonantes basicos, bem como o seu
principio fundamental. Em seguida, sdo apresentados diversos trabalhos da literatura com foco
principal nas estruturas bidirecionais ressonantes com comutacdo suave. Por fim, serad

apresentada a estrutura proposta neste trabalho.
2.2 — Conversores ressonantes

A filosofia dos conversores ressonantes surgiu em meados dos anos 70 com o
objetivo principal de reduzir as perdas por chaveamento dos tiristores que trabalhavam com
comutacdo forcada. Desse modo, nas Ultimas décadas os estudos tém avangado no sentido de
reduzir cada vez mais as perdas no chaveamento das chaves semicondutoras (SCHWARZ,
1976).

Com o advento dos conversores ressonantes e suas diversas variagoes, foi possivel
obter comutacdo suave para muitas topologias ja existentes. A poténcia dos conversores
aumentou gradativamente utilizando conversores com frequéncias de chaveamento cada vez
maiores com uma menor densidade de poténcia. Conforme apresentado na Figura 6, 0s
conversores ressonantes podem ser representados em trés estagios: Estagio inversor, estagio

ressonante e estagio retificador.

Figura 6 — Diagrama de blocos de um conversor ressonante isolado.
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Fonte: Elaborado pelo autor.
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Um dos principais contribuintes para a perda de rendimento dos conversores é a
comutacdo forgada. Esta situagdo ocorre quando as chaves semicondutoras ligam e/ou desligam
sob tenséo e corrente ndo-nulas, pois nessa transi¢do os dispositivos de chaveamento absorvem
poténcia conforme apresentado na Figura 7. Quanto maior a area em destaque, maiores as
perdas por chaveamento e, consequentemente, menor o rendimento do conversor.

Diversas estratégias de comutacdo sdo utilizadas na literatura para evitar a
comutacdo forcada e obter a comutacdo suave. Nessa condi¢do, a chave semicondutora liga
e/ou desliga sob tensdo e/ou corrente nula evitando, dessa maneira, transi¢es simultaneas da
tensdo e da corrente. Desse modo, possibilita a reducdo significativa das perdas por

chaveamento

Figura 7 — Formas de onda da tensdo e corrente sobre um MOSFET com comutacéo hard.

Vds Id

Perdas por
chaveamento

Fonte: (MONIZ, 2015, com adaptac6es).

Nos conversores ressonantes, € possivel obter comutacdo ZVS e/ou comutacdo ZCS
no acionamento e/ou desligamento das chaves semicondutoras em uma determinada zona de
operacdo. Isso possibilita um aumento da frequéncia de chaveamento, que acarreta em uma
melhoria da densidade de poténcia. Entretanto, nos conversores ressonantes os esforcos de
corrente e tensdo nos componentes s&o maiores se comparados aos conversores sem circuito
ressonante. Dessa maneira, deve-se buscar um ponto de equilibrio entre rendimento e densidade
de poténcia (HART, 2012).

Conversores que operam com altas frequéncias devem, preferencialmente, operar
em zonas em que as chaves comutem com ZVS. Isso deve-se ao fato que a frequéncia maxima
para ZCS € limitada pelas perdas no acionamento das chaves associado com a energia
descarregada pelos capacitores intrinsecos das chaves. A perda por comutagéo € proporcional
a capacitancia intrinseca da chave, a sua frequéncia de comutacdo e ao quadrado da tensdo de
gatilho. A comutacdo ZVS elimina as perdas associadas com as capacitancias da chave e
permite 0 uso de um capacitor em paralelo com as chaves usados como snubbers. Estes

capacitores tem a funcdo de diminuir as perdas no desligamento da chave. Além disso, a
34



comutacdo ZVS evita 0 aumento das perdas no acionamento das chaves devido ao diodo em
antiparalelo da chave. Apesar desse diodo ser considerado lento, pode ser utilizado reduzindo
0 nimero de componentes do conversor (SABATE, 2007; MONIZ, 2015). A Figura 8 apresenta
as formas de onda da tensdo e corrente de uma chave semicondutora que é acionada em ZVS e
desligada em ZCS.

Figura 8 — Formas de onda da tens&o e corrente sobre um MOSFET com comutagédo suave.

Fonte: (MONIZ, 2015, com adaptac6es).

Para a melhor compreensdo dos conversores ressonantes, as cinco equacdes
fundamentais dos conversores ressonantes sdo representadas por (2.1) - (2.5)
(KAZIMIERCZUK, CZARKOWSKI, 2011).

T (2.1)
0 2r /LS.CS
f
sz—s (2.2)
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c  “sTac (23)
S S
Z a)O.LS
Q_R_n& (2.4)
nv
G: out
v, (2.5)

A frequéncia de ressonancia é determinada por (2.1) em que Ls e Cs representam
a indutancia série e a capacitancia série. A frequéncia normalizada é uma grandeza

adimensional apresentada em (2.2) que consiste na razéo entre a frequéncia de chaveamento fs
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das chaves semicondutoras e a frequéncia de ressonancia fo. A impedancia equivalente do
circuito ressonante representada por (2.3) € a raiz quadrada da razdo entre a indutancia série e
capacitancia série. O fator de qualidade do conversor € a razdo entre a maxima energia
armazenada e a energia média dissipada por ciclo no circuito ressonante. Este é calculado
através da equacéo (2.4), onde R; representa a resisténcia equivalente da carga R, refletida para
0 circuito primério logo ap6s o circuito ressonante. A relacdo de transformacgdo do
transformador é representada por n.

O circuito ressonante proporciona um ganho de tensdo que deve ser multiplicado
pelo ganho do transformador para obter o ganho estatico do conversor. Analogamente, pode-se
obter o ganho estatico do conversor através da razao entre a tensdo de saida em relacéo a tensao
de entrada do conversor representado atraves da equacao (2.5). Quando o conversor opera com

uma frequéncia de chaveamento inferior a metade da frequéncia de ressonancia, ou seja,

f. < ?O < f,, o conversor estd no Modo de Conducdo Descontinua (MCD) e sofrera perdas

f
significativas. Caso o conversor opere no intervalo ?O < f, < f, o conversor estara operando

no Modo de Condugdo Continua (MCC) e as chaves estardo com comutacdo ZCS. Por fim, se

f0 < fs , 0 conversor também estara operando no MCC, entretanto, as chaves semicondutoras

operam com comutacdo ZVS que € a condicdo de operacdo preferivel em relacdo as demais
(OUTEIRO, BUJA e CZARKOWSKI, 2016).

No estagio ressonante, a maneiras de como os elementos do circuito sdo conectados,
bem como a quantidade de elementos, diferencia o0 seu comportamento e a sua classificacdo. O
circuito ressonante, que também é chamado de circuito tanque ou circuito tangque ressonante,
com dois elementos (22 ordem) e com trés elementos (3% ordem) sdo as estruturas mais
empregadas. As possibilidades de ligagdo do circuito ressonante com dois elementos s&o
apresentadas na Figura 8. As configurac@es representadas através das Figuras 8(a) e 8(b) séo as
mais comuns e denominadas por Circuito Série Ressonante (CSR) e Circuito Paralelo
Ressonante (CPR), respectivamente.

Os CSR apresentam um indutor e um capacitor em série e sS40 comumente usados
para caracteristica buck. Sdo preferiveis para grandes variacdes de carga e de frequéncia de
chaveamento. A impedancia equivalente da carga vista pelo circuito primario muda quando
ocorre variagOes na frequéncia de chaveamento e, como consequéncia, a tensdo nos terminais
da carga também varia. Pode-se concluir que essa estrutura ressonante se comporta como um
divisor de tensdo (KAZIMIERCZUK, CZARKOWSKI, 2011).
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Figura 9 — Configuracdes do circuito tanque com dois elementos.
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Fonte: (OUTEIRO, BUJA e CZARKOWSKI, 2016, com adaptagdes).

contrario, as chaves semicondutoras do conversor comutam com ZCS.

Figura 10 — Conversor Série Ressonante unidirecional.

sz D,

Fonte: (FANG, 2007, com adaptaces).

O CSR apresentado na Figura 10 possui a vantagem de funcionar sem carga, mas
uma situacdo em que a carga esteja em curto-circuito pode danificar consideravelmente os
elementos do conversor. Em situagdes de baixa carga, o CSR nédo tem capacidade de regulagéo
de tensdo, pois € necessaria uma grande variacdo de frequéncia de chaveamento para minimas
variacdes de tensdo. Além disso, 0 maximo ganho estatico é unitario. Portanto, ndo é adequado
para aplicacGes onde ha grandes variacdes da tensdo de entrada e de carga. Para frequéncias
maiores que a frequéncia de ressonancia, a impedancia do conversor tende a ser indutiva. Dessa

maneira, a corrente é atrasada da tensdo e as chaves do conversor comutam com ZVS. Caso
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Na Figura 11 ¢é apresentado o ganho normalizado do CSR para diferentes valores
de fator de qualidade (Q1<Q2<...<Q7). Pode ser verificado que o ganho serd unitério para a
frequéncia de ressonancia, independente do fator de qualidade. Acima dessa frequéncia, 0
conversor opera em ZVS e, caso contrario, opera em ZCS. A operacdo em zonas de comutagédo
ZVS é preferivel, pois essa condicdo minimiza as perdas por chaveamento e efeitos de
Interferéncia Eletromagnética, do inglés Electromagnetic Interference (EMI) (MONIZ, 2015;
FANG, 2007).

Figura 11 — Ganho normalizado do CSR.
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Fonte: (FANG, 2007, com adaptac6es).

Ao contrario do CSR, o CPR apresentado na Figura 12 apresenta baixo rendimento
com carga leve e tem a caracteristica de conseguir ganhos de tensdo superiores a unidade. Pode
operar com a carga em curto-circuito, que se caracteriza como uma espécie de protecdo
intrinseca da propria topologia. Entretanto, quando opera com baixissima carga, havera a
presenca de uma corrente elevada no circuito ressonante que pode causar danos aos elementos
semicondutores do conversor. Mesmo variando-se a frequéncia de chaveamento do conversor
para regular a tensdo de saida, a corrente no circuito ressonante mantém-se praticamente
constante. Dessa maneira, havera em um alto valor de corrente circulante no transformador que,
consequentemente, aumenta as perdas por condugéo e compromete o rendimento do conversor.

Uma outra caracteristica do CPR € que o0 pico do ganho estatico ¢é bastante alterado
com a variacdo de carga ou variacdo do fator de qualidade (Q1<Q2<...<Qe) conforme
apresentado na Figura 13, ao contrario do CSR em que o maximo ganho é unitario (MONIZ,
2015; FANG, 2007).
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Figura 12 — Conversor Paralelo Ressonante unidirecional.
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Fonte: (FANG, 2007, com adaptacdes).

Os CSR e 0s CPR sdo os mais comuns pela sua simplicidade e por apresentarem
apenas dois elementos reativos. Entretanto, ndo sdo apropriados para aplicacoes de alta poténcia
devido aos elevados esfor¢os de tenséo e/ou corrente nos dispositivos ativos do conversor. Em
geral, com o aumento do nimero de elementos no circuito tanque, hd uma melhoria de
performance do conversor ressonante, porém é acompanhado de um significativo aumento na
complexidade na analise matematica (OUTEIRO, BUJA e CZARKOWSKI, 2016).

As topologias de 3% ordem sdo obtidas adicionando-se um elemento ao circuito
ressonante de 22 ordem. Eles combinam as vantagens das topologias CSR e CPR e mitigam as
suas desvantagens. Essas topologias possuem 02 frequéncias de ressonancia chamadas de
frequéncia de ressonancia de curto-circuito e frequéncia de ressonancia de circuito aberto.
Dependendo da combinacdo de elementos, o circuito tanque pode caracterizar esse tipo de
estrutura para funcionar como um filtro passa-baixa, passa-faixa ou passa-alta. As

possibilidades de ligacdo do circuito ressonante com trés elementos sdo mostradas na Figura
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14. A topologia apresentada na Figura 14(b) é chamada de Conversor Série-Paralelo Ressonante
(CSPR), mais conhecida por conversor LCC. Essa topologia trata-se da combinagdo das
topologias série com a paralelo anteriormente apresentadas. O circuito ressonante possui trés
elementos sendo um capacitor série Cs, um indutor série Ls e um capacitor paralelo Cp. Desse
modo, apresenta duas frequéncias de ressonancia. A primeira é denominada de frequéncia de
ressonancia de curto-circuito ou frequéncia natural, anteriormente denominada apenas por
frequéncia de ressonancia e apresentada na equacéo (2.1) e agora apresentada na equacéo (2.6).
A segunda é denominada de frequéncia de ressonancia de circuito aberto ou frequéncia natural
ndo-amortecida apresentada na equacéo (2.7) (KAZIMIERCZUK, CZARKOWSKI, 2011). A
capacitancia equivalente entre os capacitores Cs e Cp que estdo em paralelo é dada pela equacéo
(2.8).

Figura 14 — Configuragdes do circuito tanque com trés elementos.
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O CSPR ou LCC é apresentado na Figura 15 e utiliza a estrutura do circuito tanque
apresentado na Figura 14(b). As caracteristicas do seu ganho estatico em relacdo a frequéncia
s&o apresentadas na Figura 16. E verificado que em f, 0 ganho estatico sera unitério tal como o
CSR, independente do fator de qualidade (Q:1<Q2<...<Qs). Devido a influéncia do capacitor
paralelo, para frequéncias acima de f, 0 ganho estatico pode atingir valores maiores que a
unidade para condigdes de baixa carga. Desse modo, ndo é interessante que esta topologia opere
proximo de fo2 Lcc. Além disso, o LCC pode operar com carga nula e ndo possui a desvantagem
do CPR de, em determinadas situacdes, existir correntes muito elevadas no circuito ressonante
que podem causar danos ao conversor (ALMEIDA, 2014; FANG, 2007).

Figura 15 — Conversor Série Paralelo Ressonante (LCC).
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Fonte: (FANG, 2007, com adaptacdes).

Figura 16 — Ganho normalizado do Conversor LCC.
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Fonte: (FANG, 2007, com adaptacoes).

Analogamente ao conversor LCC, o CSPR que apresenta o circuito tanque ressonante
apresentado na Figura 14(b), também apresenta trés elementos, sendo um capacitor série Cs,

um indutor série Ls e um indutor paralelo Lp. Esse conversor que apresenta essa estrutura é
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também conhecido por conversor LLC. Desse modo, o conversor possui duas frequéncias de
ressonancia. A frequéncia de ressonancia de curto-circuito € representada pela equacao (2.9),
enquanto que a frequéncia de ressonancia de circuito aberto é representada pela equacdo (2.10).
A indutancia equivalente entre os indutores Ls e L, que estdo em paralelo pode ser dado por
(2.112).

fo_ 1 (2.9)
0 2r [LS.CS
1
- (2.10)
02 2z (L |L,)C,
L,.L,
LG = (2.11)
s p

O conversor LLC apresentado na Figura 17, possui as vantagens do CSR e do CPR e
mitiga as suas desvantagens. Entretanto, o LLC possui uma vantagem a mais em relacéo ao
LCC. Em uma implementacao pratica, o indutor paralelo Lp usualmente é a propria indutancia
de magnetizacgéo do transformador de alta frequéncia presente em todo transformador. Nos CSR
a indutancia paralela também esta presente, entretanto, esta € pelo menos dez vezes maior que
a indutancia série e ndo participa ativamente do circuito ressonante, enquanto que no LLC, a
indutdncia Lp tem valores proximos a Ls. Dessa maneira, a sua influéncia ndo pode ser
desprezada no circuito ressonante. Além disso, do mesmo modo que nos CSR, a indutancia de
dispersdo do transformador pode ser usada como todo ou parte do indutor série Ls do circuito
ressonante. Portanto, o conversor LLC ganha em densidade de poténcia sem acarretar custos

extras.

Figura 17 — Conversor Série Paralelo Ressonante (LLC).
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Fonte: (FANG, 2007, com adaptac6es).

O ganho de tensdo do conversor LLC é apresentado na Figura 18, de onde pode ser
verificado que f,, agora denominada simplesmente por frequéncia de ressonancia, é maior que

foo. Desse modo, o ponto de ganho unitario, que é independente da carga, ocorrera em
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frequéncias de chaveamento maiores do que as frequéncias de maximo ganho. Independente do
fator de qualidade (Q:1<Q2<...<Qs), para qualquer frequéncia de chaveamento acima da
frequéncia de ressonancia, o filtro tem caracteristica indutiva. Por outro lado, para qualquer
frequéncia de chaveamento abaixo da frequéncia de ressonancia, o filtro ressonante tem
caracteristica capacitiva. Desse modo, para uma frequéncia de chaveamento acima de f, as
chaves comutam com ZVS e, caso contrério, comutam com ZCS. Se a frequéncia de
chaveamento estiver entre as duas frequéncias ressonantes, o conversor pode operar com ZVS
ou com ZCS dependendo exclusivamente das condi¢des de carga. Quanto maior a carga, menor
o fator de qualidade Q. Desse modo, quanto menor o fator de qualidade, significa que a poténcia
de saida sera menor. A proporcdo que o fator de qualidade diminui, pode-se obter comutagéo
ZV'S mesmo operando abaixo da frequéncia de ressonancia fo (ALMEIDA, 2014; FANG, 2007)

Figura 18 — Ganho normalizado do Conversor LLC.
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Frequéncia normalizada F = f,/f,
Fonte: (FANG, 2007, com adaptac6es).

2.3 — Principais topologias de conversores CC-CC isolados

O conversor CC-CC trifasico isolado consiste na juncdo de um estagio inversor
trifasico com um estagio retificador trifasico que séo interligados através de um transformador
de alta frequéncia cujas fases sdo defasadas de 120° e, também, possui tamanho e volume
reduzidos devido a alta frequéncia. Dependendo da sua aplicacéo, deve fornecer uma ampla
faixa de poténcia mantendo as caracteristicas de rendimento. Para aplicacbes em que s&o
exigidos um alto ganho de tensdo e isolagdo galvénica, diversos conversores bidirecionais

isolados j& foram analisados e estudados. Dentre eles, um dos principais conversores é o ja
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citado conversor DAB apresentado na Figura 19 que tem as vantagens de possuir
bidirecionalidade, isolagdo galvanica e alta densidade de poténcia. Além disso, o fluxo de
poténcia entre o lado primario e secundario é controlado através da técnica de controle phase-
shift, onde as portadoras triangulares das chaves do lado primério e secundario séo defasadas
entre si de um angulo que costuma ser menor que 60°. Entretanto, possui a desvantagem de ter
uma grande quantidade de componentes ativos ocasionando em uma maior complexidade na
sua operacdo. Dependendo da poténcia, pode ser significativamente mais oneroso se comparado
a uma estrutura unidirecional e, também possui uma ondulacéo de corrente em alta frequéncia
na saida na configuracdo monofésica.

O conversor DAB monofésico apresentado na Figura 19(a) foi originalmente
apresentado em De Doncker, Divan e Kheraluwala (1988). A topologia trifasica apresentada na
Figura 19(b), foi apresentada em De Doncker, Divan e Kheraluwala (1991). Ambas, tém grande
relevancia e sdo extensivamente analisados e comparados na literatura por serem bidirecionais
e possuirem o lado primério e secundario simétricos. A versdo trifasica do conversor DAB tem
a vantagem de fornecer uma maior poténcia devido a divisao dos esforgos entre as fases e operar
com niveis mais baixos de corrente se comparado com um monofésico de mesma poténcia. O
conversor DAB utiliza a indutancia de dispersdo do transformador somada a uma indutancia
externa como elemento de transferéncia de poténcia. Na configuracdo monofasica, utiliza oito
chaves semicondutoras com diodo antiparalelo, enquanto que na configuracéo trifasica utiliza
doze chaves semicondutoras. Para reducdo das perdas nas chaves semicondutoras, podem ser

utilizados capacitores em paralelo que se somam a prépria capacitancia intrinseca das mesmas.

Figura 19 — Conversor DAB (a) monofasico e (b) trifasico.
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Fonte: (ROGGIA, 2013, com adaptacdes).
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Nas referéncias Roggia (2013), Walbermark (2011) e Vangen et al (1991), o
conversor DAB monoféasico e o conversor Séries-Loaded Resonant (SLR) sdo analisados e
comparados. A corrente de saida e a frequéncia de chaveamento das chaves s&o proporcionais
no conversor DAB, enquanto que no conversor SLR ha uma maior sensibilidade as variacfes
de frequéncia de chaveamento, especialmente, proximo da zona de pico de ressonancia. Devido
a isso, € mais comumente controlado por modulagdo em frequéncia, mesmo que também possa
ser controlado pela técnica phase-shift. Fundamentalmente, o conversor DAB é um conversor
SLR com frequéncia relativa maior consideravelmente alta, pelo menos maior que 10. A
frequéncia relativa consiste na razdo entre a frequéncia de chaveamento e a frequéncia de
ressonancia e foi apresentada através da equacdo (2.2). O conversor DAB é uma boa alternativa
para frequéncias de chaveamento até 50kHz. Trata-se de uma topologia bastante vantajosa
considerando a sua topologia simétrica e a sua capacidade de operar como buck em um sentido
e boost no sentido contrario. Além disso, € introduzida uma nova estratégia de controle para os
conversores DAB e SLR, onde é mostrado que a técnica phase-shift tem poucas vantagens
quando aplicada ao conversor SLR se comparada ao conversor DAB operando em mesma
frequéncia de chaveamento.

Nas referéncias Li e Bhat (2008 e 2010) os CSR apresentados na Figura 20(a) - (b)
sdo analisados utilizando dois métodos. No primeiro método, o secundario € visto como uma
fonte de tenséo defasada da fonte de tenséo do lado primério, assim como o modelo da méquina
sincrona. No segundo método, o secundario € visto como uma carga resistiva com filtro
capacitivo que torna a analise matematica um pouco mais sucinta. Em ambos os métodos, sdo
consideradas apenas as componentes fundamentais da tensdo e corrente. A transferéncia de
poténcia é controlada através do controle phase-shift e o conversor opera com frequéncia de
chaveamento fixa.

Na referéncia Zhang, Lu e Li (2015), a topologia série ressonante da Figura 20(a)
tambem ¢ analisada, entretanto, o autor utiliza como método de controle a técnica Dual Phase
Shift (DPS). Alem disso, o trabalho apresenta uma abordagem mais generalizada desta técnica
de controle onde o Single Phase Shift (SPS) é abordado como um caso particular do DPS.

Observando-se as Figuras 19 e 20 pode-se verificar que os conversores DAB e CSR
sdo semelhantes tanto na versdo monofasica quanto na trifasica. Entretanto, a anélise
matematica, as formas de onda, o0 comportamento dindmico e a densidade de poténcia ndo sao
semelhantes, tornando-os conversores completamente distintos ( WALBERMARK, 2011).

Na referéncia Mirzahosseini e Tahami (2011), o CSR trifasico bidirecional
apresentado na Figura 20(b) foi analisado utilizando o0 modelo fundamental e a tenséo de saida
¢ controlada a partir do controle phase-shift. O conversor opera com a frequéncia de
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chaveamento fixa acima da frequéncia de ressonancia. Além disso, todas as chaves operam em

ZVS ou ZCS com ciclo de trabalho fixo e igual a 0,5.

Figura 20 — Conversor série ressonante (a) monofasico e (b) trifasico.
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Fonte: (LI e BHAT, 2010, com adaptagdes).

Em Prasad, Ziogas e Manias (1991), os conversores trifasicos ressonantes com link
CC e link CA apresentados na Figura 21 sdo analisados e comparados. E mostrado que a
combinacdo de ressonancia e técnicas de controle PWM podem ser usadas para controle de
tensdo de saida com frequéncia de chaveamento constante. Ambas as topologias apresentam
ZVS no MCC, entretanto, no MCD héa perdas mais significativas. Um inversor trifasico €
acoplado a um transformador de alta frequéncia e um retificador no secundario. Nessa
configuragdo, foi obtido um aumento de trés vezes na frequéncia da corrente de entrada e saida,
se comparado ao full-bridge. Além disso, obteve-se um baixo valor de corrente rms nas chaves,
porém ndo obteve comutacdo suave nas chaves. Com isso, a frequéncia de chaveamento e

melhoria da densidade de poténcia séo limitados.

Figura 21 — Conversor CC-CC trifasico ressonante operando com PWM (a) com link CA; (b) com link CC.
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Fonte: (PRASAD, ZIOGAS e MANIAS, 1991, com adaptagoes).
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Em Oliveira Junior e Barbi (2005), foi proposta uma técnica de modulacdo com
ciclo de trabalho assimétrico para uma topologia trifasica CC-CC isolada de 6 kW operando a
46kHz, em que foi mostrado que essa configuracdo combina as vantagens da configuragéo
trifasica com a comutagdo suave ZVS das principais chaves do conversor sem componentes
adicionais.

Para melhorar a eficiéncia da topologia proposta em Oliveira Junior e Barbi (2005),
foi proposto por Oliveira Junior, Antunes e Silva (2006) o uso do transformador com conexao
delta/duplo estrela aberto apresentada na Figura 22. A topologia possui seis chaves
semicondutoras com diodo em antiparalelo, trés indutores de transferéncia de poténcia, seis
diodos e dois indutores de saida, que agem como um indutor de interfase, bem como, um filtro
de saida. No estdgio secundario, a corrente é dividida por conta da presenca de dois
retificadores em paralelo. Foi proposta e analisada uma nova técnica de modulagcdo para
controle da corrente dos indutores que sao desequilibradas e podem, inclusive, atingir niveis
perigosos a ponto a saturar o ndcleo magnético. Por fim, os autores mostraram que o0 projeto e
montagem adequada dos elementos magnéticos sdo essenciais para minimizar o desequilibrio

de corrente entre eles que pode gerar saturacao magnética e baixo rendimento.

Figura 22 — Conversor CC-CC trifasico PWM ZVS associado a um retificador conectado em dupla estrela e
primario em delta.
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Fonte: (OLIVEIRA JUNIOR, ANTUNES e SILVA, 2006, com adaptacoes).
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O paralelismo de fases é essencial para aumentar a capacidade de poténcia do
conversor, porém compromete a sua densidade de poténcia. Nesse contexto, diversos trabalhos
na literatura apresentam propostas em que é discutido esse equilibrio. Em Liu, Johnson e Lai
(2004 e 2005) um conversor CC-CC trifasico para aplicacdes em altas densidades de poténcia
e baixos nivel de tensdo de entrada € proposto e apresentado na Figura 23. Inicialmente a
topologia tinha por finalidade aplicacdes em células combustiveis devido a sua particularidade
de utilizar baixos niveis de tensdo e elevadas correntes. A topologia proposta possui: trés pontes
ativas monoféasicas no lado primério totalizando doze chaves semicondutoras; uma ponte
trifasica passiva no secundario totalizando seis diodos; trés transformadores monofasicos
conectados na configuracdo delta aberto-estrela; trés indutores de transferéncia de poténcia e
um filtro LC de saida. A transferéncia de poténcia ocorre através do controle phase-shift entre
os bracos das pontes monofasicas do priméario, onde a conexdo delta aberto/estrela entre
primario e secundario garante o dobro de ganho de tensdo de saida para valores de phase-shift
maiores que 120°. No conversor ocorre comutagdo ZVZCS naturalmente para uma ampla faixa
de variacdo de carga. Entretanto, a topologia apresenta a desvantagem de ndo possuir
bidirecionalidade. Esta caracteristica de operacéo foi proposta por Oliveira Filho (2013 e 2015)

e sera discutida posteriormente.

Figura 23 — Conversor CC-CC trifasico com comutagdo suave para aplicagdes com baixa tenséo de entrada.
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Fonte: (LIU, JOHNSON, LAlI, 2004 e 2005, com adaptaces)

Na referéncia Jacobs, Averberg, e De Doncker (2004), é proposto um novo
conversor trifasico serie ressonante de 5kW apresentado na Figura 24. O conversor opera com
frequéncias de chaveamento acima da frequéncia de ressonancia de 100kHz e sdo limitadas a
um valor maximo de 140 kHz. Foi discutido que ha perdas consideraveis se 0 conversor operar
abaixo da frequéncia de ressonancia e torna-se necessario considerar o tempo morto entre as
chaves do mesmo braco no célculo do rendimento do conversor. Além disso, o conversor
proposto opera com comutacdo suave ZCS na frequéncia de ressonancia e ZVS se operando

acima desta. Nesse Ultimo caso, obtém-se melhores resultados. Como desvantagem, a topologia
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ndo apresenta bidirecionalidade. Em Jacobs, Averberg, e De Doncker (2005), foi proposto uma

versdo generalizada desta topologia com a finalidade de aumentar a poténcia do conversor.

Figura 24 — Conversor trifasico série ressonante unidirecional.
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Fonte: (JACOBS, AVERBERG, e DE DONCKER, 2004 e 2005, com adaptagdes)

Em Almardy e Bhat (2011), uma versao trifasica do conversor ressonante LLC com
filtro capacitivo de saida é proposta e apresentada na Figura 25. A versdo monofasica desta
topologia fora apresentada originalmente por Bhat (1995 e 1997). O conversor opera usando
modulacdo em frequéncia operando com um angulo de 180° entre os gatilhos das chaves
semicondutoras. Como principais caracteristicas, o conversor possui uma ondulacao da corrente
de entrada e saida seis vezes maior que a frequéncia de chaveamento; reducédo de peso devido
a utilizacdo de um transformador trifasico de alta frequéncia; utiliza a induténcia de dispersao
do transformador como parte do indutor de ressonancia e, por fim, é capaz de operar com ZVS

em toda faixa de carga e para variacdes da tensdo de entrada do conversor.

Figura 25 — Conversor LLC trifasico unidirecional com filtro capacitivo de saida.
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Fonte: (ALMARDYe BHAT, 2011, com adaptacdes).

O trabalho apresentado na Figura 26 por Bhat e Zheng (1996), propde um conversor
ressonante CC-CC trifasico com circuito ressonante LCC e filtro indutivo de saida de 0,5 kW.
Este conversor tem as vantagens do conversor série ressonante e do paralelo ressonante. O pico
de corrente através das chaves e do circuito ressonante diminui & propor¢éo que a carga diminui.
Desse modo, requer uma limitada variacdo da frequéncia de chaveamento para regulacdo da

tensdo de carga. A indutancia de dispersdo do transformador pode ser usada como parte do
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indutor ressonante e a ondulacdo da corrente de entrada e saida apresenta-se seis vezes maior
que a frequéncia de chaveamento, tornando os elementos filtrantes do circuito secundario
consideravelmente menores. Além disso, o conversor é analisado usando 0 modelo aproximado

de Fourier e opera com fator de poténcia atrasado para toda faixa de carga.
Figura 26 — Conversor LCC trifasico unidirecional.
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Fonte: (BHAT e Zheng, 1996, com adaptaces).

No conversor proposto por Liu, Chen e Chen (2017) apresentado na Figura 27, um
¢ analisado um conversor CC-CC trifasico com trés niveis que apresenta alta tensdo de entrada
e de saida. Uma de suas principais caracteristicas é apresentar uma reducdo nos esforcos de
tensdo das chaves do priméario pela metade da tensdo de entrada devido a estrutura com trés
niveis. No circuito primario, é utilizado um circuito série ressonante para melhorar a
performance do conversor. No circuito secundario, a tensdo nos diodos retificadores é igual a
tensdo de saida do conversor. E utilizada a estratégia de controle em frequéncia para obter
comutacdo ZVS para as chaves do primério e ZCS para os diodos secundarios. A modelagem
do conversor utiliza 0 modelo fundamental com frequéncia de ressonancia de 50kHz operando
com tensdo de entrada de 440-590V e tensdo de saida de 400V.

Figura 27 — Conversor CC-CC trifasico série ressonante com trés niveis.
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No conversor proposto por Shen et al (2018) apresentado na Figura 28, um
conversor CC-CC série-paralelo utilizando um circuito tanque ressonante LLC em série com
dois transformadores conectados em série no circuito primario e em paralelo no circuito
secundario ¢ analisado. E utilizada a estratégia de controle em frequéncia para se obter
comutacdo ZVS para as chaves do primario e ZCS para os diodos secundarios. A modelagem
do conversor utiliza 0 modelo fundamental com frequéncia de ressonancia de 110kHz operando

com tensdo de entrada de 380-420V e ganho unitério.

Figura 28 - Conversor CC-CC série-paralelo ressonante unidirecional.
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2.4 — Principais estratégias de controle usadas para conversores CC-CC ressonantes

A literatura mostra que ha uma constante tentativa na melhoria do desempenho de
conversores ressonantes de topologias jA propostas para que estes sejam capazes de ser
utilizados nas mais diversas aplicacGes na industria. Ampliar a faixa de tensdo de entrada e/ou
saida, ou mesmo, reduzir a faixa de frequéncia de chaveamento através de componentes
adicionais no conversor sdo algumas das melhorias que sdo constantemente investigadas.
Entretanto, essas melhorias podem aumentar o custo e a complexidade do projeto e devera haver
um equilibrio entre custo/beneficio que melhor se enquadra nas aplicacdes em que se destina o
conversor (OUTEIRO, BUJA e CZARKOWSKI, 2016). Nesse contexto, esse topico contém
resumidamente alguns dos principais trabalhos analisados que apresentaram novas estratégias
de controle em topologias ja conhecidas de conversores ressonantes.

Em Dehong, Chuanhong, Haifeng (2004), uma combinacéo do controle phase-shift
com modulagdo PWM ¢é proposta utilizando um conversor CC-CC isolado com 2 chaves
complementares no circuito primario e secundario. Essa soma de controles tem como finalidade
a reducdo dos esfor¢os de corrente nas chaves e expansdo da faixa de operacdo ZVS.
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No trabalho proposto por Dung, Chiu, Lin et al. (2019), foi proposta uma
modulacdo em frequéncia para um conversor trifasico CC-CC bidirecional série ressonante com
alta tensdo de entrada e baixa tensdo de saida, apresentado na Figura 29. Neste trabalho, foi
utilizada a conexdo em delta no secundario para reduzir os esforcos de tensdo no lado primario
e de corrente no lado secundario. O conversor opera com modulacdo em frequéncia para
controlar a tensdo de saida. Quando o controle adota um valor de frequéncia, o phase-shift é

calculado e ambas as variaveis sdo aplicadas ao conversor.

Figura 29 — Conversor estrela-delta CC-CC série ressonante bidirecional.
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Fonte: (DUNG, CHIU, LIN et al, 2019, com adaptagdes).

Usando a mesma topologia da Figura 20(a), Nguyen, Nguyen e Fujtta et al (2015)
propbs uma nova estratégia de controle que combina modulacdo em frequéncia e phase-shift.
O angulo phase-shift € mantido em um valor adequado para maximizar o fator de poténcia
médio do conversor e controlar a direcdo do fluxo de carga. A modulagdo em frequéncia
controla os niveis de poténcia transferido para a carga. Esta estratégia de controle mostrou-se
capaz de melhorar o rendimento do conversor, especialmente em condicdes de baixa carga.
Usando a mesma topologia, na referéncia Liu, Jang, Jovanovic et al. (2017), apresenta uma
nova estratégia de controle que melhora a performance do conversor diminuindo a frequéncia
de chaveamento por meio de um controle de tensdo de saida. A combinacgdo de frequéncia
variavel e de controle de tempo morto € utilizada para as chaves do circuito primario e
secundario, respectivamente.

Em Yaqoob, Loo e Lai (2018), é proposto uma estratégia de controle para o
conversor bidirecional Dual Active Bridge Series Resonant (DABSRC) apresentado na Figura
30. O conversor opera com alta frequéncia e, com o objetivo de obter comutagdo suave e
corrente minima no circuito tanque ressonante para uma ampla faixa de carga, o conversor

proposto possui uma impedancia chaveada (Xeq). A mudanga no valor de Xeq é capaz de
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controlar a poténcia do conversor, ja que a impedancia de entrada do conversor também muda
e, consequentemente, as caracteristicas gerais do conversor como ponto de operacao, fator de

qualidade e frequéncia de ressonancia.

Figura 30 — Conversor CC-CC série ressonante bidirecional com impedancia chaveada.
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De modo analogo, o trabalho da referéncia Hu, Qiu, Liu et al (2014) apresentado
na Figura 31, propde uma estratégia de controle para o conversor LLC multifase com um
capacitor chaveado. Ao mudar o valor da sua capacitancia resultante do circuito tanque
ressonante, a frequéncia de ressonancia do conversor, o ganho estatico e, consequentemente, o
seu comportamento dindmico também se alteram. Além disso, no circuito primario foi utilizado

um circuito half-bridge ao invés de um full bridge que reduziu pela metade o nimero de chaves

e custos.

Figura 31 — Conversor LLC com capacitor chaveado usando controle de frequéncia variavel.
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Fonte: (HU, QIU, LIU et al, 2014, com adaptagdes).

No trabalho apresentado por Shakib e Mekhilef (2017) na Figura 32, apresenta uma
estratégia de controle para o conversor CC-CC com circuito ressonante LLC com dois half-
bridges em série no circuito priméario para reduzir os esforcos de tensdo pela metade. A
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estratégia de controle apresenta um controle phase-shift com frequéncia adaptativa. A
frequéncia de chaveamento muda de acordo com as variag0es da carga de forma que garante a
comutacdo suave ZVS nas chaves do primério para qualquer angulo phase-shift imposto pelo
controlador e mantém o ganho do conversor constante. Como resultado da estratégia de
controle, o conversor é capaz de operar com um grande ganho de tensdo e manter o0 ZVS
independente das variagdes de carga. Além disso, o phase-shift muda de acordo com as
variagfes da tensdo de saida. Este conversor supera o ganho unitario do conversor DAB
ressonante convencional. O controle dessas duas varidveis reduz significativamente a

circulacdo de corrente no conversor o que auxilia nos resultados de rendimento do conversor.

Figura 32 - Conversor ressonante LLC com 2 half-bridges no primario e controle phase-shift e frequéncia.
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Fonte: (SHAKIB e MEKHILEF, 2017, com adaptagdes).

2.5 — Topologia e estratégia de controle propostos

Neste trabalho, é apresentado o conversor trifasico CC-CC isolado bidirecional
LLC ressonante com modulacdo em frequéncia para controle da tensdo de saida e phase-shift
na Figura 33. A topologia proposta consiste numa extensao ressonante da topologia proposta
por Liu e Johnson (2005) cuja bidirecionalidade foi proposta por Oliveira Filho (2013 e 2015).
As vantagens da topologia proposta séo:

1. Utiliza um inversor trifasico com trés circuitos em ponte completa em
paralelo (paralelismo de fases) totalizando 12 chaves semicondutoras
proporcionando um aumento da capacidade de poténcia do conversor ja que
os esforcos de corrente nas chaves serdo divididos, desse modo, essa
estrutura tendera a ter um comportamento melhor que uma ponte trifasica

classica com 6 chaves.

54



2. A utilizacdo do transformador de alta frequéncia com ligacdo delta aberto-
estrela proporciona um ganho de tensdo dobrado na tensdo de saida e,
portanto, é necessario um menor numero de espiras no transformador.

3. O circuito ressonante do conversor € a estrutura da topologia LLC de 3?
ordem que tem a vantagem de aproveitar as indutancias de dispersdo do
transformador de alta frequéncia e as suas indutancias magnetizantes para
compor o circuito ressonante. Além disso, o circuito ressonante é capaz de
bloquear um eventual e indesejado nivel CC nos transformadores,
prevenindo, desse modo, sua saturacdo magnetica e eliminando a

necessidade de uma malha de controle de corrente adicional.

Figura 33 — Conversor proposto.
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Fonte: Elaborado pelo autor.

O fato de que o conversor sempre opera em ZVS permite também que os efeitos
causados por EMI sejam reduzidos, dispensando assim o uso de volumosos filtros para conter
interferéncias eletromagnéticas (BECKHAUSER FILHO e BARBI, 2018). Para isso é
necessario que a zona de frequéncia de chaveamento esteja acima da frequéncia da ressonancia.
Uma outra vantagem da topologia é que possui uma ondulacéo da corrente de entrada e saida
seis vezes maior que a frequéncia de chaveamento.

O fluxo de poténcia da topologia pode ser controlado pelo controle do angulo
phase-shift entre o lado primério e o lado secundério do transformador. Considerando o circuito
ressonante, a tensdo e a corrente nos terminais do transformador tendem a ser senoidais quanto
mais préximo da frequéncia de chaveamento estiver da frequéncia de ressonancia do conversor.
A utilizacdo de duas variaveis de controle € interessante, visto que possibilita uma menor faixa

de variacdo de entre eles, acarretando em um comportamento mais linear dos magnéticos.
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O rendimento e a densidade de poténcia do conversor sdo otimizados adotando-se
critérios de projeto, como a escolha da uma frequéncia de chaveamento e phase-shift
adequados, que podem ser capazes de controlar os niveis de tensdo de saida e manter o
conversor operando dentro das zonas de comutacgéo suave ZVS em toda faixa de carga, de modo
que haja um equilibrio entre a menor quantidade de energia reativa circulante no transformador
e o controle da frequéncia de chaveamento do conversor

Devido as caracteristicas e vantagens apresentadas este conversor é recomendado
como interface entre um sistema CC de baixa tensdo de entrada para outro sistema de alta tenséo
de saida. Se for utilizado apenas como uma estrutura unidirecional, pode ser utilizado em
sistemas alimentados por células combustivel ou, também, para integracdo de sistemas
fotovoltaicos a rede com a adicdo de uma estrutura CC-CA em série. Aproveitando a sua
caracteristica bidirecional, pode ser utilizado para a integracéo entre o sistema de baterias e o
barramento CC de alta tenséo de veiculos hibridos e elétricos.

Portanto, a maior contribuicdo desta tese € propor um novo conversor CC-CC
trifasico isolado LLC ressonante com modulagdo em frequéncia que, devido as caracteristicas
de modulacdo e alta frequéncia, apresenta comutacdo suave para toda faixa de carga e melhor

densidade de poténcia, se comparado a sua estrutura ndo ressonante.
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3 ANALISE DO CONVERSOR PROPOSTO

3.1 - Introducéo

Uma vez apresentada a revisdo bibliografica, este capitulo dedica-se a descrigédo
detalhada do conversor proposto. Inicialmente, serd explicitada a anélise qualitativa do
conversor mostrando a técnica da modulagdo utilizada e as suas principais caracteristicas. Em
sequida, sera apresentada uma analise quantitativa do conversor demonstrando a analise
matematica do modelo do conversor atraves do Modelo Aproximado de Fourier, do inglés
Fundamental Harmonic Approximation (FHA), que sera capaz de determinar os esforgos de
tensdo e corrente do conversor com bastante fidelidade ao modelo real. Além disso, sdo
apresentados e discutidos a analise do ganho estatico, a andlise da comutacdo dos
semicondutores e, por fim, 0 modelo matematico para controle do conversor apresentados e

discutidos.

3.2 — Analise qualitativa do conversor

Nesta secdo, tem-se a andlise qualitativa do conversor, em que é descrito a

estratégia de controle geral e a técnica de modulacao utilizada.

3.2.1 — Técnica de Modulacéo

A técnica utilizada para o acionamento dos interruptores é baseada na modulacéo
PFM (Pulse Frequency Modulation), em que sdo utilizadas duas ondas portadoras defasadas de
180° com tempo morto (deadtime) entre os gatilhos para cada ponte, sendo que cada uma delas
é comparada com uma onda moduladora linear com ciclo de trabalho constante e igual a 0,5. O
controle da tensdo de saida do conversor € regulado através da variacdo de frequéncia que
depende do valor da carga e do angulo phase-shift do ponto de operacdo. O controle do fluxo
de poténcia entre os lados primario e secundario do conversor ocorre por meio da variagdo do
angulo phase-shift. Assim, variando-se esse angulo, é possivel definir o sentido do fluxo de
poténcia. As portadoras triangulares de um brago do primario e de um brago do secundario sdo
apresentadas na Figura 34(a), em que é verificado que o angulo entre elas é o angulo phase-
shift representado por ¢. Essa estratégia de controle do fluxo de poténcia é bastante usada na
literatura em conversores bidirecionais. A utilizagdo dessa técnica permite que a tensédo no
circuito de entrada do circuito ressonante seja uma onda retangular de dois niveis (ALMEIDA,

2016).
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Na Figura 34(b), séo apresentadas as principais formas de onda associadas a técnica
de modulacéo utilizada. Como a modulagéo em frequéncia proporciona que o ciclo de trabalho
seja constante para frequéncias variaveis, os gatilhos das chaves sdo sempre iguais. Nota-se
que, entre os bracos de uma mesma fase, as chaves sdo acionadas com uma defasagem de 180°
idealmente. Na pratica, ha a presenca de um tempo morto, em que se garante que uma chave so6
sera acionada quando a outra chave do mesmo braco ja estd desligada a fim de evitar um
indesejével curto-circuito de brago.

Figura 34 — Portadoras triangulares e sinais de gatilho das chaves semicondutoras.
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Fonte: Elaborado pelo autor.

3.3 — Andlise quantitativa do conversor

Nesta secdo, e apresentada a analise quantitativa do conversor, descrevendo-se a
modelagem e analise matematica do conversor considerando os principais esforgos de tenséo e
corrente nos elementos do conversor. Em seguida, obtém-se o fluxo de poténcia e a analise do
ganho estatico e da impedancia de entrada de acordo com a variacdo de frequéncia e phase-
shift. Por fim, é estudada a analise da comutacdo e o modelo matematico para controle do

conversor.
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3.3.1 — Modelagem e analise do conversor

A analise do conversor proposto e a sua modelagem matematica sdo apresentados
nesta secdo para definir as caracteristicas do modelo. Para analise matematica do conversor,
todos os elementos sdo considerados ideais. Além disso, todas as expressdes matematicas do
conversor proposto serdo desenvolvidas a partir de um modelo monofésico. As tensdes de
entrada e saida serdo consideradas constantes e sem ondulacgdes. A fim de simplificar a analise
do circuito equivalente do conversor proposto, 0 mesmo serd analisado considerando apenas as
componentes fundamentais das principais formas de onda da tenséo do conversor, enquanto 0s
efeitos das harmdnicas de maior ordem serdo desprezados e o sistema trifasico seré equilibrado.
Diversos trabalhos ja foram desenvolvidos comprovando a aproximacdo entre modelos
utilizando apenas as componentes fundamentais e 0 modelo completo que analisa cada etapa
de operacdo e pode-se verificar que a discrepancia entre os modelos é desprezivel (DE
DONKER; DIVAN; KHERALUWALA, 1991; OLIVEIRA FILHO; OLIVERIA JR.; PRACA,
2015).

No modelo monofasico equivalente apresentado na Figura 35(a) - (c), pode-se
verificar que no circuito primario a fonte de tenséo equivalente é uma fonte quadrada, j& que as
chaves semicondutoras conduzem sempre com ciclo de trabalho D = 0,5. Na Figura 35(a),
verifica-se que o retificador trifasico controlado em ponte completa do circuito secundario,
pode ser considerado como a combinacédo de dois retificadores meia ponte. O filtro capacitivo
de saida em paralelo com a carga pode ser considerado como fonte CC sem oscilacdes. Na
Figura 35(b), o secundéario pode ser representado por uma fonte defasada da fonte primaria por
um angulo phase-shift ou, também, por uma impedancia complexa (KAZIMIERCZUK,
CZARKOWSKI, 2011). Para facilitar a analise matematica, na Figura 35(c), todos os
componentes do circuito secundario séo refletidos para o circuito primario e sdo representados
atraves da apéstrofe .

O modelo equivalente € representado com a fonte de entrada do circuito tanque
ressonante vaia2(t) considerando apenas a componente fundamental da tensdo quadrada entre
0s pontos A1 e A2 e representada na equacdo (3.1). De modo analogo, a tenséo do lado
secundario van(t) representada na equacdo (3.2), também considera apenas a componente
fundamental da tensdo entre os pontos “a” e “n”. A frequéncia angular de chaveamento é

representada pela equagéo (3.3).

4V,

Vag o )= 7i.sen(a)t) 3.1)
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2.\/0
Van )= — sen(ot—g¢) (3.2)

w=2rf (3.3)

Figura 35 - Modelo monofésico do conversor ressonante LLC.
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Fonte: Elaborado pelo autor.

As formas de onda do conversor da fonte de entrada do circuito tanque ressonante
vaia2(t) e da tensdo do lado secundario van(t) da Figura 35(b) é apresentada na Figura 36. Pode-
se verificar que o valor de pico de vaiax(t) € igual & tensdo de entrada Vi, enquanto que, o valor

de pico de van(t) é igual @ metade da tensdo de saida Vo.
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Figura 36 - Tensdo da fonte de entrada e tensdo no lado secundario do conversor.
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A tensdo no secundario representada pela equacéo (3.2), quando é refletida para o
circuito primario é representada pela equacao (3.4). A relacdo de espiras do transformador de
alta frequéncia sera (1:n;) e a tensdo de saida CC refletida para o lado primario é representada

na equagéo (3.5).
4.\/0 '
Van ()= — sen(wt—¢) (3.4)
' Vo (3.5)
VO =2—nt .

Como o conversor opera com modulacdo em frequéncia, 0 conversor proposto
possui ciclo de trabalho fixo igual a D = 0,5. Devido a conexdo delta aberto - estrela do
transformador, possui o dobro do valor do ganho se comparado a uma conexdo estrela no
circuito primario. O ganho estatico M representado pela equacao (3.8) é dado pela razéo entre
as tensdes rms das equacdes (3.1) e (3.4) que sdo representadas por (3.6) e (3.7),
respectivamente. Esse resultado também foi demonstrado em Liu, Johnson e Lai (2005),
entretanto, com uma abordagem mais geral, em que o ciclo de trabalho das chaves das pontes
primarias ndo era fixo em 0,5 e a defasagem entre elas era variavel. Foi mostrado que para uma

defasagem superior a 120°, ja se obtinha o resultado demonstrado em (3.8).

_Zﬁ'vi 3.6
VaiA2rms = o (3.6)
22V
VA 0 (3.7)
an'rms T
Mo _ Yo (38)
V. 2n.V
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Analisando o modelo equivalente monofasico do conversor da Figura 35(c) e 0
principio da superposicdo em conjunto com algumas manipulacGes trigonométricas, € possivel

determinar a corrente de entrada do circuito tanque ressonante is(t) através da equacéo (3.9).

is(t):i i [Vo'cos(a)t—gzﬁ)—vi cos(a)t)} (3.9)

ﬂXS n=13...

A reatancia série equivalente do circuito tanque ressonante é representada por Xs e

apresentada na equacao (3.10).

X =ol ——— (3.10)

A corrente senoidal is(t) também pode ser representado pela equagdo (3.11). A
amplitude da corrente senoidal apresentada em (3.11) é dada por (3.12) e a sua defasagem por

(3.13). O ganho estatico M ja fora apresentado em (3.8).

i [Issen(na)t—a)] (3.11)

n=1,3...

] 4

I(t) =——

S() X
S

:Vi\/MZ—ZM cos(n¢) +1

S n

a=tg™? {%(nm —cotg ( n¢)} (3.13)

(3.12)

Considerando o mesmo principio, pode-se determinar a corrente ip(t) através da
equacdo (3.14). Essa corrente atravessa a reatancia indutiva paralela Xp, que consiste na

indutancia magnetizante do transformador de alta frequéncia apresentada na equagéo (3.15).

A ' sen(na)t—ngzﬁ—ZJ
__ o0
i (t) = —~ : n; . (3.14)
X4 :;)Lp i (3.15)
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De modo anélogo, a corrente it’(2) também pode ser determinada pelo principio da
superposicdo com auxilio de algumas manipulacbes trigonométricas através das equacdes
(3.16) e (3.17).

i () =i (1) —i, () (3.16)
« |V_'cos(n(wt—¢ V. cos(nwt
it'(t)=% 2| (nx( ) nx( ) (3.17)
n=13... t S

A corrente senoidal it’(z) pode ser representada também pela equacéo (3.18), em
gue a sua amplitude tem modulo apresentada por (3.19) e a sua defasagem por (3.20). A equacgéo
(3.21) representa a reatdncia equivalente do paralelismo das reatancias apresentadas nas
equacoes (3.10) e (3.15).

i '(t) = i H |t " sen (na)t —,8)} (3.18)

n=L3...
2
X X
. [M?+ P oM P cosng)
I S+Xp s 0
‘I "= (3.19)
t I’VZ’Xt
X, sen™(ng)
—tg | —L —cotg(n
B=tg [ X 9( ¢)] (3.20)
X _.X
- S P (3.21)
t X +X

A corrente média de saida do conversor pode ser obtida através do valor médio da
equacéo (3.17) em um meio periodo representada em (3.22). Desse modo, a corrente média de

saida do conversor para a n-ésima harmonica é dada pela equacdo (3.23).

17| 4V, "cos (ot —¢) R cos(at)

i, '=— d (et
' Ty X X (a)) (3:22)
t S
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8V sen ( n¢)

=D (3.23)

n=13...

Para o caso particular da equacdo (3.23) da frequéncia fundamental considerando

que n =1, tem-se a corrente média de saida do modelo obtida pela equacéo (3.24).

_8Visen(g)

o — 72_2—)(5 (3.24)
Assumindo que a tensdo de entrada do retificador trifasico controlado do circuito

secundario é a componente fundamental da tensdo quase quadrada de entrada do retificador e,
também, que a corrente de entrada € senoidal, entdo a impedancia equivalente do circuito
secundério pode ser determinada. No circuito secundario, a corrente i(t) possui defasagem igual
a f3, ao passo que a tensdo Vvan(t) tem defasagem igual a ¢. Portanto, a defasagem entre a tenséo
van(t) € a corrente iy(t) sera igual ao angulo 6, que por sua vez, sera igual a subtracdo entre o
angulo da tenséo pelo angulo da corrente. O valor rms da equagéo (3.18) considerando apenas
0 modelo fundamental sera igual a equacéo (3.25). A corrente média de carga refletida para o
circuito primario é apresentada na equacao (3.26). Isolando-se a corrente rms na equacdo (3.26),

obtém-se a equagdo (3.27).

It 'lrms = ﬁ (3.25)
2—”+0
3
=60 2 [V21 e sen(at) J o) - 2 €080
T < T
1 'tems| = o 7 3.27
t 1rms 3\/§C030 ( )

Considerando-se a tensdo rms de entrada do circuito retificador dada pela equacéao
(3.7) e a corrente rms pela equacdo (3.27), pode-se determinar a impedancia equivalente
refletida para o lado primario do transformador atraves da equacdo (3.28). A resisténcia
equivalente Ro’ € a resisténcia de carga do conversor refletida para o circuito priméario. No caso
particular em que 8 = 0°, torna-se equivalente ao caso em que circuito secundario utiliza apenas

diodos no lugar de chaves semicondutoras. Além disso, nesse caso, a impedancia Zac passa a
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ser uma carga resistiva. Apos algumas substituicdes nos termos da equacdo (3.28), esta pode

ser melhor representada através da equacao (3.29).

V_ .,
v |_an'rms o
ac B It '1rms 4¢ ﬂ (328)
zﬁvo'
T GRO'.cose
ac <[ x|S0 < (329)
3\/50036?

3.3.2 — Fluxo de poténcia do conversor

Para obter-se a equacdo que define a poténcia média do conversor do modelo
monofasico, € necessario que a tensdo de saida refletida para o lado priméario Vo', seja

multiplicada pela equacéo (3.24) obtendo-se, desse modo, a equacéo (3.30).

., 8V.V,'sen(¢
Pa=Vo'lo = 7:2 X ( ) (3.30)

O modelo matematico considera um sistema monoféasico para facilitar a andlise,
onde, na verdade, a topologia real € trifasica. Para que o conversor seja representado
corretamente, basta multiplicar a equacao (3.30) por trés para determinar a poténcia total do
conversor trifasico conforme representado na equacéo (3.31) considerando, também, o ganho
estatico em (3.8). Pode-se perceber que a poténcia do conversor varia de acordo com o ganho
estatico, com a frequéncia de chaveamento e com o angulo phase-shift. Portanto, para controle

da poténcia de saida, essas grandezas devem ser as variaveis de interesse.

_ 24V M .sen(¢)

P, :3(VO '.io') T

(3.31)

Para melhor representacdo grafica e para uma analise mais genérica, todas as
equacdes serdo normalizadas com os valores de base abaixo representados pelas equacdes
(3.32) e (3.33). A poténcia ativa do conversor em pu é representada pela Figura 37. Através da

analise da figura, pode-se verificar que a poténcia maxima ativa ocorre quando o angulo phase-
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shift € + 90°. Entretanto, nessa zona de operagédo, 0 conversor estara sujeito a grandes esforcos
de tensdo e corrente além de grandes perdas elétricas, tornando esse angulo limitado as

caracteristicas seguras de operacdo do conversor.

Vbase = Vi (3.32)
2
I:)base = ﬁ (3.33)

S

Figura 37 — Poténcia ativa (pu)
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Fonte: Elaborado pelo autor.

O fator de poténcia é determinado atraves da razdo entre a poténcia ativa e a
poténcia aparente do conversor. Considerando o modelo monofasico do conversor da Figura
35(b) - (c), a poténcia aparente do conversor é dada pela equacdo (3.35) que é determinada
através do produto da tensdo rms de entrada representada por (3.6), pela corrente rms de entrada
representada por (3.34), que é obtida atraves de manipulagdes trigonométricas nas equagoes

(3.9) ou (3.11). Finalmente, o fator de poténcia sera representado pela equacéo (3.36).

Zﬁ{(—vi +V, cos(¢))2 +(V, sen (¢))2}

| =
S_rms X2

(3.34)

1632V, [(_Vi Vo cos(¢))2 (Vosen Wﬂ

o1~V mia2rmssrms = JERVE

S

S

(3.35)
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Fp—=_0l (3.36)
S01

O fator de poténcia em funcdo do angulo phase-shift e da frequéncia de
chaveamento é representado na Figura 38. Pode-se verificar através do grafico que o fator de
poténcia tende a ter valor maximo quanto menor for o angulo phase-shift sendo maximo quando
¢ tende a 0°. A proporcéo que o angulo phase-shift aumenta, ha uma gradual diminuigio do
fator de poténcia, ja que o aumento da poténcia aparente eleva a corrente circulante do
conversor reduzindo o rendimento do conversor. Quando o angulo phase-shift é
aproximadamente nulo, o fator de poténcia sera aproximadamente nulo, entretanto, devido as
aproximacdes matematicas do modelo fundamental, a figura apresenta um valor

aproximadamente unitéario.

Figura 38 — Fator de poténcia.
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Fonte: Elaborado pelo autor.

3.3.3 — Anélise do ganho estatico e da impedéncia de entrada do conversor

Para determinar o ganho estatico M do conversor e as caracteristicas da impedancia
de entrada em relacdo a frequéncia de chaveamento, o circuito equivalente monofésico
apresentado na Figura 39 serd analisado detalhadamente. Aplicando-se a Lei das Correntes de
Kirchhoff (LCK) no modelo equivalente monofasico do conversor proposto, € possivel

determinar o ganho estatico do conversor através da relacdo apresentada em (3.37).
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Figura 39 - Modelo equivalente monofasico do conversor ressonante LLC.
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Ls d !
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Fonte: elaborado pelo autor.
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S (3.37)

joL
j| oL, - L + "l ac
@C, ZaC + Jol,

Considerando as equac@es (2.1) - (2.5), a frequéncia normalizada F, o fator de

qualidade Q, e, por fim, a razdo entre as indutancias paralela e série do circuito tanque
ressonante, representado por A e apresentado na equagdo (3.39), o ganho estatico M do
conversor pode ser reescrito e apresentado pela equacgéo (3.38).

VO'| 1
M = Y ‘: N N (3.38)
! th(@)(F—jﬂ'z Q(F—)ﬂ'z
o) el
F 6 6
Lp
R
» (3.39)

A Figura 40 apresenta as principais caracteristicas do ganho estatico do conversor.
Considerando as variacdes de carga, consequentemente, do fator de qualidade, hé trés regides
de operacdo que possuem caracteristicas especificas. Na regido 01, a frequéncia de
chaveamento € menor que a frequéncia de ressonancia. Nessa situacdo, o conversor apresenta
uma caracteristica capacitiva e todas as chaves semicondutoras serdo desligadas com ZCS e
ligadas com comutacdo forcada. Desse modo, os esforgos de tenséo e corrente sobre as chaves
semicondutoras serdo maiores. Além disso, o capacitor série Cs sera submetido a condicdes
mais extremas na sua operacao, principalmente, se o valor do barramento CC for alto. Portanto,
essa condicdo de operacdo comprometera consideravelmente o rendimento do conversor. A

proporcédo que a frequéncia de chaveamento diminui, o conversor passa a operar no MCD. Na
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regido 02, a frequéncia de chaveamento é maior que a frequéncia de ressonancia de circuito
aberto (fo2) e menor que a frequéncia de ressonancia (fo). As duas frequéncias de ressonancia
foram definidas nas equacdes (2.6) e (2.7). A linha tracejada representa o limite entre a zona de
comutacdo ZVS e ZCS, que depende exclusivamente da carga. Nessa condicdo, o fator de
qualidade tende a ser menor que 1, ou seja, baixissima carga. Além disso, pequenas variacdes
de carga podem ser suficientes para que o conversor mude de regido de operacdo. Na regido 03,
a frequéncia de chaveamento do conversor é maior que a frequéncia de ressonancia. Nessa
condicdo, 0 conversor apresenta comportamento essencialmente indutivo e todas as chaves
semicondutoras operam com ZVS independente das condicdes de carga. Além disso, 0s

esforcos de tenséo no capacitor série sdo consideravelmente menores se comparado a regiéo 01.

Figura 40 — Regibes de comutagéo do conversor.
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Frequéncia normalizada F = f/f,
Fonte: Elaborado pelo autor.

A impedancia de entrada equivalente do modelo monofasico apresentado na Figura
35 ¢ definida através da relacdo apresentada na equacao (3.40), que considera o circuito tanque
ressonante e o circuito secundario refletido para o circuito primario. A impedancia base adotada
para que seja possivel a representacdo em pu é dada por (3.41). O gréafico do médulo e do
comportamento da fase da impedancia de entrada em relagdo a frequéncia de chaveamento,
considerando valores em pu, sdo apresentados na Figura 41, em que verifica-se que quando o
conversor possui um fator de qualidade maior que a unidade e opera com frequéncia de
chaveamento maior que a frequéncia de ressonancia, 0 conversor comporta-se como uma carga
indutiva e, portanto, a corrente no capacitor série sera atrasada em relacéo a tensdo fundamental
vara2(t), que é condicdo fundamental para que ocorra comutagdo ZVS. Nessa condi¢do de

operacédo, os diodos antiparalelos dos MOSFETSs desligam-se com baixo di/dt e ndo geram picos
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de corrente reversa. Ao contrario, quando a frequéncia de chaveamento ¢ inferior a frequéncia
de ressonancia, 0 conversor comporta-se COmo uma carga capacitiva e, portanto, a corrente sera
adiantada em relacdo a tensdo, que é fundamental para que ocorra comutacdo ZCS. Nessa
condicdo de operacdo, os diodos antiparalelos dos MOSFETs desligam com grande di/dt
gerando, consequentemente, um elevado pico de corrente reversa (KAZIMIERCZUK,
CZARKOWSKI, 2011).

1 [e |z,
Z =]l oL - +
s ac P
Ls
Zbase = C_ (3.41)

| Zin(f)/zbasel

arg( Zin(f))|

A5 — — — — =M — — — — — — — — — — —
Q aumenta

0.5 1 15 2

Frequéncia normalizada F = fJ/f,
Fonte: Elaborado pelo autor.

-90°

A corrente maxima que atravessa as chaves semicondutoras no circuito primério é

igual ao valor maximo da corrente série do circuito ressonante apresentado na equacéo (3.10).
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Esse valor de pico € expresso pela equacéo (3.42) e esta graficamente representado com valores
normalizados através da Figura 42 variando de acordo com F. Nesta figura, pode-se observar

que quanto maior o fator de qualidade, menores serdo os valores do pico de corrente obtidos.

(3.42)

ISw1 =

20

(=Y
o1

=
o

Iswl(f) / Ibase

0.5 1 15 2
Frequéncia normalizada F = f/f,

Fonte: Elaborado pelo autor.

Por fim, a maxima tensdo sobre o indutor e o capacitor série do circuito ressonante
sdo apresentados nas equacoes (3.43) e (3.44), respectivamente. As formas de onda das tensdes

destas equacdes sdo representadas graficamente através das Figuras 43 e 44, respectivamente.

4Via)LS
VLsmalx = (343)
7[‘2. ‘
In
4Vi
VCs max — | (344)
72"2- ‘a)C
In S

Quando o fator de qualidade é muito baixo, condi¢do que indica baixa poténcia ou
carga aproximadamente a vazio, os esfor¢os de tensdo no capacitor e indutor do circuito
ressonante, bem como os esfor¢cos de corrente nas chaves semicondutoras do primério,

aumentam consideravelmente em torno da frequéncia de ressonancia. Nesse cenario, pequenas
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variacdes na frequéncia de chaveamento podem ser suficientes para gerar grandes variagdes de
picos de tensdo e corrente. Por outro lado, & proporgdo que o fator de qualidade aumenta com

as variacOes de carga, os esfor¢os diminuem significativamente.

Figura 43 - Pico de tensdo normalizada no indutor Ls.
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VLs max(f)/ Vbase

0.5 1 1.5 2
Frequéncia normalizada F = fy/f,

Fonte: Elaborado pelo autor.

Figura 44 - Pico de tensdo normalizada no capacitor Cs.

Q aumenta

VCs_max(f)/ Vbase

0.5 1 1.5 2
Frequéncia normalizada F = f/f,

Fonte: Elaborado pelo autor.
3.3.4 — Anélise da comutacdo do conversor

Para que o conversor opere com fator de poténcia atrasado, € necessario que a
corrente série inicial que atravessa as chaves semicondutoras do circuito primario e o indutor

série do circuito ressonante, seja negativa conforme apresentado na equacdo (3.45). Desse
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modo, havera comutacdo ZVS. Além disso, o angulo da corrente is(t) devera ser atrasado em

relagdo a tensdo de entrada vaia2(t) para caracterizar um fator de poténcia indutivo.

_ 4IS sen(-a)
i (0)=—S——~<0 (3.45)
7Z'XS

A caracterizacdo de comutacdo ZVS das chaves semicondutoras do circuito
primario e obtida a partir da analise da corrente série do circuito tanque ressonante is(t) no
instante inicial t = Os que deve satisfazer a condigéo apresentada na equacédo (3.47) obtida a
partir de (3.46).

i.(0) = 7;?( i[v 'cos(0—¢) Vi cos(O)}<0 (3.46)

1
cos(¢) < ™ (3.47)

De maneira analoga, analisando a corrente it’(z) do circuito tanque ressonante
previamente apresentada em (3.17) no instante inicial z = ¢/w, pode-se observar que para obter
comutacdo ZVS no circuito secundario, é necessario satisfazer a condicdo apresentada na
equacao (3.49) obtida a partir do desenvolvimento de (3.48).

4 ¢ v, Vicos(n¢)

— >0
T3 nXxX (3.48)
t S

1

cos(¢) <M {1+%(1—?ﬂ (3.49)

No circuito primario e no circuito secundario, os diodos antiparalelo dos MOSFETSs
S1p € Si1s deverdo estar conduzindo conforme as direcOes das correntes apresentadas na Figura
45 para que as mesmas sejam acionadas com ZVS. Para garantir as caracteristicas ZVS, a
impedancia de entrada, representada pela equacdo (3.40), deve possuir angulo positivo e a
energia armazenada na indutancia paralela do circuito ressonante deve ser maior que a energia
armazenada na capacitancia intrinseca do MOSFET (Coss), ou seja, Lp.lLp_max > Coss. Vs, onde
ILp € a corrente maxima que atravessa Lp e Vs € a tensdo gate-source para acionamento da

chave. Na Figura 45, observa-se que a chave superior e a chave inferior de cada brago do
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conversor operam complementarmente. Durante a sua comutacéo, existe um tempo morto entre
a operacdo destas que deve ser maior do que a condicdo apresentada em (3.50), em que tqt
corresponde ao tempo necessario para carregamento/descarregamento do capacitor Coss, € Ips €
a corrente dreno-source da chave. Na Figura 45, Ips corresponde a is(t) e ig(t) no primario e

secundario, respectivamente.

t, >—o=n (3.50)

Figura 45 - Direcdo da corrente nos MOSFETSs do circuito primario e secundario.
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Fonte: Elaborado pelo autor.

As zonas de comutacao suave em relacdo a tensao de saida do conversor em funcéao
da frequéncia de chaveamento podem ser analisadas na Figura 40. Considerando a poténcia do
conversor na equacao (3.31) e as condi¢Ges para comutacdo ZVS apresentadas em (3.47) e
(3.49), pode-se determinar as curvas de fronteira entre as regides de comutacdo suave e
dissipativa do circuito primario e secundario através das equacdes (3.51) e (3.52),
respectivamente. Nesse caso, foi considerada uma frequéncia de chaveamento fixa, ciclo de
trabalho D = 0,5 e a razo entre as indutancias paralela e série do circuito tanque ressonante
igual a A = 2. Foram analisadas quatro condicGes distintas de ganho estatico: My = 0,5; M2 =
1,0; M3 = 1,5 e M4 = 2,0. Pode-se verificar atraves da Figura 46(a) que, para a condi¢do do
ganho unitario, o conversor ressonante possui comutacdo suave em toda faixa de carga.
Alterando-se a frequéncia de chaveamento, os valores da poténcia também serdo alterados, de
modo que, o controle terd que encontrar um balanco entre o valor do phase-shift e frequéncia
de chaveamento para manter o ganho estatico o mais proximo possivel da unidade com a
finalidade de obter comutacdo ZVS em todas as chaves em uma ampla faixa de operagéo do

conversor.
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As zonas de comutagdo do conversor proposto, do conversor ndo ressonante
proposto por (OLIVEIRA FILHO, 2015) e do conversor DAB trifésico j& apresentadas no
capitulo anterior sdo comparadas na Figura 46(b). Ambos os conversores apresentam a mesma
poténcia. A frequéncia de chaveamento do conversor proposto € 5 vezes maior que 0S outros
dois conversores comparados. Verifica-se na Figura 46(b), que a zona de comutacéo suave do
conversor DAB trifasico € maior em relagdo ao conversor proposto e a0 conversor proposto por
(OLIVEIRA FILHO, 2015). Entretanto, o conversor proposto tem maior capacidade de
poténcia considerando-se que ha o dobro de chaves semicondutoras e divisdo dos esforcos de
corrente. Comparando-se o conversor proposto por (OLIVEIRA FILHO, 2015) com o
conversor proposto, pode-se verificar que este possui maior area de zona de comutacdo suave.
Além disso, por possuir frequéncias de chaveamento significantemente maiores, tem a

vantagem de apresentar uma menor dimensao fisica dos seus elementos magnéticos.

2
P () 24V tan(¢)
03i = 2 (3.51)
X
12V.*sen(2¢)
I
Poai (#) = 1 1 (3.52)
22X |1+ 1=
A F
Figura 46 - Fronteiras de comutacéo suave dos circuitos primario e secundério.
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Fonte: Elaborado pelo autor.
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3.3.5 — Modelo matematico para controle do conversor

O desenvolvimento de um modelo matematico linearizado, que seja capaz de
representar o comportamento do conversor em um determinado ponto de equilibrio é de grande
importancia para o funcionamento adequado do sistema de controle. Um dos modelos mais
usados na literatura € o modelo por gyrator, que é capaz de inverter as caracteristicas de uma
das portas do conversor e, no caso de elementos lineares, também inverte a impedancia,
podendo, por exemplo, fazer um circuito capacitivo se comportar como indutivo ou uma fonte
de tensdo se comportar como uma fonte de corrente e vice-versa. Devido a essa caracteristica
de “girar” um elemento, o acoplamento da porta de entrada com a porta de saida € chamado de
coeficiente girostatico (TELLEGEN,1948).

O transformador ideal ndo pode fornecer, consumir ou armazenar energia. Da
mesma maneira, 0 gyrator também ndo apresenta perdas nem acumula ou fornece energia.
Desse modo, o gyrator se aplica a uma grande variedade de circuitos de processamento de
energia com caracteristicas conservativas de energia, denominados de POPI (Power Output
equals Power Input) (OLIVEIRA FILHO, 2015; WALBERMARK, 2011).

A simbologia que é utilizada em circuitos dos dois tipos de gyrator é apresentada
na Figura 47 (a) gyrator condutancia (1/Q) e (b) gyrator resisténcia (). Para o gyrator
condutancia, valem as relacdes apresentadas na equacdo (3.53) e para o gyrator resisténcia,

valem as relacGes apresentadas na equacao (3.54).

Figura 47 - Simbologia do gyrator.

ii | I I

—V, )m( Vor—/—=——V; )ﬂc Vo——

(@) (b)
Fonte: (WALBERMARK, 2011, com adaptagdes).

{Ii =+gV,

L —tgV (3.53)
V. =zr.l,
V. =2r.l. (3:54)

76



A corrente média de saida do modelo monofasico refletida para o lado primario foi
dada pela equacdo (3.24). Considerando que as equacdes desenvolvidas nesse trabalho
utilizando a componente fundamental foram desenvolvidas a partir de um modelo monofésico
equivalente, entdo, para obter-se a corrente média de saida do conversor trifasico deve-se
refletir a corrente média para o lado secundario e multiplica-la por 3 por ser trifasico. Desse

modo, a corrente média de saida do conversor sera dada pela equacéo (3.55).

(3.55)

Io(fs):S.( 8.\/i.sen(¢)J

n.2.X, (1)

A reatancia série apresentada em funcdo da frequéncia de chaveamento apresentada
por (3.56) pode ser facilmente obtida a partir da equacdo (3.10) e através de algumas
manipulacdes matematicas. Substituindo (3.56) na equacao (3.55), obtém-se a equacéo (3.57)
que representa a corrente média de saida do conversor em funcéo da frequéncia de chaveamento

considerando um determinado valor fixo de phase-shift.

T
XS (f)= (Sf—so]'Zﬂ-LS (3.56)
12sen(¢
I, () = > (2) V (3.57)
i
nz®| = o |L
f, S

Considerando as equacdes (3.57) e (3.53), isola-se a corrente de saida e a tenséo de
entrada conforme a equacgdo (3.58) para se obter o coeficiente girostatico apresentado na

equagao (3.59) cuja unidade sera Q.

1.(f) =gV, (3.58)
12.
g= Sf k (¢2) (3.59)
(55
n.z3| o |L
f, s

Através da equacéo (3.58), pode-se perceber que o conversor transforma uma fonte
de tensdo do circuito primario em uma fonte de corrente para o circuito secundério. Dessa
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maneira, 0 modelo do circuito secundario é apresentado na Figura 48 através de uma fonte de
corrente alimentando uma carga RC. A funcéo de transferéncia da tensdo de saida Vo em relacdo
a corrente io dada equacéo (3.60).

_VO (S)_ R0
“1,(s) RC,s+1

GV0|0 (S)

(3.60)

Figura 48 - Modelo equivalente do conversor usando a teoria de gyrator.

lo
—

g

Fonte: Elaborado pelo autor.

Linearizando a corrente da equagdo (3.57) em um ponto de equilibrio denominado
fso, pode-se determinar o comportamento da corrente io em relacao a frequéncia de chaveamento
fs. A presenca de um sinal negativo na funcdo de transferéncia, que serd omitido, significa
apenas que as grandezas sao inversas, ou seja, quanto maior a frequéncia de chaveamento menor
sera a corrente de saida. Dessa maneira, a Funcdo de Transferéncia do conversor sera a

multiplicacdo das equacdes (3.60) e (3.61), resultando na equacao (3.62).

ol (f..) 12V,.sen(¢)
8f - 5 f 2 _ f 2 (361)
Goy (5)= 12V,.sen(¢) R, )
)T f2 _§2) . RCos+l (3.62)
nt.ﬂ' e e2 |-
fo+ f, S

Pode-se verificar que a funcédo de transferéncia Gvof (S) possui apenas um polo. Essa
caracteristica também pode ser confirmada atraves do diagrama de Bode apresentado na Figura
49. O ganho do diagrama de Bode apresenta um declive de 20 dB/década que é um

comportamento esperado para esse modelo de planta.
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Figura 49 - Diagrama de Bode de Gvo(S)
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Fonte: Elaborado pelo autor.

Uma das vantagens da representacdo da modelagem por gyrator é que as variaveis
que interferem na varidvel de interesse para o controle ficam claramente definidas. Através da
Figura 50, que apresenta o modelo equivalente em malha fechada, pode-se verificar que o

controle da fonte de corrente através da frequéncia de chaveamento é o responsavel pelo

controle da tensdo de saida Vo.

Figura 50 - Modelo equivalente em malha fechada do conversor.

Por fim, o diagrama de blocos que representa a estratégia de controle da tensdo de

Fonte: Elaborado pelo autor.

saida em malha fechada é apresentado na Figura 51, em que:
o C(s) representa o controlador que sera projetado no capitulo seguinte;
e H(s) representa o0 ganho de sensor de tensao;

e V, é o0 valor da tensao de saida;
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e Vo ref éatensdo de saida de referéncia;

o ¢e(s) é osinal de erro;
o fsé o0 valor do sinal de controle do controlador;

e ¢ € o valor do angulo phase-shift estimado.

Figura 51 - Diagrama de blocos do sistema em malha fechada.
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4. PROCEDIMENTO DE PROJETO

4.1 — Introducéo

Este capitulo tem como objetivo apresentar um exemplo de projeto completo para
validacdo do modelo matematico. Dessa maneira, considerando todos os parametros e analises
do comportamento do conversor previamente discutidas, o dimensionamento de cada
componente do conversor como indutores, capacitores, chaves semicondutoras, bem como o

projeto do sistema de controle, ser& apresentado e discutido.

4.2 — Projeto do conversor proposto

As especificacbes do projeto e os parametros assumidos do conversor, 0s quais
serdo utilizados para o calculo dos componentes e projeto das malhas de controle, sdo descritos
na Tabela 1. O valor da tens&o de entrada do conversor foi adotado considerando a associagao
de oito baterias de 12 V em seérie. O valor da tensdo de saida foi adotado considerando que é
bastante utilizado na literatura para uma microrede, para sistemas de distribuicdo de média
poténcia, bem como, em barramentos de alta tenséo de veiculos elétricos (YAQOOB, LOO e
LAI, 2018; YILMAZ e KREIN, 2013). A Tabela 1 apresenta os valores adotados das

especificacbes do projeto no conversor proposto.

Tabela 1 - Especifica¢Bes do projeto.

Tensdo de entrada (V;) 96 v

Tensdo de saida (V,) 380 v
Frequéncia de chaveamento ( f;) 95-120 | kHz
Poténcia do conversor 3,0 kw

Fonte: Elaborado pelo autor.

A razdo ciclica ideal ndo considera o tempo morto entre a comutacéo das chaves do
mesmo braco. O ganho estatico mais proximo possivel da unidade, busca garantir que a
comutacdo seja ZVS em uma ampla faixa de carga garantindo, assim, rendimento elevado.

A Figura 52 apresenta 0 comportamento do ganho estatico considerando a variacéo
de A ja definido em (3.39). O phase-shift foi adotado baixo com a finalidade de minimizar a
circulacdo de energia reativa e manter um alto rendimento. Se o fator de qualidade for adotado
pequeno demais, 0 conversor serd bastante sensivel a pequenas mudangas na frequéncia de

chaveamento e/ou no phase-shift. O aumento de A=2 para A=5 acarreta na reducdo do valor do
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pico do ganho estatico. Isso compromete a capacidade de regulacdo da tensdo para algumas
condigcOes de carga e diminui a faixa de ZVS abaixo da frequéncia de ressonancia. Com o
gradativo aumento da impedancia base representada na equacéo (2.3), aumenta-se, a diferenca
entre as duas frequéncias de ressonancia. Essa maior faixa de frequéncia de chaveamento
prejudica o dimensionamento adequado do projeto. Se a razdo 4 for baixa, significa que Lp é
mantido baixo e a corrente ip(t) que atravessa esse indutor, dever4d aumentar. Logo,
comprometerd o rendimento do conversor, pois essa a corrente ip(t) circula através das chaves
semicondutoras do primario e do circuito tanque ressonante e nao é transferida para o lado
secundario. Portanto, devera haver um compromisso entre o rendimento e a faixa de regulacédo
de tensdo (YU, CHEN, VISWANATHAN. 2018).

Figura 52 — Efeito da variacdo dos pardmetros do conversor.
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Considerando a Figura 52 e os graficos do comportamento do conversor do capitulo
anterior, os valores dos critérios de projeto adotados para o conversor proposto sao apresentados
na Tabela 2.

Tabela 2 — Critérios de projeto.

Ciclo de trabalho (D) 0,5
Ganho estatico (M ) 1
Fator de qualidade (Q) 4,9
Razéo entre indutncias paralela e série (1) 7
Phase shift (¢) 31,8°
Frequéncia relativa (F) 1,05

Fonte: Elaborado pelo autor.

A relacéo de transformacéo do transformador e a corrente méaxima de entrada e saida

do conversor sdo dadas pelas equacdes (4.1) a (4.3), respectivamente.

V
n=—>=2——=1979
"V, (1-D) 1)
i
P
=0 4.2
1, v 31,25A (4.2)
P
— "o _ 4.3
I, v, 7,89A (4.3)

Para o célculo dos capacitores do barramento CC de entrada e de saida, foi utilizado
o critério hold up time, que considera a energia armazenada nos instantes de carga e descarga
dos capacitores. As energias acumuladas maximas e minimas sdo dadas pelas equacdes (4.4) e
(4.5), respectivamente (ERICKSON, MAKSIMOVIC, 2001).

1

Emax =5 Canax

2 (4.4)
Emin = l C:\/rrfin

2 (4.5)

A corrente de saida apresenta uma ondulacao seis vezes maior que a frequéncia de
chaveamento. Assim, considerando o principio da conservacdo de energia e isolando-se a
capacitancia, as capacitancias de entrada e saida podem ser encontradas pela equacao (4.6).
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2Pt
N (Vn?ax _\/2 ) (4.6)

min

Considerando que os valores maximo e minimo das tensdes de entrada e saida tém

uma variagdo de 5%, as capacitancias de entrada e saida estimadas séo dadas por (4.7) e (4.8),

respectivamente. Dessa maneira, 0s capacitores adequados ao barramento de entrada no circuito

primario e ao barramento de saida no circuito secundario sdo apresentados na Tabela 3 e na

Tabela 4, respectivamente.

2.3000(1]
_ 2P At _ 6.100000 —11.134E
N (VERRVE 96°-91,2°) #
(Vi max imin ) ( ! (47)
1
2.3000()
2P At 6.100000
TNVE Vi) (380zer) T
( omax omin) ( - ) (48)

Tabela 3 - Caracteristicas do capacitor eletrolitico para o barramento CC de entrada.

Fabricante Epcos
Tipo Eletrolitico
Modelo B43304-A9107
Capacitancia 100 pF
Corrente eficaz 2,17 A
Tensdo maxima 400 V
Resisténcia série 1,96 Q
Quantidade 3 unidades

Fonte: Elaborado pelo autor.

Tabela 4 - Caracteristicas do capacitor eletrolitico para o barramento CC de saida.

Fabricante Epcos
Tipo Eletrolitico
Modelo B43503-S5477
Capacitancia 470 uF
Corrente eficaz 545 A
Tensao maxima 450 V
Resisténcia série 270 mQ
Quantidade 1 unidade

Fonte: Elaborado pelo autor.
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Para dimensionamento das caracteristicas principais do circuito tanque ressonante,
serdo usados os critérios de projeto adotados previamente nas Tabelas 1 e 2. Considerando a
equacdo (2.2), a frequéncia de ressonancia de projeto é obtida e apresentada através da equacgéo

(4.9). Com isso, obtém-se a frequéncia angular de ressonancia que é dada pela equacéo (4.10).

f
_s_
f = > = 95240z (4.9)
@, =27f, =598.400rad /s (4.10)

Como explanado no capitulo anterior, a resisténcia Ro’ representa a resisténcia de carga
do conversor refletida para o circuito primario dada por (4.11). Considerando o caso particular
em que € = 0° na equacdo (3.28), todo o circuito secundario do conversor pode ser refletido

para o circuito primario como uma carga resistiva equivalente representada pela equacéo (4.12).

2\ 2
R {1] VL=12, 280 (4.11)
nt 0
. BR
Zyo=—3=T41Q (4.12)

Considerando as equacdes (2.4), (4.10) e (4.12), e a Tabela 2, a indutancia série e a
indutancia paralela do circuito tanque ressonante sdo apresentadas pelas equacdes (4.13) e

(4.14), respectivamente.

L =%« _g16,H (4.13)
S @,
L, =l =4132H (4.14)

Reorganizando a equagdo (2.3), e considerando os valores obtidos em (4.10) e
(4.13), pode-se obter a capacitancia série do circuito tanque ressonante por (4.15). A Tabela 5
apresenta os dados do capacitor adotado considerando os valores comerciais disponiveis. No

caso, foram utilizados 10 capacitores em paralelo de 4,7 nF totalizando 47 nF.

C = — 45,33nF (4.15)
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Tabela 5 - Caracteristicas do capacitor de polipropileno de filme metalizado para o circuito tanque ressonante.

Fabricante TDK
Tipo Polipropileno de filme metalizado
Modelo B32652
Capacitancia 4,7 nF
Tensdo maxima 700 V
Quantidade 10 unidades/fase

Fonte: Elaborado pelo autor.

A reatancia série e a reatancia paralelo sdo dadas pelas equacgdes (3.10) e (3.15),

respectivamente. Estas equacdes sdo reapresentadas por (4.16) e (4.17), respectivamente.

1
XS :C!)LS —EZS,SQQ (416)
S
X =—wlL_ =77,414Q (4.17)
p p

Para o dimensionamento das chaves semicondutoras do circuito primario e
secundério, € necessario avaliar as caracteristicas de tensdo e corrente. Considerando as
componentes fundamentais e a anélise do modelo monofésico do capitulo anterior, cada chave
semicondutora esta submetida ao maximo valor da tensdo de entrada que pode ser obtida por
(3.1). A corrente maxima é o valor de pico da corrente de entrada do circuito tanque ressonante,
dada por (3.12). Dessa maneira, a tensdo e corrente maximas nas chaves semicondutoras do

primario sdo apresentadas por (4.18) e (4.19), respectivamente.

4V/.
VSprim =— =122V
r (4.18)
ISprim max 4IS :18104A
- Xy
(4.19)

A defasagem entre a corrente de is(t) e a tensdo de entrada vaia2(t) é dada pela
equacdo (3.13). Considerando um ganho estatico unitario, pode-se obter a defasagem por (4.20).
A corrente média e rms que atravessam as chaves semicondutoras do primario sao dadas pelas
equacdes (4.21) e (4.22), respectivamente. A Tabela 6 apresenta as principais caracteristicas
dos médulos de chaves semicondutoras adotadas para o circuito primario, em que cada médulo

apresenta seis chaves com diodos em anti-paralelo.
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sen (31, 8° )

a=tg™" —cotg(31,8°) =15,4 (4.20)
1 T-a 4IS
ISprim_media = ; _J; ”XS sen (na)t - a)dt =9,86A (4.21)
2
1 T 4IS
Isprim_rms = ; J‘ ”Tsen(na)t_a) dt =12,75A (4.22)

-

Tabela 6 — Caracteristicas da chave semicondutora para o circuito primario.

Fabricante Cree
Tipo Sic MOSFET
Modelo CCS020M12CM2
Tensao maxima Dreno- 1200V
Fonte

295A (Ves=20V e Tc=25°C)
20 A (Ves=20V e Tc=90°C)
Resisténcia de conducéo 80 mQ

Tempo de subida/descida 10/53 ns

181 pF (Vbs = 800 V)

400 pF (Vps =100 V)

Quantidade 2 unidades
Fonte: Elaborado pelo autor.

Corrente maxima dreno

Capacitancia de saida

De maneira analoga, para o dimensionamento das chaves semicondutoras do
circuito secundario o valor de pico da tensdo serd dado por (4.23). A corrente maxima através
das chaves pode ser obtida a partir da equacdo do valor maximo da corrente de entrada na porta
secundaria dada por (3.19), considerando que esta deva ser refletida para o circuito secundario
como apresentado em (4.24).

\Y/

Ssec

=V, =380V @23
A
| ~1tl_g358A

Ssec_max
_ nt

(4.24)

A defasagem entre a corrente de i(t) e a tensdo de entrada do circuito secundario

Van(t), é dada pela equacéo (3.20). Considerando um ganho estatico unitario, pode-se obter a
defasagem por (4.25). A corrente média e rms que atravessam as chaves semicondutoras do
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secundario sdo dadas pelas equacdes (4.26) e (4.27), respectivamente. A Tabela 7 apresenta as

principais caracteristicas das chaves semicondutoras adotadas para o circuito secundario.

| 3.439.5en* (31,8}

—{tn" 0 _ 0
B=tg T3 e —cotg(31,8°) |=10,68 (4.25)
17
e eie = | U | t‘sen (neot — ﬂ)]dt = 5,54A (4.26)
B
1Y 2
lsgec ms = — j Hlt‘sen(na}t —,B)} dt =6,61A 4.27)
B
Tabela 7 - Caracteristicas da chave semicondutora para o circuito secundario.
Fabricante Infineon
Tipo MOSFET CoolMOS™
Modelo IPW60R190C6
Tensdo maxima Dreno-Fonte 650V
L. 37,9 A (25°C)
Corrente maxima dreno 24 A (100°C)
Resisténcia de conducéo 99 mQ
Tempo de subida/descida 10/5 ns

85 pF (Vps = 100 V)
38 pF (Vbs = 400 V)

Quantidade 06 unidades
Fonte: Elaborado pelo autor.

Capacitancia de saida

4.3 — Projeto do sistema de Controle

A Funcdo de Transferéncia em Malha Aberta (FTMA) do conversor é representada
pela equacdo (3.62) e reapresentada na equacgédo (4.28). Pode-se verificar que a planta do
conversor apresenta apenas um polo. Essa caracteristica também pode ser confirmada através
do diagrama de Bode e do grafico do local das raizes apresentados nas Figuras 53 e 54,
respectivamente. O ganho do diagrama de Bode tem declive de 20 dB/década e o polo esta
situado no eixo real com parte imaginaria nula no semiplano esquerdo, que garante a

estabilidade do sistema.

12V, sen(g) R
FTMA = S)= : . =
G\/of ( ) 5 fsi _ foz L RoCoS+1 (428)
ntﬂ ﬁ .
fo+ f, S
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Figura 53 - Diagrama de Bode de Gyo(S).
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Fonte: Elaborado pelo autor.

Para projeto do controlador, é desejavel que a Margem de Fase (MF) esteja em
equilibrio entre velocidade da atuacdo do controle e sobressinal. Quanto menor a MF, mais
rapido serd a resposta do controlador e maior sera o sobressinal, ao passo que, quanto menor a
MF, mais lenta sera a resposta do controlador e apresentara um sobressinal minimo. Essas
caracteristicas devem ser levadas em conta para o projeto do controlador, ja que a natureza da
variavel fisica a ser controlada também determina a necessidade de uma margem de fase maior
ou menor. Para o caso da tensdo, normalmente, o controlador ndo precisa ser tdo rapido se
comparado, por exemplo, a um controlador de corrente. Dessa maneira, 0s sobressinais serdo
minimizados e diminuem as possibilidades de que um componente do conversor sofra um
esforco de tensdo maior que sua capacidade de projeto.

O grafico do lugar das raizes da FTMA € apresentado na Figura 54, em que se
verifica que o polo da planta fica distante do eixo imaginario. Essa caracteristica mostra-se
vantajosa, ja que, quanto maior a proximidade com o eixo imaginario, mais oscilatorio sera a
resposta dindmica da planta a um distarbio de entrada e havera uma maior dificuldade para o
projeto do controlador. Além disso, é de grande importancia que nas regides de baixa
frequéncia, o ganho seja suficientemente elevado, enquanto que, para regifes de altas
frequéncias seja atenuado o mais rapido possivel a fim de minimizar possiveis efeitos causados
por ruido (OLIVEIRA FILHO, 2015).
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Figura 54 - Grafico do lugar das raizes de Gvor(S).
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Fonte: Elaborado pelo autor.

Para garantir a estabilidade do sistema, a frequéncia de cruzamento f.; deve ser
sintonizada corretamente. A literatura sugere que fc; seja sintonizada numa frequéncia igual ou
abaixo de 1/4 da frequéncia de chaveamento. Alguns autores também sugerem que a frequéncia
de cruzamento seja sintonizada abaixo de 1/5 da frequéncia de chaveamento. Além disso, a
velocidade do controlador também sofre grande influéncia do valor de fc;. Quanto maior, mais
agressiva sera a resposta do controlador e, provavelmente, havera a presenca de sobressinais
indesejados cabendo ao projetista decidir se é ou ndo aceitavel (ERICKSON, MAKSIMOVIC,
2001; OGATA, 2011).

Para desenvolvimento do projeto do controlador, todas as etapas sédo realizadas no
dominio da frequéncia para, no fim, ser totalmente discretizada. Para garantir o minimo de
sobressinais, foi adotada uma frequéncia de cruzamento f.; = 2,47 kHz que corresponde,
aproximadamente, a duas décadas abaixo da frequéncia de chaveamento projetada. Desse
modo, minimiza a possibilidade de interferéncia do controlador de modo a atenuar as oscilagdes
naturais da planta e tornar o sistema instavel. Portanto, para controle da planta, foi adotado um
controlador Proporcional e Integral (PI) projetado pelo método de alocacdo de polos e
apresentado em (4.29).

2058s+144060
C(s)= S (4.29)

Considerando a equacdo (4.29), a Funcédo de Transferéncia de Malha Aberta com
compensador (FTMAcc) sera representada por (4.30). A literatura sugere que a frequéncia do
zero do compensador seja alocada a uma década abaixo da frequéncia de cruzamento adotada
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para que se tenha uma inclinacéo de -20 dB/década no grafico do ganho do sistema compensado.
Dessa maneira, analisando o gréfico do diagrama de Bode do sistema compensado na Figura
55, pode-se verificar que o ganho apresenta uma inclinacéo de -20 dB/década, a frequéncia de
cruzamento ¢ de 2,47 kHz e a margem de fase encontrada foi igual a 89,9° que caracteriza uma

planta de baixa velocidade.

FTMA,, =C(s).G,; (s) (4.30)

Figura 55 — Comportamento dinamico da FTMAcc: (a) Diagrama de Bode; (b) Grafico do Lugar das raizes.
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A Funcéo de Transferéncia de Malha Fechada (FTMF) apresentada na equacao
(4.31), representa o comportamento da planta considerando a influéncia do controlador em lago
fechado. Dessa maneira, a Figura 56 apresenta as principais curvas dindmicas do
comportamento da planta. A resposta ao degrau unitario do sistema em malha fechada é
apresentada na Figura 56(a). Embora ndo apresente sobressinais, apresenta um tempo de
acomodacdo lento de aproximadamente 60ms. Esse comportamento € caracteristico do
controlador projetado. O diagrama de Bode da FTMF € apresentado na Figura 56(b). Pode-se
verificar que a planta tem uma caracteristica de 1* ordem que ¢é desejada para o funcionamento

de uma planta ja que demonstra um comportamento dindmico estavel.

FTMF _ C(S)'Gvof (S)
1+C(s5).G,; (s)

(4.31)

Portanto, o controlador projetado proporciona um compromisso entre velocidade
do controlador e baixo sobressinal garantindo, dessa maneira, a estabilidade da planta nas
condic¢des normais de funcionamento. O projeto do sistema de controle pode ser discretizado
inserindo-se 0s ganhos dos sensores e filtros para condicionamento de sinais e supressdo de

ruidos indesejaveis da planta.

Figura 56 - Comportamento dindmico da planta em malha fechada: (a) Resposta ao degrau unitario; (b)
Diagrama de Bode.
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5. RESULTADOS DE SIMULACAO

5.1 — Introducéo

Esse capitulo apresenta os principais resultados de simulacéo para o exemplo de
projeto considerado nos capitulos anteriores. O estudo computacional foi desenvolvido com o
auxilio do software PSIM®, que apresenta as principais formas de onda e medicdes de tenséo e
corrente. A analise é realizada para varias condi¢cbes de carga observando sempre o
comportamento geral e o rendimento do conversor. A andlise das simulagdes verificard o
funcionamento do conversor em regime permanente, as condi¢cdes de comutacdo e o
comportamento dinamico da planta em malha fechada com controle da tensdo de saida. O
esquematico do conversor usado no PSIM é apresentado na Figura 57. O circuito primario, o
circuito tanque ressonante e o circuito secundario sdo apresentados nas Figuras 57(a) - (c),
respectivamente. O esquematico do circuito de acionamento das chaves semicondutoras com
tempo morto nas chaves do circuito primario e secundario sdo apresentados nas Figuras 57(d)

e (e), respectivamente. Por fim, os gatilhos e defasagens da topologia € apresentado na Figura

57(F).

Figura 57 - Esquematico do conversor proposto no PSIM com circuitos de acionamento das chaves

semicondutoras.
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5.2 — Resultados de simulacdo em regime permanente

Para andlise da simulacdo, foram considerados os valores das especificaces de
projeto apresentado na Tabela 1, bem como, os valores dos critérios de projeto apresentados na
Tabela 2. Para facilitar a analise matematica, todos os componentes sdo considerados ideais e
os valores de tensdo de entrada e saida sdo considerados constantes.

A Figura 58 apresenta as tensdes trifasicas de linha priméria e secundéaria. A
tensdo vaiao(t) € a tensdo de entrada do circuito tanque ressonante e a tensdo secundaria Van(t)
representa a tensdo entre o ponto central do brago 1s dado por “a” na Figura 57(c) e 0 ponto
central “n” do brago do capacitor de saida. A tensdo Vaia2(t) estd defasada em relacdo a tensdo
secundaria van(t) por um angulo ¢ que é o angulo phase-shift. Esse angulo corresponde a
defasagem presente entre o acionamento das chaves do braco 1p da Figura 57(a) em relacdo as
chaves do brago 1s da Figura 57(c). Na analise tedrica, essas formas de onda sdo analisadas
considerando apenas a componente fundamental, conforme apresentado nas equagdes (3.1) e
(3.2). O valor de pico da tenséo primaria vaiaz(t) é igual a 96 V, que corresponde ao valor da
tensdo CC de entrada. O valor de pico da tensdo secundaria van(t) € igual a 190 V, que
corresponde a metade do valor da tensdo CC de saida. Todas as trés fases apresentam

comportamento similar e séo defasadas de 120° entre elas.
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Figura 58 — Tensdes de linha primaria e secundaria.

Vaaz(t) Van(t)
200 ........................ ......................... ......................... ...............
100 : : : :
0
-100 |
-200 :
I
Vaiga(1) Vin(t) !
200 .................... | ......................... ...............
100 | ................. .................
ol VoV L S SR SRRRUUURURRRN FN NS TR
z [4 10° | |
_100 ...... PR A ............. l - R
2200 [ oo r— SRRRRRRRRREEE N L
Veacao(t) Ven(t) |
200 .............. ......................... ............. I ............ ......................... ............. r
100 U ........ ........
I T I = e B B A
_100;‘...4.4....4} ........ MU A L A
_200 e — e S — P———
0.03613 0.036135 0.03614 0.036145
Tempo ()

Fonte: Elaborado pelo autor.

A Figura 59 apresenta a corrente trifasica nos indutores série do circuito tanque
ressonante iisi(t) - iLs3(t), que sdo defasadas de 120° entre elas e apresentam um valor de pico e
rms de 17,61A e 12,39A, respectivamente. Os valores de pico e rms calculados por (4.21) e
(4.22) correspondem a 18,04A e 12,75A, respectivamente. Desse modo, o erro percentual entre

os valores calculados e simulado foram de 2,4% e 2,9%, respectivamente.

Figura 59 - Corrente trifasica nos indutores série ressonantes (Ls).
ile (t) iLsZ(t) iLsS(t)

C |: | : : :
0.03613 0.036135 0.03614 0.036145 0.03615
Tempo (s)

Fonte: Elaborado pelo autor.

A Figura 60 apresenta a tensdo trifasica nos capacitores série do circuito tanque

ressonante vcsi(t) - vess(t) que sdo defasadas de 120° entre elas e apresentam um valor de pico
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de 621V. O valor de pico calculado pelo desenvolvimento de (3.44) é igual a 595V. Desse
modo, o erro percentual entre os valores calculados e simulado foi de 4,2%.

Figura 60 - Tensdo trifasica nos capacitores série ressonantes (Cs).

Vesa(t) Vesa(t) Vess(t)
500 |/
0f
-500} \ \
[ : ! ! : ! : ! : :
0.03613 0.036135 0.03614 0.036145 0.03615
Tempo ()

Fonte: Elaborado pelo autor.

De modo anélogo as correntes do indutor série ressonante apresentadas na Figura
59, as correntes trifasicas de entrada itip(t) - it3p(t) € saida its(t) - itss(t) do transformador trifasico
apresentadas na Figura 61 sdo defasadas de 120° entre elas e ndo apresentam desequilibrios que

possam causar saturacdo magnética dos transformadores em nenhuma das fases.

Figura 61 — Corrente trifasica do circuito primario e secundario do transformador iip(t) - isp(t).
ap () G (1) g (1)

fas(t) it:25(t)

0.03613 0.036135 0.03614 0.036145

Tempo (S)
Fonte: Elaborado pelo autor.

A Tabela 8 apresenta resumidamente os resultados de pico e rms, bem como o
erro percentual entre os valores calculados e os valores obtidos através da simulacdo
apresentados nas Figuras 59 - 61. Pode-se verificar em todas as situacfes analisadas, que o erro
percentual € menor que 4%, demonstrando que a simulacdo €é condizente com o

equacionamento.
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Tabela 8 — Comparacéo dos valores calculados e simulados das formas de onda do conversor.

Corrente Simulado | Calculado Erro
i (1) Pico 17,61A 18,04A 2,4%
rms 12,39A 12,75A 2,9%
Vesi(t) Pico 621V 598,27V 3,8%
rms 440V 423V 3,9%
o () Pico 17,89A 18,52A 3,4%
rms 12,66A 13,09A 3,3%
s (1 Pico 8,52A 8,82A 3,5%
rms 6,03A 6,23A 3,31%

Fonte: Elaborado pelo autor.

A Figura 62 apresenta as tensoes trifasicas de linha da saida do transformador

Van(t)- Vea(t), que tem a caracteristica de ter trés niveis e sdo defasadas de 120° com valor de

pico igual a tensdo de saida do conversor que é 380V.

Figura 62 - Tensdes trifasicas de linha da saida do transformador Vap(t)- Vea(t).

400
200

-200

-400

400
200

-200
-400

400
200
0
-200
-400

Fonte: Elaborado pelo autor.

0.03613

0.036135

0.03614

0.036145

0.03615

A Figura 63 apresenta as formas de onda da tensdo de linha primaria vaia2(t) e da

corrente do indutor série do circuito tanque ressonante isi(t), que apresentam uma defasagem
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entre elas igual a o =16,95°, sendo que o valor calculado foi a = 15,40°. De modo analogo, na
Figura 64(a) apresenta as formas de onda da tensdo de linha priméria de entrada do circuito
tanque ressonante vaia(t) e da corrente de linha da saida do transformador no lado secundario
itis (t). Pode-se verificar que a defasagem entre elas € igual a # = 15,41° sendo que o valor
calculado foi igual a 15,68°. Por fim, na Figura 64(b) apresenta as formas de onda da tenséo de
linha secundario van (t) e da corrente de linha da saida do transformador ius (t). A defasagem
entre elas ¢ igual a 6 = 17,83° ¢ o valor calculado foi de 15,12°. O angulo phase-shift
determinado pela simulagéo foi ¢ = 31°, enquanto que o valor calculado foi igual a 30,8°.

Analisando as defasagens, pode-se verificar que, em ambos 0s casos das Figuras
63 e 64, os angulos a, B, ¢ ¢ 6 apresentam valores calculados bem aproximados dos valores da
simulag&o.

Figura 63 — Defasagem entre vaia (t) € isi(t).
st (B) 0.2.Va1a2(t)

0.03613 0.036135 0.03614 0.036145
Tempo ()
Fonte: Elaborado pelo autor.
Figura 64 — Defasagem entre Vaia2 (t) € (a) ius (t) € (b) Van (t).
s (1) 0.2.Va1n2(t)

0.03613 0.036135 0.03614 0.036145
Tempo (s)
(b)

Fonte: Elaborado pelo autor.
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A Figura 65 apresenta as formas de onda da poténcia ativa e da poténcia aparente
do conversor. Pode-se verificar que a poténcia determinada pela planta é aproximadamente
igual a 3 kW, ao passo que, a poténcia aparente do transformador apresenta uma poténcia 3237
VA.

Figura 65 - Poténcia aparente e poténcia ativa.

Po So

3.4K - - - -
3.3K ......................... ......................... ................
32K ......................... ......................... ................
3.1K ......................... ......................... ................

3K ......................... ......................... ................
20K | U S P ORI
2.8K : : : :

0.13613 0.136135 0.13614 0.136145

Tempo (S)
Fonte: Elaborado pelo autor.

A Figura 66 apresenta a forma de onda do fator de poténcia do transformador
que, no intervalo analisado, apresenta um fator de poténcia igual a 0,913, demonstrando que ha
uma baixa corrente circulante. Nesse ponto de méxima poténcia, a Figura 67 apresenta 0s
graficos da tensdo e da corrente de saida do conversor, que correspondem aos valores

estipulados em projeto.

Figura 66 — Fator de poténcia do transformador.

FP
1 . . . .
098 |-« ......................... ........................ ........................ ...............
096 | - ......................... ........................ ........................ ...............
094 ,,,,,,,,,,,,,, ......................... ........................ ........................ ...............
002 Lo ......................... ........................ ........................ ...............
0.9 0.13613 0.136135 0.13614 0.136145
Tempo (s)

Fonte: Elaborado pelo autor.

A Figura 68 apresenta os resultados de simulacdo da poténcia ativa e poténcia
aparente no sentido contrario do fluxo de poténcia com uma frequéncia de chaveamento de
100kHz e angulo phase-shift negativo igual a -30,6°. Além disso, a Figura 69 apresenta o grafico
do fator de poténcia em iguais condi¢fes. Pode-se verificar em ambos 0s casos, que apresentam

0s mesmos resultados da Figura 65-66, que foram estabelecidos nos calculos do projeto.
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-2.9K
-2.95K
-3K
-3.05K
-3.1K
-3.15K
-3.2K
-3.25K

Fonte: E

1
0.98
0.96
0.94
0.92

0.9

Fonte

mesmo

Figura 67 — Corrente e tensdo de saida do conversor.

7.96
7.94
7.92

7.9
7.88

384
382
380
378
376

0.13613 0.136135 0.13614 0.136145
Tempo (5)
Fonte: Elaborado pelo autor.

Figura 68 — Poténcia ativa e aparente no sentido reverso do fluxo de poténcia.
Po So

0.13613 0'136135Temp0(s) 0.13614 0.136145
laborado pelo autor.

Figura 69 — Fator de Poténcia do transformador no sentido reverso do fluxo de poténcia.
FP

0.13613 0.136135 Tempo(s) 0.13614 0.136145

: Elaborado pelo autor.

Na Figura 70, pode-se verificar que a corrente de saida do conversor apresenta o

valor em moddulo apresentado na Figura 67. Entretanto, pelo fato do fluxo de poténcia

ser contrario, o seu valor é negativo. Nessas condigdes, pode-se verificar na Figura 71, também,

que a tensdo de linha do circuito primario vaiaz(t) é atrasada em relagdo a tensdo de linha do

circuito secundario van(t), que caracteriza 0 comportamento oposto ao apresentado na Figura

58, onde va1a2(t) é adiantado em relacéo a van(t). Essa caracteristica, demonstra que a condicao

de operagdo do fluxo de poténcia € do sentido do circuito secundario em diregdo ao circuito

primari

o0 caracterizando, portanto, a bidirecionalidade do conversor.
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Figura 70 — Corrente do circuito secundario do conversor com fluxo de poténcia contrario.

7891 1 ........................ ....................... ....................... ..............

e R o S S

-1.893 0.13613 0.136135 0.13614 0.136145

Tempo (S)
Fonte: Elaborado pelo autor.

Figura 71 — Corrente de saida e tensdes de linha do circuito primario e secundario.

Varaz(t) Van(t)

200 '
100

0
-100
-200 : : : :

0.13613 0.136135 0.13614 0.136145
Tempo (s)

Fonte: Elaborado pelo autor.
5.3 — Resultados de simulacéo das condig¢des de comutagdo

Considerando o sentido direto do fluxo de poténcia em malha aberta operando na
frequéncia de chaveamento de projeto de 100 kHz e com um phase-shift igual a 30,8°, as Figuras
72 e 73 apresentam as formas de onda da tensdo e corrente nas chaves semicondutoras primaria
e secundaria, respectivamente.

Pode-se verificar através da Figura 72, que quando a tensdo vsip (t) sob a chave
superior da ponte primaria Szp vai a zero, esta chave Sy €, entdo, ligada no instante em que o
diodo intrinseco a chave esta conduzindo. O diodo intrinseco & chave esta na configuracao anti-
paralelo, ou seja, estd em paralelo a chave e conduz no sentido contrario aquela. Dessa maneira,
a chave opera com ZVS quando é ligada e com comutacao for¢ada quando é desligada. A area
em destaque na Figura 72 mostra a comutacdo forcada através do cruzamento entre as formas
de onda da tenséo e da corrente. Analogamente, a chave primaria inferior Sy apresenta 0 mesmo

comportamento, entretanto, as formas de onda serdo defasadas 180° em relacdo a Sip.
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Figura 72 — Tenséo e corrente das chaves primarias S, € Sop N0 sentido direto.
is]_p (t) Vsip (t)*OZ

V

s M\
S \\_// ................. \y// ................... ......................... R
0.03613 0.036135 0.03614 0.036145

Tempo (s)
Fonte: Elaborado pelo autor.

Pode-se verificar através da Figura 73, que quando a tensao vsis (t) sob a chave
superior da ponte secundaria Sis vai a zero, a chave esta ligada e, no mesmo instante, a corrente
passa a conduzir através do diodo intrinseco da chave Sis. Desse modo, quando a corrente é
positiva, a chave opera com ZVS quando é ligada e com comutacéo forgcada quando é desligada.
Analogamente, a chave secundaria inferior Sas tem 0 mesmo comportamento, mas é defasada

180° em relagdo a Sis.

Figura 73 — Tensdo e corrente das chaves secundarias Sxs e Sz no sentido direto.
20 Iss (1) Vsis (£)*0.2

isgs (t) Vsog (t)*02

0.03613 0.036135 0.03614 0.036145
Tempo (s)
Fonte: Elaborado pelo autor.
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Analisando as formas de onda da tensdo e corrente da ponte primaria no sentido
reverso do fluxo de poténcia em malha aberta operando com uma frequéncia de chaveamento
de 100 kHz e com phase-shift de -30,6° pode-se verificar nas Figuras 74 e 75 que, tanto na
chave superior como na chave inferior do bragco sdo acionadas com ZVS, entretanto, nessas

condicdes sdo desligadas com comutacéo forcada.

Figura 74 — Tensdo e corrente das chaves primarias Sip e Szp N0 sentido inverso.
i51p (t) Vsip (t)*02

Iszp (1) Vszp (£)*0.2

0.03614 0.036145

0.03613 0.036135

Fonte: Elaborado pelo autor.

Tempo ()

Figura 75 — Tenséo e corrente das chaves secundarias Sis e Sas no sentido inverso.
Is1s (1) Vsis (t)*0.2

Is2s (1) Vsas (1)*0.2

0.03613 0.036135 0.03614 0.036145
Tempo (S)

Fonte: Elaborado pelo autor.
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Considerando uma situa¢do em que a frequéncia de chaveamento é mais proxima
da frequéncia de ressonancia, verifica-se que deve haver um balanco entre frequéncia de
chaveamento e phase-shift, de modo que, quando um aumenta o outro devera diminuir e vice-
versa. De fato, ao diminuir a frequéncia de chaveamento até o ponto limite, que, no caso, seria
a frequéncia de ressonancia, a tendéncia é de aumento da poténcia do conversor, mas a fim de
manter a poténcia de saida constante, o phase-shift devera ser reduzido. Esse controle, pode ser
executado por uma malha de controle especifica para esse fim ou, até mesmo, por circuitos
integrados (Cl) dedicados ao controle de frequéncia de chaveamento e, a partir dos dados
obtidos, estabelecer um phase-shift 6timo para aquela situacdo especifica de carga.

A Figura 76 apresenta os resultados de simulagéo das formas de onda da tensao
e corrente das chaves da ponte primaria Sip € Szp. A Figura 77 apresenta os resultados de
simulacdo das formas de onda da tenséo e corrente das chaves Sis e Sys do circuito secundario.
Nessa situacao, considera-se uma frequéncia relativa de 1.018 e um angulo phase-shift igual a
10,8°. Pode-se verificar que, comparando os resultados da Figura 76 com os ja analisados da
Figura 72, o periodo de comutacdo das chaves é maior e a defasagem entre as formas de onda
da tensdo e corrente ndo se altera. Resultado analogo pode ser verificado na Figura 77. As
defasagens entre as tensdes Vvsip (t) e vsis (t) nas Figuras 76 e 77, € menor se comparado a
defasagem encontrada nas Figura 72 e 73, que caracteriza um menor angulo phase-shift. A
proporcdo que esse angulo tende a zero, o diodo intrinseco as chaves Sis € Szs tenderdo a

conduzir a corrente integralmente como apresentado na Figura 77 onde os operam com ZCS.

Figura 76 — Tenséo e corrente das chaves Sy, € Syp no sentido direto com frequéncia proximo & ressonancia.
is1p (t) Vsip (1)*0.2
20 ......................... ......................... ................

Iszp (1) Vszp (£)*0.2

0.03613 0.036135 0.03614 0.036145
Tempo ()

Fonte: Elaborado pelo autor.
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Figura 77 — Tensdo e corrente das chaves S1s e S2s no sentido inverso com frequéncia préximo a ressonancia.
Is1s (t) Vsis (£)*0.2

20
15
10
5
0
-5
-10

Iss (1) Vsas (1)*0.2

20 ......................... ......................... ...............
15 1o : : :
10 .....................
[T R
0 f ; _ ;
Bl NG A e NG e

_10 X X X X
0.03613 0.036135 0.03614 0.036145
Tempo (S)

Fonte: Elaborado pelo autor.

5.4 — Resultados de simulacdo do comportamento dindmico do conversor em malha

fechada

S@o apresentados na sequéncia, os resultados de simulacdo do conversor
operando em malha fechada considerando alguns distdrbios de carga e direcdo de fluxo. A
tensdo de saida do conversor, mantém-se constante através do controle da frequéncia de
chaveamento e a estimacdo do phase-shift ideal para aquele ponto de tensdo, corrente e poténcia
do conversor, que pode ser melhor visualizado através do diagrama de blocos da Figura 51. A
estimacdo do phase-shift é calculada através do C Block do PSIM, em que a cada ciclo de clock,
faz a leitura do valor de tensdo e corrente de saida e do ultimo sinal de frequéncia do
controlador. Com esses parametros, é possivel estimar o phase-shift para um ponto especifico
de poténcia. Desse modo, a variagao de frequéncia do controlador mediante disturbios de carga
tendera a ser menor, ja que a tensao € corrigida tanto pela frequéncia de chaveamento quanto
pelo phase-shift.

Pode-se verificar na Figura 78(a) que, ao sofrer um degrau de carga de 50% para
100%, a tensédo de saida apresenta uma oscilagdo de 0,98% abaixo do valor de referéncia. De
modo anélogo, quando o conversor sofre um degrau de carga de 100% para 50% de carga, a
tensdo de saida apresenta uma oscilacdo inferior a 1% acima do valor de referéncia. Além disso,
apresenta um tempo de acomodacéo de, aproximadamente, 20ms que caracteriza uma planta
relativamente lenta se comparada, por exemplo, a uma malha de corrente. Essa caracteristica

ocorre devido ao projeto do controlador, que apresenta um valor de MF préxima de 90°. Os
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valores de corrente de saida do conversor estdo de acordo com os valores projetados e o seu
comportamento dinamico é apresentado na Figura 78(b), que tem uma caracteristica mais

rapida.

Figura 78 — Tenséo e corrente na carga em malha fechada.

384
382
380
378
376 ; : _ ; :
0.06 0.08 0.1 0.12 0.14
Tempo (s)
(a)
lo
8 .......................................................................................................
7 .......................................................................................................
6 .......................................................................................................
5 ......................................................................................................
4 .........................................
3 .......... R R R TR S R RAREEERREEEE TR TR R
0.06 0.08 0.1 0.12 0.14
Tempo (s)
(b)

Fonte: Elaborado pelo autor.

A corrente no indutor série do circuito tanque ressonante é apresentada na Figura
79(a). Pode-se verificar, que possui um comportamento bastante equilibrado entre as fases
durante o disturbio de carga e durante o regime permanente. Esse equilibrio, é obtido através
do comportamento da topologia ressonante, que bloqueia eventuais niveis CC para 0
transformador através do capacitor série do circuito ressonante.

As tensdes do capacitor série do circuito tanque ressonante foram apresentadas na
Figura 79(b). De modo analogo, também apresenta um comportamento dindmico equilibrado.
Em ambos os casos da Figura 79, é possivel verificar o equilibrio das formas de onda atraves
da visdo ampliada, antes e apos o disturbio de carga.

Analisando os resultados de simulagdo do sinal de controle da frequéncia e da
estimacdo do phase-shift ideal para cada ponto especifico de poténcia apresentados na Figura
80, pode-se verificar que a frequéncia € aproximadamente igual a 102kHz para 50% de carga e
0 phase-shift em torno de 20°. Ja para plena carga, a frequéncia se ajusta para 97,5 kHz com

phase-shift de, aproximadamente, 15°. O sinal de controle é um pouco mais lento. Quando o
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distdrbio de carga é de 100% para 50%, o sinal controlado também tem uma dindmica um pouco

mais lenta, se comparado a quando ha um aumento de carga.

Figura 79 — Formas de onda no circuito tanque ressonante: (a) corrente nos indutores série Ls— Lz (a) e tensdo
nos capacitores série Cs; — Csa.

Isi(t) ILso(t) iLs3(t)

20
0.05976  0.05977  0.05978 0.06615 0.06616 0.06617 0.06618
(@)

Vesi (1) | Vesa(t) | Ves(t)

4000.05975 0.05976 0.05977 0.05978 0.05979 0.06615 0.06616 0.06617 0.06618
(b)

Fonte: Elaborado pelo autor.

E observado nas analises computacionais que, mantendo-se o valor do phase-shift
fixo, seria necessaria uma variagdo maior de frequéncia de chaveamento para controle da tenséo

de saida. Como consequéncia, o rendimento do conversor podera ser prejudicado, pois com
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valores mais elevados de frequéncias de chaveamento, o projeto dos magnéticos seria bastante
comprometido. Além disso, proporcionaria maiores perdas por chaveamento nas chaves
semicondutoras. Portanto, a variagdo da frequéncia de chaveamento em conjunto com o phase-
shift € vantajoso e permite que a faixa de frequéncia e os valores de pico de tensdo sejam

reduzidos.

Figura 80 — Sinais de controle do conversor: (a) frequéncia e (b) phase-shift.

50% de carga

06Kl .....................................................................
0.06 0.08 0. 0.12 0.14
Tempo (s)
(@)
¢
30 |- ................... ................... .................... .........
50% de carga : : :
25 ................... ................... .................... .........
20 | N N A NSN— S
15 | ................. .................. e .........
0 |- ................... ................... .................... .........
0.06 0.08 0. 0.12 0.14
Tempo (S)
(b)

Fonte: Elaborado pelo autor.

Na caracteristica bidirecional, o conversor opera com um degrau de carga e 0
controlador consegue controlar a tensdo de saida adequadamente através do ajuste da frequéncia
de chaveamento e phase-shift. Na Figura 81 é apresentado os resultados de simulacdo da tensdo
de saida e da corrente de saida do conversor quando submetido a um degrau de +50% de carga
no sentido direto para - 50% de carga no sentido reverso do fluxo de poténcia. A tensao
apresenta um breve sobressinal de aproximadamente 1,3% e tempo de acomodacdo de pouco
menos de 20ms para chegar ao valor de referéncia. Pode-se verificar que a corrente do
conversor que apresentava um valor de 3,94 A no sentido direto, passou a apresentar -3,94 A

no sentido reverso que € o valor projetado para esta condicao de carga.
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Figura 81 - Tensdo de saida, corrente e

poténcia do conversor com degrau de 50% para -100%.

386
384
382

380
378

Fonte: Elaborado pelo autor.
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6. RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Neste capitulo, serdo apresentados os principais resultados experimentais para
validacdo do modelo operando em malha aberta e operando com secundario passivo, ou seja,
apenas no fluxo de poténcia direto. Além disso, serdo apresentados os resultados experimentais
com secundario ativo, operando no fluxo de poténcia no sentido direto e no sentido reverso.
Serdo discutidos as principais caracteristicas e formas de onda do conversor. Por fim, sdo
apresentadas as curvas de rendimento obtidas durante os ensaios em varias condi¢fes de carga

e os resultados serdo discutidos.

6.1 — Prototipos desenvolvidos

Na Figura 82 ¢é apresentado o prot6tipo do conversor proposto operando apenas
unidirecionalmente. Essa estrutura apresenta o secundario passivo usando diodos ultra-rapidos
para avaliar o comportamento do conversor utilizando apenas o controle de frequéncia para
regulacdo da tensdo de saida.

Na Figura 83 é apresentado o prot6tipo do conversor proposto operando com
bidirecionalidade. Essa estrutura diferencia-se da estrutura apresentada na Figura 82 apenas
pela troca do secundario passivo por um secundario ativo usando MOSFETSs, pois as
frequéncias de chaveamento sdo superiores a 95 kHz.

Em ambos os prototipos, o circuito primario do conversor, 0s capacitores
eletroliticos de entrada, os capacitores série ressonantes, 0s indutores série ressonantes, 0s
transformadores de alta frequéncia, o circuito secundario do conversor, o capacitor eletrolitico
de saida e, por fim, a placa do DSP, sdo apresentados por nos itens (a)-(h) nas Figuras 82 e 83,
respectivamente. Tanto o primario quanto o secundario, apresentam protecdo contra curto-
circuito e sobrecarga através do uso de fusiveis e disjuntores. Na entrada do conversor, foi
utilizada para alimentagéo do barramento a fonte CC fabricada pela SUPPLIER de modelo FEF
1200-60-155451 e foram usadas resisténcias como cargas. Os componentes utilizados no
circuito de poténcia foram especificados na Tabela 9. O projeto completo do desenvolvimento
do transformador de alta frequéncia e do indutor série ressonante sdo apresentados nos

apéndices A e B, respectivamente.
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Figura 82 — Prot6tipo unidirecional: (a) circuito primario, (b) capacitor de entrada, (c) capacitores
serie ressonantes, (d) indutores série ressonantes, () transformadores de alta frequéncia, (f) circuito
secundario, (g) capacitor de saida, (h) DSP.

 ————— )
o W' y

Fonte: Elaborado pelo autor.

Figura 83 - Prototipo bidirecional: (a) circuito primario, (b) capacitor de entrada, (c) capacitores serie
ressonantes, (d) indutores série ressonantes, (e) transformadores de alta frequéncia, (f) circuito secundario, (g)
capacitor de saida, (h) DSP.

-—------’

B G GED T o
I F
ol Rl T
b .

Fonte: Elaborado pelo autor.
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Tabela 9 - Componentes utilizados no circuito de Poténcia

Componente Modelo Especificacoes Quantidade
Maodulos trifasicos (SiC Cree) CCS020M12CM2 1200V/20A 2
Capacitor de entrada (EPCOS) B43304-A9107 100 pF/400V 3
Capacitor série ressonante (TDK) B32652 4,70 nF/700V 30

Nucleo EE do indutor série

NEE 55/28/21 -
ressonante (Thornton) 55/28/ 3
Nucleo tor0|d?l d.o transformador MMT139T5020 ) 3
de alta frequéncia (Magmattec)
Diodo do secundario (Vishay) do | ;¢ sneppiogphe 600 V/30A 6
prototipo unidirecional
MOSFET CoolMOS™ (Infineon
(Infi ) IPW60R190C6 650V/20,2A 6

do protétipo bidirecional

Capacitor de saida (EPCOS) B43503-S5477 470 uF /1450 V 1

Fonte: Elaborado pelo autor.

Além do circuito de poténcia, foi desenvolvida uma placa de acionamento e
controle para o conversor apresentada nas Figuras 82 e 83 no item (h), e apresentada em detalhes
na Figura 84. Para o acionamento de todas as chaves do conversor, foi utilizado o DSP
TMS28377D da Texas Instruments cujo cddigo fonte é apresentado no apéndice D. O DSP
envia os comandos com tensdo de 3,3 V e, através dos circuitos de buffer SN7407N da Texas
Instruments com resistor de pull-up, as tens6es de gatilho passam a ter um nivel de 5V conforme

circuito detalhado apresentado no Apéndice C.

Figura 84 — Placa de acionamento: (a) buffers, (b) DSP.

(a) (b)

........

Ny

[
Fonte: Elaborado pelo autor.
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6.2 — Resultados experimentais em regime permanente para validacdo do modelo

6.2.1 — Funcionamento unidirecional

Sao apresentados nesse topico os principais resultados experimentais do prototipo
unidirecional. A bancada estéa projetada para uma poténcia de 3 kW, entretanto, para validar os
testes, todos os ensaios foram realizados considerando uma poténcia maxima de 1,5 kW devido
as limitacdes da fonte CC de entrada.

Considerando as condic¢des de plena carga e operando com uma frequéncia de
chaveamento igual a 96,1 kHz, a Figura 85 apresenta as tensdes de entrada no circuito tanque
ressonante, em que pode verificar-se que o maximo valor da tensao é igual ao valor da tenséo
de entrada Vin = 96V. Além disso, que todas as trés fases sdo idénticas e equilibradas no circuito
trifasico. Na andlise do conversor apresentada no Capitulo 3, estas tensées sdo proximas de uma
senodide através da FHA para simplificar a anélise do circuito equivalente do conversor
proposto. Desse modo, considerou-se apenas as componentes fundamentais da tensdo de

entrada do conversor Vai-a2 — Vb1-b2 € S80 desprezados os efeitos das harménicas de maior ordem.

Figura 85 — TensGes trifasicas de entrada no circuito tanque ressonante.

-
Vat-a2 Vb1-b2
/ / Vei-c2
e ity SR
L P A el PPt
(2,5ps/div) (50Vv/div)

Fonte: Elaborado pelo autor.

A Figura 86 mostra as tensdes de linha secundarias dos transformadores T1-Ts
representadas por Vap — Vca, €m que pode verificar-se que o valor maximo sera igual ao valor da
tensdo de saida Vo = 380V e que as formas de onda trifasicas apresentam trés niveis e séo
equilibradas e simétricas.

A Figura 87 e a Figura 88 mostram as formas de onda da tensdo nos capacitores
série ressonantes Vcsi — Vcs3 € da corrente nos indutores série ressonantes st — liis3,
respectivamente. Em ambas as figuras, pode-se verificar que as tensGes e correntes sao
defasadas 120° entre elas, que o valor de pico das tensdes vcs: — Vess € igual a 280V e o valor de

pico das correntes i st — iLs3 € igual a 7,5 A que séo coerentes com os resultados de simulagéo.
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Figura 86 — Formas de onda das tensdes de linha secundarias dos transformadores T1-Ts.

Vab

W

(Qusidiv) ) (250V/div)
Fonte: Elaborado pelo autor.

Devido a presenca dos capacitores série ressonantes, a presenca de nivel CC nas
formas de onda da Figura 87 e 88 sdo despreziveis. Desse modo, garante-se que 0S
transformadores de alta frequéncia ndo sofrerdo saturacdo magnética. Portanto, é desnecessario
a insercdo de uma malha de controle especifica para controle da corrente de entrada dos
transformadores, deixando o conversor menos complexo se comparado aos conversores nao
ressonantes trifasicos.

Figura 87 — Formas de onda das tensdes trifasicas nos capacitores série ressonante Vcs: — Vcss.

Ves1 Ves2: Vess

~ (4ps/div)

Fonte: Elaborado pelo autor.

(100V/div)

Figura 88 — Formas de onda das correntes trifasicas nos indutores série ressonante ips; — ipss.

st sy Iis3

 (4ps/div)

Fonte: Elaborado pelo autor.

116



As caracteristicas de comutacdo do conversor podem ser analisadas através das
Figuras 89 — 92. No circuito primério, a tensdo dreno-source sobre as chaves e a tensdo de
gatilho sdo representadas por Vbps_mosfet € Vas_mosfet, respectivamente. No circuito secundario, a
corrente através de diodo retificador e a tensdo sobre 0s seus terminais sdo representados por
idiode € VAK diode, Fespectivamente. Para representar a topologia unidirecional, as chaves Sis-Ses
da Figura 33 sdo substituidas, respectivamente, pelos diodos D1-De. As formas de onda foram
obtidas sobre a chave Sip no circuito primario e no diodo D1 do lado secundério e todas as outras
chaves e diodos apresentam 0 mesmo comportamento.

Devido a alta frequéncia de chaveamento, todo o conversor foi projetado e montado
utilizando critérios de dimensionamento e localizacdo de componentes com a finalidade de
minimizar eventuais ruidos e EMI.

As Figuras 89-92 apresentam as formas de onda das chaves e diodos para 30%,
40%, 60% e 100% de carga, respectivamente. Conforme ja explicitado, a poténcia maxima
testada foi 1,5 kW (100% de carga). Quando Vps_mosfet € Nulo e 0 seu diodo anti-paralelo esta
conduzindo, a chave liga, o que garante a condi¢do de ZVS no acionamento das chaves
primarias. No lado secundario, a corrente do diodo retificador secundario igiode Cai para zero
naturalmente quando a tens@o vak_diode € NuUla. Desse modo, os diodos retificadores do lado

secundéario operam com ZCS em toda a faixa de operacao.
Figura 89 — Formas de onda na (a) chave e no (b) diodo; para 30% de carga e fs = 105,2 kHz.
-

VAK_Diode V,= 380V
(100V/div)

Vs Mosfet
V|n=96V/ - \ v
]

50V/div)
i [

1 \-- 1
-7 T \ //
/ VGS_Mos{ ldiode . ZCS /
ZN/S turn-on (20V/div) (2,5A/div) !

(1ps/div) (1ps/div)

(@) (b)

Fonte: Elaborado pelo autor.

~ - -

\‘|‘

Figura 90 — Formas de onda na (a) chave e no (b) diodo; para 40% de carga e fs = 102 kHz.
-+

VAK _Diode

(100V/div)

VDS_Mosfet

~« (50V/di
\ ( iv) \

/ \
! |
| ]
oy |

p— 4 | \ /
/ VGs_Mosfet L /
ZVS turn-on (20V/div) ZCS e
(Lps/div) (1ps/div) (2,5A/div)
(@) (b)

Fonte: Elaborado pelo autor.
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Figura 91 - Formas de onda na (a) chave e no (b) diodo; para 60% de carga e fs = 100 kHz.
-

VAK_Diode V,= 380V
(100V/div)

V
Vin:96v/ - DS_MOS-fEt
/

. (50V/div) \r...-._-v

' \
f

I |I I |
P |

/-/ / o
VGs_Mosfet diode / *

ZVS turn-on (20V/div) (2,5A/div) ZCS

(Lps/div) (1ps/div)

(a) (b)

Fonte: Elaborado pelo autor.

Figura 92 - Formas de onda na (a) chave e no (b) diodo; para 100% de carga e fs = 96,1 kHz.
-

VAKf_Diode V.= 380V
(100V/div)

VDS_Mosfet

V oste i
ZV/S turn-on (1%8\‘/%{\;) (5A/div)

(1ps/div) (Lps/div) ;
(a) (b)

Fonte: Elaborado pelo autor.

/\“/ / e ZC:S - \

A Figura 93 apresenta as formas de onda em condic¢des de plena carga para uma
frequéncia de chaveamento igual a fs = 96.1 kHz considerando diferentes valores para a tensdo
de entrada. Pode-se verificar que, para uma grande faixa de valores de tensdo de entrada, 48 -
96 V, as chaves do circuito primario do conversor unidirecional proposto conseguem operar
com ZVS, garantindo, dessa maneira, um rendimento elevado para diferentes condi¢cfes de

tensdo de entrada conforme os resultados de rendimento apresentados no tépico 6.3.

Figura 93 — Formas de onda na chave para diferentes condi¢des de tensdo de entrada: (a) Vin = 48V (b) Vin =72
V.

-+ -
VDS_Mosfet VDS_Mosfet
(50V/div) Vin= 72V (50V/div)
Vin =48V ,~ <N
I \l |I |
l\ _."-I i / I \\ I'.-"H/q.‘. L
\_/ ~
/ Vs Mosfet / Vs Mos{
ZV/S turn-on (10V/div) ZVS turn-on (10V/div)
(Lps/div) (1ps/div)
(@) (b)

Fonte: Elaborado pelo autor.
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6.2.2 — Funcionamento bidirecional

Sdo apresentados neste topico os principais resultados experimentais do prototipo
bidirecional. Nesta estrutura, o secundario passa a ser ativo e as formas de onda do sentido
direto do fluxo de poténcia, primario para o secundario, bem como, no sentido reverso do fluxo
de poténcia, secundario para o primario, serdo apresentadas e discutidas. De modo analogo a
bancada unidirecional, para validacdo da configuracdo bidirecional, todos os testes foram
realizados considerando uma poténcia maxima de 1,5 kW devido as limita¢des da fonte CC.

A Figura 94(a) apresenta as tensfes gate-source das chaves do circuito primario,
enquanto a Figura 94(b), no circuito secundario, bem como, a defasagem entre elas. A tensdo
Vas_sip esta defasada da tenséo secundaria ves_sis por um angulo ¢, que corresponde ao angulo
phase-shift. As tensdes de gatilho nas chaves primérias variam de -5 V a 20 V e as tensdes de
gatilho secundérias variam de -3 V a 15 V. As tensdes das chaves complementares apresentam
0 mesmo comportamento, entretanto, sdo defasadas 180° entre si com um tempo morto de 500
ns, conforme apresentado na Figura 95(a). O angulo phase-shift pode ser visto de modo

ampliado na Figura 95(b).

Figura 94 - Tensdes gate-source do circuito primario e secundério.

- -
VGs_sip VGs s1p
(20V/div) p — (20V/div)
<> o
/ VGs sis
129;’ J"r (10V/div)

| 120° l . N

= = / VGsfss_p .
2+_|' s [ 12Q° (ZOV/dI\'& VGs. s3s
' — (10V/div)
VGs ssp e p 120°
o (20Vv/div) Vas sss
' (ZBUSTAWY |+ (10V/div)
(@) (b)

Fonte: Elaborado pelo autor.

Figura 95 — Tensdes gate-source com: (a) Tempo morto entre as chaves e (b) phase-shift ampliado.
= -

VGs s1p

(2V/div)
Ves st /
(2vid i\p/) ( \

“*_V\ " ' B o
VGs s2p «—> \VG S Sis ¢

(2V/div) 500 ns Vidiv)

(0.5pus/div) (2.5ps/div)
(@) (b)

Fonte: Elaborado pelo autor.
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De modo anélogo a Figura 85, as tensdes trifasicas de entrada do circuito tanque

ressonante Vaia2 — Veicz da configuracdo unidirecional sdo semelhantes a configuracdo

bidirecional apresentadas na Figura 96. Isso acontece, pois, a modulagéo do circuito primario é

igual em ambas as situacdes se diferindo, apenas, na frequéncia de chaveamento em relacao as

condicdes de carga.

Figura 96 — Tensdes trifasicas de entrada no circuito tanque ressonante Vaiaz — Veico.

.‘_
Va1a2

iy
et

rH

(50V/div)

/Vble
Vcch -

S
[ L‘IWM
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P

(2.5us/div)

Fonte: Elaborado pelo autor.

A Figura 97 mostra as tensdes de linha secundarias dos transformadores T1-T3
representadas por va, — Vca Operando com Vin = 96V, fs = 102 kHz e phase shift igual a 22°.

Verifica-se que o valor maximo serd igual ao valor da tensdo de saida Vo, = 380V, e que as

formas de onda trifasicas apresentam 3 niveis e sdo equilibradas e simétricas.

Figura 97 — Formas de onda das tensdes de linha secundarias dos transformadores T1-Ts.

133 - - T

Vab

v

=

Vie

(4u_s/div_)

Vc_a .

(250V/div)

Fonte: Elaborado pelo autor.
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A Figura 98 apresenta as correntes do secundario do transformador, em que
apresenta um comportamento equilibrado com nivel CC desprezivel e valor de pico igual a 5

A, aproximadamente.

Figura 98 — Formas de onda das correntes secundarias dos transformadores T1-Ts.
123 . = — .

li1s s+ higs

(2us/div) - | | (2,5A/div)

Fonte: Elaborado pelo autor.

A Figura 99 apresenta as formas de onda da tenséo nos capacitores série ressonantes
Vcst — Vess. Pode-se verificar que, em todas as fases, as tensdes séo balanceadas e defasadas
120° entre elas. Além disso, apresentam um valor de pico das tensGes vcsi — Vcss,
aproximadamente, igual a 300V que é bem coerente com os valores simulados.

De modo analogo, a Figura 100 apresenta as formas de onda da corrente nos
indutores série ressonantes iis1 — iLs3. Pode-se verificar que, em todas as fases, as correntes séo
balanceadas e defasadas 120° entre elas. Além disso, apresentam um valor de pico das correntes

iLs1 — iLs3, aproximadamente, igual a 9 A que é bem coerente com os valores simulados.

Figura 99 — Formas de onda das tensdes trifasicas nos capacitores série ressonante vcsi-Vess.
1123 . . ; — ; ; — . . !

EVcsl chsz : Vc-sS

S

(us/div) (100V/div)

Fonte: Elaborado pelo autor.
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Figura 100 — Formas de onda das correntes trifasicas nos indutores série ressonante ipsi-ipss.
1133 — T

I s1 ILso ILs3

(Zps/div) | | (2,5A/div) |

Fonte: Elaborado pelo autor.

A Figura 101 apresenta as tensdes e correntes de entrada e saida do conversor em
condicbes de plena carga. A tensdo de entrada é 96V e apresenta uma corrente
aproximadamente igual a 16A, ao passo que, na saida, apresenta uma tensdo de 380V com
corrente de saida de, aproximadamente, 4,2A sem maiores variacdes devido a presenca do filtro

capacitivo de saida.

11373

Figura 101 — TensGes e correntes de entrada e saida em plena carga.
. . T B Iin . . Vin :
(10A/div) (100V/div)

(2us/div)’

Fonte: Elaborado pelo autor.

As caracteristicas de comutacdo do conversor podem ser analisadas nas Figuras 102
e 103. A tensdo dreno-source sobre as chaves e a tensdo de gatilho séo representadas por
VDs_mosfet € VGs_mosfet, respectivamente. As formas de onda foram obtidas sobre a chave Sip no
circuito primério e na chave Sis no circuito secundario. Todas as outras chaves apresentam o

mesmo comportamento, embora, defasadas em relagédo a Sip e Sis. As Figuras 102 e 103

122



apresentam as formas de onda das chaves para 60% e 100% de carga considerando uma tenséo
de alimentacdo Vin = 96V. Em ambas as figuras, quando Vps_mostet € NUl0 € 0 seu diodo anti-
paralelo estd conduzindo, a chave liga, o que garante a condi¢do de ZVS no acionamento das
chaves primérias e secundarias. Analogamente a Figura 93, mantendo-se as condicGes de
frequéncia de chaveamento e phase-shift e variando apenas a tensdo de entrada, pode-se
verificar que as chaves do circuito primario e secundario conseguem operar com ZVS
garantindo, dessa maneira, um rendimento elevado para diferentes condi¢Oes de tenséo de

entrada.

Figura 102 — Formas de onda nas chaves do (a) primario e (b) secundério; para 60% de carga e f; = 104,3 kHz e

Fonte: Elaborado pelo autor.

¢ = 20°.
WA 1 zvs\\‘
VDS_Mos_fet VGS_MOSTEt VGSs_Mosfet VDS_Mosfet
(50V/div) (20V/div)  (1ps/div) (BV/div)  (100V/div)  (1ps/div)
@ (b)

Figura 103 — Formas de onda nas chaves do (a) primario e (b) secundario; para 100% de carga e fs = 102 kHz e ¢

=220,
ZVS ¥ ™ zvs
\/ N
l/ \\
| |
l\ ' _/
\\ //
VDs_Mosfet VGs_Mosfet VGs_Mosfet VDS_Mosfet
(S0V/div)  (VIV) (1psidiv) | | BVIdiv)  100Vidiv)  (psidiv)
%5 ®

Fonte: Elaborado pelo autor.

Quando a defasagem entre as tensdes de gatilho entre as chaves Sip e Sis passa a ser
negativa, considerando que a referéncia é sempre na chave S1p, 0 fluxo de poténcia do conversor
passa a ser no sentido reverso, ou seja, do circuito secundario para o circuito primario. Desse
modo, 0 conversor ganha bastante versatilidade nas aplicagdes a qual se destina. Nesse
contexto, as principais formas de onda do conversor serdo apresentadas e discutidas a seguir. A
poténcia maxima foi obtida usando uma frequéncia de chaveamento igual a 99 kHz e ¢ = -31°.
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De modo analogo as Figuras 85 e 96, a Figura 102 apresenta as tensdes trifasicas
de entrada do circuito tanque ressonante Vaia2 — Vcic2 Na configuragéo bidirecional com fluxo de
poténcia no sentido inverso onde, pode-se verificar que, apresenta a mesma a modulagdo do
circuito primario igual mudando-se, apenas, a frequéncia de chaveamento. Além disso, pode-
se verificar que os valores de pico das formas de onda séo iguais a, aproximadamente, 96V que,

nessa configuracdo de operacdo, € a saida do conversor ja que opera como um conversor buck.

Figura 104 — Tens0es trifasicas de entrada no circuito tanque ressonante Vaiaz — Veicz N0 sentido inverso do fluxo

de poténcia.
+
Va a
« - Vbib2
BrnitriPnar 4T \-wrﬁﬁﬁ'uvl [
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Fonte: Elaborado pelo autor.

A Figura 105 mostra as tensdes de linha secundarias dos transformadores T1-T3
representadas por Vap — Vea Operando com fs = 99 kHz e phase shift igual a -31° com fluxo de
poténcia no sentindo inverso. Analisando-se a figura, € possivel verificar que o valor maximo
sera igual ao valor da tenséo de saida Vo = 380V, que nessa configuracao, trata-se do valor que
se alimenta o conversor. As formas de onda trifasicas apresentam 3 niveis e sdo equilibradas e
simétricas, analogamente a configuracdo no sentido direto do fluxo de poténcia. Nessas
condicBes, a Figura 106 apresenta as correntes do secundario do transformador que,
analogamente a Figura 98, apresenta um comportamento equilibrado com nivel CC desprezivel
e valor de pico, aproximadamente, igual a 5 A.

Com fluxo de poténcia no sentindo inverso, as Figuras 107 e 108 apresentam as
formas de onda da tensdo nos capacitores série ressonantes vcsi — Vcss € as formas de onda da
corrente nos indutores série ressonantes is1 — Iis3, respectivamente. A partir delas, pode-se
verificar que, em todas as fases, as tensdes sdo balanceadas e defasadas 120° entre elas. Além
disso, apresentam um valor de pico das tensdes Vcs1 — Vcss € um valor de pico das correntes ipsy
— iLs3, aproximadamente iguais a 290 V e 8,5 A, respectivamente. Comparando-se com 0s

valores simulados, observa-se que séo valores bem coerentes com pouca faixa de erro.
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Figura 105 — Formas de onda das tensdes de linha secundarias dos transformadores T1-T3 no sentido inverso do

[fek

(4ps/div)

fluxo de poténcia.

Vbe
L

(250V/div)

Fonte: Elaborado pelo autor.

Figura 106 — Formas de onda das correntes secundarias dos transformadores T1-T3 no sentido inverso do fluxo
de poténcia.
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Fonte: Eléborado pelo autor.

Figura 107 - Formas de onda das tensdes trifasicas nos capacitores série ressonante vcsi-Vess No sentido inverso

do fluxo de poténcia.
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Fonte: Elaborado pelo autor.
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Figura 108 - Formas de onda

das correntes trifasicas nos indutores série ressonante i si-is3.
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Fonte: Elaborado pelo autor.

As caracteristicas de comutacdo do conversor com fluxo de poténcia no sentido

inverso, podem ser analisadas através das Figuras 109 e 110. Pode-se verificar a comutacédo

suave em uma zona de frequéncia de chaveamento um pouco mais préxima da ressonancia.

Figura 109 - Formas de onda nas chaves do (a) primario e (b) secundario; para 60% de carga, V, = 380V, fs =

100 kHz e ¢ = - 24°.
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Fonte: Elaborado pelo autor.

Figura 110 - Formas de onda nas chaves do (a) primério e (b) secundério; para 100% de carga, V, = 380V, fs =

99 kHz e ¢ = - 31°.
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Fonte: Elaborado pelo autor.
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As Figuras 109 e 110 apresentam as formas de onda das chaves para 60% e 100%
de carga considerando a tensdo Vo = 380 V como tensdo de alimentagdo do circuito secundario.
Em ambos os casos, a chave liga com ZVS no acionamento das chaves primérias e secundarias,
garantindo, dessa maneira, um rendimento elevado para diferentes condicGes de tensdo de

entrada, frequéncia de chaveamento e phase-shift.

6.3 — Rendimento

A Figura 111(a) apresenta o grafico de rendimento dos resultados experimentais do
prototipo unidirecional com Vin = 96V e frequéncias de chaveamento que variam de 96,1 kHz
a 108 kHz. Pode-se verificar, que o conversor apresenta maxima eficiéncia de 96,6% com 60%
de carga, enquanto que, a plena carga a eficiéncia é aproximadamente igual a 94%. Além disso,
a Figura 111(b), que apresenta os dados de rendimento para maxima carga considerando valores
de tensdo de entrada distintos, possui valor madximo e minimo de rendimento iguais a 93,6%
com Vin = 96V e 92,2% com Vin = 48V, respectivamente. Este comportamento pode ser
justificado pelo fato de todas as chaves operarem com ZVS, ao passo que todos os diodos

retificadores operam com ZCS em uma ampla faixa de carga.

Figura 111 - Rendimento do conversor unidirecional.
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Fonte: Elaborado pelo autor.

A Figura 112(a) apresenta o grafico de rendimento dos resultados experimentais do
prototipo bidirecional com fluxo de poténcia no sentido direto, considerando Vin = 96V,
frequéncias de chaveamento na faixa de 100 kHz a 112 kHz e phase-shift variando de 6° a 22°.
Pode-se verificar, que o conversor apresenta maxima eficiéncia de 94,9% com 80% de carga,
enguanto que, a plena carga a eficiéncia é aproximadamente igual a 94%. Além disso, a Figura
112(b), que apresenta os dados de rendimento para méxima carga considerando valores de

tensdo de entrada distintos, possui valor maximo e minimo de rendimento iguais a 94,1% com
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Vin =96 V e 92,1% com Vi, = 48 V, respectivamente. Este comportamento pode ser justificado
pelo fato de todas as chaves operarem com ZVS ampla faixa de carga e de tensdo de entrada.
Por fim, a Figura 113 apresenta os dados de rendimento do conversor bidirecional
operando com fluxo de poténcia no sentido inverso (buck). Nesse caso, foram consideradas
frequéncias de chaveamento na faixa de 99 kHz a 110 kHz e phase-shift variando de -5° a -31°,
Nessa configuracdo, o valor maximo de rendimento foi de 94.4% com 80% de carga. A plena

carga, o rendimento foi de 94,1% que é um pouco inferior ao rendimento no sentido direto.

Figura 112 - Rendimento do conversor bidirecional com fluxo de poténcia no sentido direto.
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Figura 113 - Rendimento do conversor bidirecional com fluxo de poténcia no sentido inverso.
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6.4 — Consideragdes finais

Neste capitulo, foram apresentados e discutidos os principais resultados
experimentais em malha aberta do conversor proposto, que mostraram que as formas de onda
obtidas sdo condizentes com os resultados de simulacdo apresentados no Capitulo 5. A
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caracteristica da comutagédo suave € presente na estrutura para uma ampla faixa de valores de
carga e de tensdo de entrada. Nesse cendrio, os testes realizados mostraram um rendimento
maximo de aproximadamente 95% na estrutura bidirecional, que é um patamar bastante
satisfatorio, considerando as faixas de frequéncia de chaveamento do conversor e que foram
usadas chaves de SiC no circuito primario e MOSFETs com tecnologia CollIMOS™ no circuito

secundario com baixa resisténcia série.
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7. CONCLUSOES E TRABALHOS FUTUROS

Este trabalho apresentou um estudo tedrico, computacional e experimental de um
conversor CC-CC trifasico isolado bidirecional LLC ressonante utilizando uma técnica de
controle por deslocamento de fase e modulagdo em frequéncia. Para analise matemaética do
conversor, todas as chaves, diodos, indutores, capacitores e transformadores foram
considerados ideais. Alem disso, para a analise do conversor foi usado apenas as componentes
fundamentais no modelo da maquina sincrona, que simplifica significativamente a analise
matematica sem comprometer os resultados obtidos. Para analise computacional, foram
consideradas algumas ndo-linearidades. Dessa forma, os resultados de simulacéo apresentaram
um baixo valor de erro percentual em relacdo aos resultados calculados, que ja € esperado
considerando que a analise do projeto é desenvolvida considerando-se apenas as componentes
fundamentais.

Por utilizar um inversor trifasico com trés circuitos em ponte completa em paralelo
(paralelismo de fases) no primario, essa estrutura apresenta um comportamento melhor se
comparado a uma ponte trifasica classica, ja que os esforcos de corrente nas chaves serdo
divididos. Além disso, o circuito ressonante do conversor tem a vantagem de aproveitar as
indutancias de dispersdo do transformador de alta frequéncia e as suas indutancias
magnetizantes para compor o circuito ressonante que melhora significativamente sua densidade
de poténcia.

O conversor operando sempre acima da frequéncia de ressonancia garante um
comportamento indutivo, que é importante para garantir que aconteca comutacdo ZVS. Desse
modo, uma das contribuicdes desse trabalho é que, somado ao paralelismo de fases ja presente
na estrutura, obtenha-se alto rendimento para uma ampla faixa de carga operando com controle
da tensdo de saida por variacao da frequéncia de chaveamento mantendo o conversor operando
sempre dentro da zona de comutacdo suave, permitindo que os efeitos causados por EMI sejam
reduzidos. Essas caracteristicas foram observadas nos resultados experimentais, ja que estas
interferéncias e ruidos foram minimizados durante os testes que apresentaram um rendimento
maximo de, aproximadamente, 95%.

O modelo dindmico do conversor obtido através da teoria do gyrator, mostra-se
bastante vantajoso devido & sua facil implementacdo matematica, em que o circuito pode ser
modelado como uma fonte de corrente controlada por frequéncia para controlar a tensdo de
saida do conversor. O fluxo de poténcia da topologia é controlado pela estimacao de um angulo

phase-shift ideal para cada ponto de frequéncia de chaveamento para obter a poténcia do
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conversor. Esse funcionamento conjunto com as duas variaveis de controle fazem com que as
variacOes de frequéncia de chaveamento para regular os valores da tenséo de saida, passem a
ser bem menores, se comparado a um conversor série ressonante, que usa apenas a frequéncia
de chaveamento como variavel de controle.

Pode-se concluir que este conversor é recomendado como interface entre um
sistema CC de baixa tensdo de entrada para outro sistema de alta tensdo de saida. Se usado
como conversor unidirecional com o secundario passivo, pode ser aplicado, por exemplo, em
sistemas com célula combustivel e, também, em sistemas fotovoltaicos, desde que, sejam
acoplados a um inversor para integracdo na rede elétrica. Aproveitando a sua caracteristica
bidirecional, pode ser usado para fazer a integracao entre as baterias e o0 barramento CC de alta
tensdo de veiculos hibridos e elétricos.

Portanto, a maior contribuicdo desta tese é a analise matematica, computacional e
validacao experimental de uma nova proposta de um conversor CC-CC trifasico isolado LLC
ressonante com modulacdo em frequéncia que apresenta alto rendimento em varias condi¢oes
de carga e, devido as caracteristicas de modulacdo e alta frequéncia, apresenta uma melhoria
em densidade de poténcia, se comparado a mesma estrutura usando frequéncias de chaveamento
usualmente menores.

Por fim, como sugestdo de trabalhos futuros, pode-se implementar o controle em
malha fechada proposto para obter resultados experimentais usando os modulos de controle de
frequéncia do DSP e pode-se, também, inserir um inversor na saida do conversor para fazer
integracdo com a rede utilizando um Phase Locked Loop (PLL) adequado. Além disso, a
modulacéo do circuito primario pode ser alterada para que a tensdo de entrada no circuito tanque

tenha 3 niveis para diminuir os valores de corrente rms e harmonicas.

7.1 Publicagdes resultantes da topologia

SANTOS, K.P., PRACA, P.P., OLIVEIRA FILHO, H. M., OLIVEIRA JUNIOR, D. S.,
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LLC resonant tank”, In 2019, (COBEP 2019 — 15" Brazilian Power Electronics Conference
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APENDICE A - PROJETO DOS TRANSFORMADORES

Este apéndice tem por objetivo detalhar todas as etapas do dimensionamento do
transformador de alta frequéncia apresentando o dimensionamento do nucleo magnético,
enrolamentos, numero de espiras, dentre outros. As especificacdes do projeto para

dimensionamento estdo apresentadas na Tabela 10.

Tabela 10 - Especificacdes do projeto do transformador.

Tenso no secundario(V, ) 190 v
Tens&o no primario(V; ) 96 v
Frequéncia de chaveamento ( f,) 100 kHz
Ciclo de trabalho (D) 05
Vv 1
Relagdo de Transformagéo [am = V_:, Mj 1,979
Rendimento (ny,, ) 0,96
Poténcia do conversor (P,) 1,0 kW

Fonte: Elaborado pelo autor.

Considerando o rendimento, a poténcia real do transformador e a sua poténcia

aparente estimada séo dadas em (A.1) e (A.2), respectivamente.

P, = =% —1042W (A1)
r.le
1
Stm = PTm.(—+1} =2127VA (A.2)
™

A fim de otimizar densidade de poténcia, neste projeto adotou-se o uso de ndcleo
toroidal de pé de ferro, que se mostra vantajoso para esse aspecto. O fator de ajuste que esta
relacionado com o tipo de nucleo utilizado no projeto, que relaciona a densidade de corrente
para o nucleo toroidal de p6 de ferro, bem como o fator que relaciona a forma de onda que
estaré no transformador e o fator de utilizagdo da &rea do enrolamento sdo dados por (A3), (A.4)
e (A.5), respectivamente (MCLYMAN, 1988).
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K, =403 (A3)
K, =4,233 (A4)

K,=0,4 (A.5)

O ndcleo magnético costuma suportar valores de densidade de campo na faixa de
0,3T, entretanto, nesse trabalho sera considerado um valor bem abaixo, para garantir que o
nucleo ndo sofra saturacdo magnética. Considerando uma variacdo de densidade de campo
magnético dada por (A.6), determina-se a zona de valores do produto da &rea da area da janela
pela area de seccdo transversal do ndcleo considerando que y = 0,125 (MCLYMAN, 1988) cuja
representacdo grafica € apresentada na Figura 114. Nesta, o valor calculado foi comparado com
os valores de Ap dos nucleos modelos MMT140T3615, MMT140T4514, MMT139T5020 e
MMT139T6325 da Magmattec. Verifica-se que os nacleos MMT140T3615, MMT140T4514 e
MMT139T5020 podem ser utilizados, entretanto, devido a disponibilidade em laboratério foi

utilizado o ultimo.

B,. =0,13T (A.6)

s, .10 Ly

P = KB, f.K, K. (A7)

Figura 114 - Valores de Ap calculados e dos nicleos Magmattec.

15 T T T
0.12 0.15
‘ ‘ - Ap Calc.
--+ T3615
- - T4514
T5020
10 —— 16325 |7
5k _
| | |
0.1 0.15 0.2 0.25
Bm

Fonte: Elaborado pelo autor.
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Como critério adotado de projeto, para determinado valor de Bm, deve-se
escolher o ndcleo com valor de A ligeiramente superior ao calculado para o valor considerado
de Bm. Por esse critério, o nucleo MMT140T3615 é o mais apropriado.

O dimensionamento do namero de espiras do lado primario é obtido através de

(A.8) enquanto que o numero de espiras do secundario é dado por (A.9).

V,.10* 1

N, =| Y=Y =
F [Kf.Bm.fs AJ (A8)
Ns = Qrp,- NP (A.9)

Para um correto dimensionamento dos condutores a serem utilizados no
enrolamento, é preciso analisar a profundidade de penetracdo do condutor com a finalidade de
evitar perdas devido ao efeito pelicular (ou efeito skin). Para uma temperatura de 25° C, a
profundidade de penetracédo é dada por (A.10) (KAZIMIERCZUK, CZARKOWSKI, 2011). O

didmetro do condutor devera ser menor ou igual a (A.11).

Egin = 6’—\/?_2 =0,021cm (A.10)
dmax = 2"c"skin = 0’ 042(:m (A-ll)

Considerando o diametro do condutor e transformando-o para AWG, o fio
utilizado maximo deverd4 ser o 25 AWG. Foi adotado o condutor 26 AWG devido a
disponibilidade em laborat6rio. Como critério de projeto, a densidade de corrente adotada sera
igual a J = 450 A/cm? que é um tradicional valor adotado na bibliografia. Para valores menores
gue o adotado, seriam necessarios nucleos maiores e condutores superdimensionados.
Considerando um valor de pico no primario e secundario iguais a Ip = 18,52A e Is= 9,35 A,
respectivamente, a area de seccdo de cobre no primario e secundario séo dadas em (A.12) e

(A.13), respectivamente.

I
Sey = TP =0,041cm? (A12)
S, :IJ—S =0,021cm? (A.13)
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Apos a escolha do condutor, deve-se verificar quantos condutores em paralelo
sdo suficientes para conduzir a corrente de projeto. No caso, o condutor 26 AWG possui a area
de seccdo transversal igual a Acyp = 0,001287 cm?. Desse modo, 0 ndmero de condutores em

paralelo para o primario e secundario serdo dados em (A.14) e (A.15), respectivamente.

N —SCp 32

op = = A14

fiop Acup ( )
SCS

N fios = 17 (A.15)

fios Acup -

Considerando o comprimento médio dado pelo fabricante do nucleo escolhido é
igual amlt=7,2 cm e o nimero de espiras, entdo o comprimento médio do condutor do primario

e secundario sdo dados em (A.16) e (A.17), respectivamente.

Compg,, = Np.mlt =64,8cm (A.16)

Compy,, = Ng.mlt =129, 6cm (A.17)

Ao final do calculo dos principais critérios para dimensionamento, deve-se
verificar a viabilidade de montagem do transformador que serd representado pelo fator de
utilizacdo por (A.18). A Figura 115 mostra o gréafico do fator de execugdo em funcéo de Bmaxe
um valor de referéncia que garante a viabilidade de execucdo. Analisando a Figura 115, é
possivel perceber que considerando Bmax, 0 fator de utilizagdo de todos os ncleos comparados
¢ apropriado para o projeto, exceto o do nicleo MMT140T3615. O nacleo MMT140T4514 tem
o melhor aproveitamento e o nucleo MMT139T6325 o pior. O MMT139T5020 ¢ intermediario

entre o melhor e pior aproveitamento.

fios " N fios

e _ NoAugNgy +Ns A
i A,

(A.18)
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Figura 115 — Fator de execucdo dos nucleos analisados.

0.15

MMT140T3615 MMT139T5020

MMT140T4514
MMT139T6325

0
0.1 0.11 0.12 0.13 0.14 0.15 0.16 0.17 0.18 0.19 0.2
(Bm)

Fonte: Elaborado pelo autor.

Por fim, a Figura 116 apresenta a temperatura do transformador quando
submetido a uma poténcia de 500 W totalizando uma poténcia trifasica de 1500W. O
transformador foi projetado para suportar o dobro de poténcia e por isso a sua temperatura esta

de 28,3°C que é considerada baixa.

Figura 116 — Temperatura dos transformadores a plena carga.

Fonte: Elaborado pelo autor.
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APENDICE B - PROJETO DOS INDUTORES

Este apéndice tem por objetivo detalhar todas as etapas do dimensionamento do
indutor série ressonante apresentando o dimensionamento do nucleo magnético, enrolamento,
numero de espiras, dentre outros. As especificacbes do projeto para dimensionamento estao

apresentadas na Tabela 11.

Tabela 11 — Especificagdes do projeto do indutor.

Indutancia (L) 59,3 MH
Corrente maxima (1, ) 18 A
Corrente eficaz (1) 12,75 A
Frequéncia de chaveamento( f; ) 100 kHz
Permeabilidade do espago livre (4 ) 4m.107 | HmM
Resistividade do cobre (o) 2,303 Q.m
Fator de utilizago da area do enrolamento (K,,) 0,4

Fonte: Elaborado pelo autor.

O nlcleo magnético costuma suportar valores de densidade de fluxo magnético na
faixa de 0,3T e de densidade de corrente nos enrolamentos de até 450 A/m2. A fim de garantir
gue o nucleo ndo sofra saturacdo magnética, a densidade de fluxo magnético e a densidade de

corrente nos enrolamentos sdo dadas por (B.1) e (B.2), respectivamente.

Brax =0,2T (B.1)
J. . =300.10° A/ m’ (B.2)

Para determinar qual nacleo sera utilizado, deve-se fazer uma estimativa do
produto da area da perna central do nucleo (Ae) pela area da janela do nucleo (Aw) dado por
(B.3) considerando as especifica¢des do projeto (MCLYMAN, 1988).

L 0 64
A%'A\N_estimado = B J =5,671.10"m (B.3)

max "~ max " “w
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O nucleo escolhido devera possui um valor de Ae.Aw superior ao encontrado em
(B.3). Analisando a folha de dados dos magnéticos do fabricante Thornton, verificou-se que o
nacleo E-55 de ferrite possui viabilidade técnica para ser utilizado no projeto (THORNTON,
2015). Embora néo tenha a vantagem da densidade de poténcia e ofereca baixa densidade de
fluxo magnético se comparado ao nucleo toroidal, tem a vantagem de possibilitar a regulagem
de gap na montagem que torna a indutancia mais precisa. As dimensdes e as especificagdes do
nacleo E-55 séo apresentadas na Figura 117 e na Tabela 12, respectivamente.

Figura 117 — Nucleo E-55.

nicleo c 37,5
R _ -05
D |oa 17,2
—I; g | Aw } 99 — -
i Aé /_‘ - A T
— - r&
//B carretel 4
A —35
a.
3
55,0
Fonte: (Thortnton, 2015, com adaptacgdes).
Tabela 12 — Especificagdes do nucleo E-55.
, 4
Produto das éreas (A.A,) 8,85.108 | M
Comprimento médio efetivo(l, ) 0,12 m
Coeficiente de perdas por histerese (K, ) 4.10°
Coeficiente de perdas por correntes parasitas(KF ) 41010
Permeabilidade do material (1, ) 1719.p, | H/m

Fonte: Elaborado pelo autor.

O dimensionamento do nimero de espiras é obtido atraves de (B.4), enquanto
que o céalculo para determinar o valor do entreferro total é dado por (B.5). E importante salientar
que o valor dado por (B.5) corresponde ao entreferro total no nicleo em E, que possui duas
pernas laterais conforme apresentado na Figura 117. Cada perna lateral tera metade do valor de
(B.5) de entreferro.

espiras Bmax A\e ( )
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|, = . A Nogss 1, =2,098.10°m
= Ho- My - = 4,VJ0. B.5
’ ° LS :ue'Aa ( )

Para um correto dimensionamento dos condutores a serem utilizados no
enrolamento, é preciso analisar a profundidade de penetragdo do condutor com a finalidade de
evitar perdas devido ao efeito pelicular (ou efeito skin). Para uma temperatura de 25° C, a
profundidade de penetracéo é dada por (B.6) (KAZIMIERCZUK, CZARKOWSKI, 2011). O

diametro do condutor devera ser menor ou igual a (B.7).

6,62
Eskin — \/f_ =0,021cm (B.6)
Ao = 2-Egin = 0,042cm (B.7)

Considerando o diametro do condutor e transformando-o para AWG, o fio
utilizado méximo devera ser o 25 AWG, logo, foi adotado o condutor 26 AWG devido a
disponibilidade em laboratorio. Para atender a demanda de corrente, deve ser utilizado
condutores em paralelo. Considerando a corrente suportada por um unico condutor e a corrente
méaxima do indutor dada na Tabela 11, devem ser usados 40 condutores em paralelo que
ocupardo em torno de 35% da area da janela do indutor que é menor que a area maxima
recomendada representada pelo coeficiente maximo de ocupacdo de janela Ky dado na Tabela
B.1.

Para determinar o comprimento médio do condutor para montar o enrolamento
no nucleo, deve-se multiplicar a equacéo (B.4) com o comprimento médio efetivo le dado na

Tabela 12, para encontrar a equagéo (B.8).

Compy, = NI, =2,04m (B.8)

Por fim, a Figura 118 apresenta a temperatura do indutor quando submetido a
uma poténcia de 500W totalizando uma poténcia trifasica de 1500 W. O indutor foi projetado

para suportar o dobro de poténcia e por isso, a sua temperatura esta baixa.
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Figura 118 — Temperatura dos indutores série ressonantes a plena carga.

Fonte: Elaborado pelo autor.
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APENDICE C - ESQUEMATICO DO PROTOTIPO
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Figura 119 — Placa de controle — (a) top layer e (b) bottom layer.
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Fonte: Elaborado pelo autor.
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Figura 120 — Circuito de Buffer.
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Figura 121 — Fonte de alimentagdo com regulador de tensdo LM1117.
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Figura 122 — Circuito de filtragem de sinais: (a) corrente e (b) tenséo.

@

Circuito do Filtro RC/2° Ordem - Sinal de Corrente
Circuito do Filtro RC - Sinal de Tenséo

CILF347 - Il
4 11
+15V§ = > 15v
R ¢32 3 .ca 8 ¢30 3
iy o I o
5 5 5 c2o]* L
=1 ] S
GND GND
c34
10nF/25V
R18 10k | R17 10k IC4A Terminal para sensores do Lado Primario(n&o utilizado)
—
CADC A4 IR3 |
§ ADEsAdIRS SENSORES_1
N TLOB4P | o 14 13
T: 8 s>l o]
— 10 9
GND GND [es R [s]Z ZI7
6 5
N bt
2 o)
c26
10nF/25V GND
10K 2.2k
— =
R14 R13 S
o g TLOB4P
@
GND GND
(b)
Circuito do Filtro RC - Sinal de Tenséo c14
CILF347 - IV “
4 1 10nF/25V
< a N
+5V<K - > 15y R6 16k IC6D
> o =
Cingdee  Eio Lz -
e N I N 1o}
- o iy N Cl3| «
5 5 5 | cuTrs y TLOB4P
=1 S <1 -|—- c
i v - 8
GND GND END
R21 2.2k
IC61A Cl1
C36 "
TLOA 2.2nF/25V
3 R3 10k | R4 10k
S GS_IL ]
S cr| > L
o0 a TLO64H
Qg GND IE
o =
a1 -

GND GND

GND

Fonte: Elaborado pelo autor.

149



CREE 1 +15V

26 N ERESS

g -:ﬂi ; FAULT 1
0 19 RYD 1
18 17,

Figura 123 — Terminais da placa

SM-FB1
- Interruptores: S1/S2.

<RESET] - Médulo ePWM 1 (1Ae 1B).

Terminal para sensores do Lado Secundario

| s 8o ]
PWM5B_BUF SENSORES_2
15 ;1 L 14 13
8 7 {PWM5A BUFI SM-FB1 Gs 1S ig ;1
6 5 - Interruptores: S3/ S4. |GS IL)> 3 7
GND g i PWM2B_BUF - M6dulo ePWM 2 (2A e 2B). [Gs Vo sy & :
4 3
PWM2A_BUF > 1
SM-FB2
PWM1B_BUF - Interruptores: S1/S2.
- Médulo ePWM 5 (5A e 5B). GND
PWMI1A BUF
CREE 2
26 25, +15V CREE_3 ST
oa | Tl2al > 26 25 SN
e e (TEMP 2 | 73 by % S
20 19 FAULT 2 ;Z) i; ,7 TEMP 3
e 1 RD 2] (RESET] . = | FAULT 3
[ SM-FB3 6 15 RYD 3
14 13 PWM10B BUF - Interruptores: S3 / S4. e o
2 B - Médulo ePWM 10 (10A e 10B). o m RESET
& 7 PWMLOA_BUF | 10 9 —PWM7B_BUF |
8 7
e 2 5 - PWM7A_BUF
GND
T iz 1 %\"_3 s . PWM4B_BUF
SM-FB3
- Interruptores: S1/S2. <PWM4A BUF |
PWM9B_BUF - Médulo ePWM 9 (9A e 9B).
PWM3B_ BUF
PWM9A BUF
PWM3A BUF

PWM6B_BUF

>
o
-
A SECUNDARIO
4\ 14 13
T2l Ju
10 9
[ERRO_DRIVER» . =
6 5
4 3
PWM7A BUF e
PWM4A BUF —
GND

PWM3A_BUF
Fonte: Elaborado pelo autor.

Terminal para sensores do Lado Secundario

SENSORES_2
GS VS 4 15
12 11

[cs1s>

[cs1D> 10 2
| GS_VO _SMm6) "6 5
4 3
2 1;

GND

Figura 124 — Botdes para alterar os parametros de phase-shift e frequéncia manualmente.

3Vv3 J23

GND

GND

Fonte: Elaborado pelo autor.

150



Figura 125 — Terminais do DSP.
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Figura 126 — Protec¢des para sobretensdes nos terminais do DSP.
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Fonte: Elaborado pelo autor.
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APENDICE D - ROTINA DO DSP

I R R
/[Three-Phase Isolated DC-DC Bidirectional LLC resonant converter Using frequency control
/I DOUTORANDO: Kristian Pessoa dos Santos

/I ORIENTADOR: Prof. Paulo Peixoto Praga

/I COORIENTADOR: Prof. Herminio Miguel Oliveira Filho

B A A
#include <math.h>

#include <stdio.h>

#include "F28x_Project.h"

B R R A A
Il Fungdes

void SetupADC(void);  // fungdo do conversor analdgico/digital

void ConfigureDAC(void); // fungdo do conversor digital/anal6gico

void InitEPWMs(void);  // funcdo de configuragdo dos blocos de PWMs

void DesligaEPWMs (void); // fungdo desliga PWMs

void LigaEPWMs (void); // funcéo liga PWMs

__interrupt void adcal_isr(void); // fazer o controle dentro dessa interupcéo (Interrupcéo pelo AD-1)
/l__interrupt void epwm1_isr(void); /I Fazer interrupcéo pelo pwm aqui dentro (Teste Interrupcdo PWM)

|
/I Variaveis auxiliares

//Uint significa que ndo tem sinal (unsigned)

[lint variavel inteira com sinal

//int16 (16hits) e int32(32 bits)

I
Il Variéveis LLC Frequency Modulation

Uint32 frequencia = 500; //500 equivale a 100kHz
Uint32 frequencia_ant = 500; // frequencia anterior frequecia_ant
Uint32 frequencia_atual = 500; // frequencia atual

Uint32 dutycicle = 250; // 250 equivale a 50% de 500

Uint32 ps_180 = 500; //defasagem 180 graus entre bragos primario
Uint32 ps_120 = 334; //defasagem 120 graus entre bragos do primario
Uint32 ps_60 = 167; //defasagem 60 graus (setar como defasagem negativa) Comentado _dia 05/03

Uint32 ang = 28; //defasagem 10 graus entre primario e secundario (0<=ang<=60)
Uint32 ang_120 = 362; //defasagem 120+ang graus (valor inicial 334+ang)
Uint32 ang_60 = 306; //defasagem -(120+ang) (valor inicial 334-ang)

Uint32 ps_graus= 10; // phase-shift em graus
Uint32 juliano = 1; // Usado para definir a direcdo do PWM onde 1=positivo e 0=negativo
Uint32 bruno = 0; // Idem

Uint32 EPwm1TimerIntCount; // contador do numero de interrupgdes

Uint32 Contador_erro; // Contador usado para evitar que o DESLIGA_PWM() seja acionado por ruido ou de
//modo acidental

Uint32 Iniciar_pwm =0; // Ap6s compilar o codigo, o conversor vai ligar os PWM's apds mudar para
Iniciar_pwm=1

Uint32 pwm_off = 0;

Uint32 desliga = 0;

B

I/ DefinicBes de variaveis

#define EPWM_DB_UP 40 // Tempo Morto - 400ns

#define EPWM_DB_DOWN 40 // Tempo Morto - 400ns _pagina 1502
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/I N&o utilizadas

[f#define BT1 GpioDataRegs.GPBDAT .bit. GPIO61 // Botdo auxiliar 01

[/l#define BT2 GpioDataRegs.GPBDAT .bit. GPIO38 // Botdo auxiliar 02

[#define Errosecundario GpioDataRegs.GPCDAT.bit.GPI065 // Entrada de erro

[f#define ResetErro GpioDataRegs.GPBDAT.bit.GPI0O36  // Reseta erro

volatile struct DAC_REGS* DAC_PTR[4] = {0x0,&DacaRegs,&DacbRegs,&DaccRegs}; // DAC

/I Adicionado em 09/01 esses 06 defines

#define INT1 GpioDataRegs.GPFDAT .bit. GPIO163 /I Interruptor 01 (pino 169)

#define INT2 GpioDataRegs.GPFDAT .bit. GPIO161 /I Interruptor 02 (pino 167)

#define INT3 GpioDataRegs.GPCDAT .bit. GP1092 /I Interruptor 03 (pino 161)

#define INT4 GpioDataRegs.GPCDAT .bit. GPIO90 /I Interruptor 04 (pino 159)

#define erro_driver_cree GpioDataRegs.GPCDAT.bit. GPIO88 /l Pino 155

#define erro_driver_sec GpioDataRegs.GPEDAT.bit. GP10133 // Pino 164

#define temp GpioDataRegs.GPBDAT .bit.GP1040 /I Pino 89_Temperatura

#define LED_teste GpioDataRegs.GPCDAT.bit.GP1093 /I GPIO teste_apagar quando terminar

I R R R
/I Lago principal
void main(void)

InitSysCtrl();

EALLOW,

/101 - SINCRONIZACAO DOS PWMS

/I Ver Topico 12.2.2.3.3 Time-Base Counter Synchronization (pag.1469 e 1470) e registradores (pag.1742 e

/11743)  12.4.4.1 SYNCSELECT Register

SyncSocRegs.SYNCSELECT .bit. EPWMA4SYNCIN = 0; // Sincroniza os epwms 04, 05 e 06 em relacéo ao
[lepwm1l

SyncSocRegs.SYNCSELECT.bit. EPWM7SYNCIN = 0; // Sincroniza os epwms 07, 08 e 09 em relacdo ao
/lepwm1

SyncSocRegs.SYNCSELECT.bit. EPWM10SYNCIN = 0;// Sincroniza os epwms 10, 11 e 12 em relacdo ao
/lepwm1

EDIS;

InitGpio();

// 02 - Habilita PWM1-12

CpuSysRegs.PCLKCR2.bit. EPWM1=1; //primario
CpuSysRegs.PCLKCR2.bit. EPWM2=1; //primario
CpuSysRegs.PCLKCR2.bit. EPWM3=1; //secundario
CpuSysRegs.PCLKCR2.bit. EPWM4=1; //secundario
CpuSysRegs.PCLKCR2.bit. EPWM5=1; //primario
CpuSysRegs.PCLKCR2.bit. EPWM6=1; //primario
CpuSysRegs.PCLKCR2.bit. EPWM7=1; //secundario
CpuSysRegs.PCLKCR2.bit. EPWM8=1; // NAO UTILIZADO
CpuSysRegs.PCLKCR2.bit. EPWM9=1; //primario
CpuSysRegs.PCLKCR2.bit. EPWM10=1;//primario
CpuSysRegs.PCLKCR2.hit. EPWM11=1;// NAO UTILIZADO
CpuSysRegs.PCLKCR2.hit. EPWM12=1;// NAO UTILIZADO

| R A
//03 - Limpa todas as interrupgdes e inicializa PIE vector table:
DINT;

InitPieCtrl();  //Inicializa os registradores do controle PIE
IER = 0x0000;  // Desabilita as interrupcdes da CPU e limpa todas as variaveis de interrupgdes

154



IFR = 0x0000;

InitPieVectTable();
EALLOW;
PieVectTable. ADCAL_INT = &adcal isr; // (Interrupcdo pelo AD-1) (sincronizado pelo EPWM1)

EDIS;

PieCtrIRegs.PIECTRL.bit.ENPIE = 1,
PieCtrIRegs.PIEIERL.bit.INTx1 =1;  // Interrupt Group 1 Enable Register
//INT1 Group Enable Register

/[These register bits individually enable an interrupt within a group. They behave very much like the core
/I interrupt enable register.

//Setting a bit to 1 will enable the servicing of the respective interrupt.

//Setting a bit to 0 will disable the servicing of the bit.

[ A A
EALLOW;
CpuSysRegs.PCLKCRO0.bit. TBCLKSYNC = 0; // Registradores na Pag.326
EDIS;

SetupADC(); // Chama funcdo do ADC
INitEPWMSs(); // Configuracdo dos PWMs
[ R R R R R R R R R R R

/1 04 - Sincronismo de interrupgdo com PWM 01

EALLOW;
CpuSysRegs.PCLKCRO0.bit. TBCLKSYNC =1;
EDIS;

IER |= M_INTL;
o,

EINT; // Habilita interrupgéo global INTM
ERTM,; // Habilita interrupgéo global em tempo real DBGM

EPwm1Regs.ETSEL.bit. SOCAEN = 1;
/IETSEL - This selects which of the possible events will trigger an interrupt or start an ADC conversion.
//(pg.1515)
/ISOCAEN:1; // 11 Start of Conversion A Enable

|
/1 05 - Configuragdo dos pinos do GPIO

EALLOW,;

// GP1088 - erro_driver_cree (Pino 155)
GpioCtrlRegs.GPCPUD.bit.GP1088 =1,
// Habilita Pullup
/IPort A consists of GPI0O0-GPIO31
/IPort B consists of GPI032-GPI1063
/IPort C consists of GP1064-GP1095
/IPort D consists of GP1096-GP10127
/IPort E consists of GP10128-GP10159
/IPort F consists of GP10160-GP10168

GpioCtrIRegs.GPCGMUX2.bit.GPIO88 = 0; // GPIO88 =10

GpioCtrlRegs.GPCMUX2.bit.GP1088 = 0;

GpioCtrlRegs.GPCDIR.bit.GP1088 =0; // GP10O88 = entrada
/IGPI0O 133 - erro_driver_sec (pino 164)
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GpioCtrlRegs.GPEPUD.hit.GP10133 =0;

GpioCtrlRegs. GPEGMUX1.hit.GP10133= 0;

GpioCtrIRegs. GPEMUX1.hit.GPI0133 =0;

GpioCtrlRegs.GPEDIR.bit.GPIO133 =1; // GP10133 = saida (informa a drivers do secundario sobre falha)

//GPIO 40 - TEMP (pino 89)
GpioCtrIRegs.GPBPUD.bit.GP1040 = 1;
GpioCtrIRegs.GPBGMUX1.hit.GP1040 = 0;
GpioCtrIRegs.GPBMUX1.bit.GP1040 =0;
GpioCtrIRegs.GPBDIR.bit.GPIO40 =0; // GPIO40 = entrada

/IGPIO 93 - LED _teste

GpioCtrIRegs.GPCPUD.hit.GP1093 =0;
GpioCtrIRegs.GPCGMUX2.bit.GPI093 = 0;
GpioCtrIRegs.GPCMUX2.bit.GP1093 = 0;
GpioCtrlRegs.GPCDIR.bhit.GP1093 =0; // GPI0O93 = entrada

/IGPIO 90 - int4 (pino159)
GpioCtrIRegs.GPCPUD.hit.GPIO90 = 0;
GpioCtrIRegs.GPCGMUX2.hit.GPI090 = 0;
GpioCtrIRegs.GPCMUX2.bit.GPI090 =0;
GpioCtrIRegs.GPCDIR.bit.GPIO90 =0; // GPIO90 = entrada

/IGPIO 92 - int3 (pino 161)
GpioCtrlRegs.GPCPUD.bit.GPI092 =0;
GpioCtrIRegs.GPCGMUX2.bit.GP1092 = 0;
GpioCtrIRegs.GPCMUX2.bit.GP1092 = 0;
GpioCtrIRegs.GPCDIR.bit.GP1092 =0; // GPIO92 = entrada

//IGPIO 161 - int2 (pino 167)
GpioCtrlRegs.GPFPUD.bit.GP10161 =0;
GpioCtrIRegs.GPFGMUX1.bit. GPI0161= 0;
GpioCtrIRegs.GPFMUX1.bit.GP10161 = 0;
GpioCtrIRegs.GPFDIR.bit.GP10161 =0; // GPIO161 = entrada

//IGPIO 163 - intl (pino 169)
GpioCtrIRegs.GPFPUD.bit.GP10163 =0;
GpioCtrIRegs.GPFGMUX1.bit. GP10163= 0;
GpioCtrIRegs.GPFMUX1.bit.GP10163 =0;
GpioCtrIRegs.GPFDIR.bit. GP10163 =0; // GPI0163 = entrada

EDIS;

|
DesligaEPWMs(); //chama funcdo desliga PWMs
ConfigureDAC(); //Ichama funcdo Configura DAC
B
// 06 - Laco de loop
while(1)

// BOTOES IHM

if (INT1==0)

{
while (INT1==0) // Aguarda o botdo GPIO ser solto
DELAY_US(500); // Delay "anti bouncing"
pwm_off = 1; /I Varidvel que DESLIGA o pwm via software em ON
Iniciar_pwm = 0; // Variavel que LIGA o pwm via software em OFF
DesligaEPWMs();  //chama funcéo desliga PWMs

¥

if (INT2==0)
{
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while (INT2==0)

DELAY_US(500);

Iniciar_pwm =1; // Variavel que LIGA o pwm via software em ON
pwm_off = 0; I/ Variavel que DESLIGA o pwm via software em ON
LigaEPWMs();  //Liga PWM

}
}H/ fim do while(1)
} //fim do void main(void)
I R R
__interrupt void adcal_isr(void) // (Interrupcdo pelo AD-1)
Il Logica de atualizacdo de frequencia, phaseshifts e PWMs
if ((erro_driver_cree == 0) && (temp == 0)) // if ((erro_driver_cree == 0) && (temp == 0))
{ /I SE N&o hé sinal de erro nas placas cree (nem por curto e nem temperatura)
if (Iniciar_pwm == 1){ //...SE a variavel Iniciar_pwm = 1, entdo
pwm_off = 0;
LigaEPWMs();  //Liga PWM

¥
¥

if ((frequencia>=400) && (frequencia<=540)) // 400 equivale a 125kHz e 540 equivale a 92.5KHZ

/1if (ang>=(frequencia/5)){ // Max. phaseshift permitido é 36graus
/lang = frequencia/6;} // por protegdo, caso seja >= 1/6*frequencia (345 graus), retorna a um ang.fixo
/I ...de 1/6*frequencia (30 graus)

dutycicle = frequencia/2; Il equivalente a 50%

ps_180 = frequencia; Il equivalente a 1800_PWM2_primério
ps_120 = 2*(frequencia/3);  // equivalente a 1200_PWMS5_primario
ps_60 = frequencia/3; /I equivalente a 60 graus

ang = (frequencia*ps_graus)/180;
ang_120 =ps_120 + ang; /l equivalente a 1200 + ang (PWM 04_secundario)
ang_60 =ps_120 - ang; Il equivalente a 1200 - ang (ou 240 + ang)(PWM 07_secundario)

[ PWMSs primério

EPwm1Regs. TBPRD = frequencia;

EPwm1Regs. TBPHS.bit. TBPHS = 0; /[Deslocamento 0 (referencia)
EPwm1Regs.CMPA bit. CMPA = dutycicle;  // Duty cicle

EPwm2Regs. TBPRD = frequencia;
EPwm2Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ps_180; /IDeslocamento de fase primario para secundario
EPwm2Regs.CMPA bit. CMPA = dutycicle;  // Duty cicle

EPwm5Regs. TBPRD = frequencia;
EPwm5Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ps_120; /IDeslocamento de fase primario para secundario
EPwm5Regs.CMPA bit. CMPA = dutycicle;  // Duty cicle

EPwm6Regs. TBPRD = frequencia;
EPwm6Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ps_60; //Deslocamento de fase primario para secundario
EPwm6Regs.CMPA bit. CMPA = dutycicle;  // Duty cicle

EPwm9Regs. TBPRD = frequencia;
EPwm9Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ps_120; /IDeslocamento de fase primario para secundario
EPwm9Regs.CMPA.bit. CMPA = dutycicle;  // Duty cicle

EPwm10Regs. TBPRD = frequencia;
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EPwm10Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ps_60; //Deslocamento de fase primario para secundario
EPwm10Regs.CMPA.bit. CMPA = dutycicle;  // Duty cicle

[ PWMs secundério

EPwm3Regs. TBPRD = frequencia;

EPwm3Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ang; //Deslocamento de fase primario para secundario
EPwm3Regs.CMPA.bit. CMPA = dutycicle;  // Duty cicle

EPwm4Regs. TBPRD = frequencia;
EPwm4Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ang_120; //Deslocamento de fase primario para secundario
EPwm4Regs.CMPA bit. CMPA = dutycicle;  // Duty cicle

EPwm7Regs. TBPRD = frequencia;
EPwm7Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ang_60; //Deslocamento de fase primario para secundario
EPwm7Regs.CMPA.bit. CMPA = dutycicle;  // Duty cicle

if(pwm_off == 1){
Iniciar_pwm = 0;
DesligaEPWMs(); //chama fungdo desliga PWMs
}

if ((erro_driver_cree == 0) || (temp == 0)) {// erro_driver_cree e tempo; pinos 17 e 19 do conector da
placa CREE
Contador_erro = 0; // Estado NORMAL SEM FALHA
}
else { // Apresenta FALHA ou ldgica "pwm_off" estd HIGH
Contador_erro ++;
if(Contador_erro>= 4){ // O codigo vai rodar 4x, se a falha persistir, ndo é causada por ruido
DesligaEPWMSs(); //chama funcéo desliga PWMs // e trata-se de uma falha real

}

// Sair da interrupcao

AdcaRegs.ADCINTFLGCLR.bit. ADCINT1 = 1; // Limpa INT Flag para essa interrupg¢do do AD
PieCtrIRegs.PIEACK.all = PIEACK_GROUPZ;

// Fim da interrupcéo
}
T T T T

| R
/107 - Fungdo de configuragdo do conversor analdgico digital

void SetupADC(void)

EALLOW;

//Base de sinal de clock
AdcaRegs.ADCCTL2.bit.PRESCALE =7;
AdcbRegs.ADCCTL2.bit.PRESCALE = 7;
AdccRegs.ADCCTL2.bit.PRESCALE =7;
AdcdRegs.ADCCTL2.bit.PRESCALE =7;

AdcaRegs. ADCCTL2.bit. RESOLUTION = 0; //Resolugdo de 12 bits
AdcaRegs.ADCCTL2.bit.SIGNALMODE = 0; //Modo simples de aquisi¢do
AdcaRegs. ADCOFFTRIM.bit. OFFTRIM = 0; //Erro de offset igual a zero
AdcbRegs.ADCCTL2.bit. RESOLUTION = 0; //Resolucéo de 12 bits
AdcbRegs.ADCCTL2.bit. SIGNALMODE = 0; //Modo simples de aquisi¢cdo
AdcbRegs.ADCOFFTRIM.bit. OFFTRIM = 0; //Erro de offset igual a zero
AdccRegs.ADCCTL2.bit. RESOLUTION = 0; //Resolucédo de 12 bits
AdccRegs.ADCCTL2.bit. SIGNALMODE = 0; //Modo simples de aquisi¢ao
AdccRegs.ADCOFFTRIM.bit. OFFTRIM = 0; //Erro de offset igual a zero
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AdcdRegs. ADCCTL2.bit. RESOLUTION = 0; //Resolucdo de 12 bits
AdcdRegs. ADCCTL2.bit. SIGNALMODE = 0; //Modo simples de aquisicdo
AdcdRegs. ADCOFFTRIM.bit. OFFTRIM = 0; //Erro de offset igual a zero
/Ipulso de interrupcdo no final aquisicédo
AdcaRegs. ADCCTLL.bit. INTPULSEPOS = 1;
AdcbRegs.ADCCTLL1.bit.INTPULSEPOS =1,
AdccRegs. ADCCTL1.bit.INTPULSEPOS = 1;
AdcdRegs.ADCCTLL.bit.INTPULSEPOS =1,
//Desliga circuitos analdgicos do ADC
AdcaRegs.ADCCTL1.bit ADCPWDNZ = 1;
AdcbRegs.ADCCTL1.bit. ADCPWDNZ = 1;
AdccRegs. ADCCTL1.bit ADCPWDNZ = 1;
AdcdRegs.ADCCTL1.bit. ADCPWDNZ = 1;
EDIS;
DELAY_US(2000);
EALLOW;

[ A R R
I/l Configuracdo ADC-A
AdcaRegs. ADCSOCOCTL.bit.CHSEL =2; //SOCO conversor ADC-A2
AdcaRegs.ADCSOCOCTL.bit. ACQPS = 28; //28 ciclos de clock para amostra
AdcaRegs.ADCSOCOCTL.bit. TRIGSEL = 5; //Referéncia de SOC no ePWM1, ADCSOCA/C
AdcaRegs. ADCSOCACTL.bit.CHSEL = 3; //SOC4 conversor ADC-A3
AdcaRegs.ADCSOCACTL.bit. ACQPS = 28; //28 ciclos de clock para amostra
AdcaRegs.ADCSOCACTL.bit. TRIGSEL = 5; //Referéncia de SOC no ePWM1, ADCSOCA/C
AdcaRegs.ADCSOCS8CTL.bit. CHSEL = 4; //SOC8 conversor ADC-A4
AdcaRegs.ADCSOCS8CTL.bit. ACQPS = 28; //28 ciclos de clock para amostra
AdcaRegs.ADCSOCS8CTL.bit. TRIGSEL = 5; //Referéncia de SOC no ePWM1, ADCSOCA/C
AdcaRegs.ADCSOC12CTL.hit. CHSEL = 5; //SOC12 conversor ADC-A5
AdcaRegs.ADCSOC12CTL.bit. ACQPS = 28; //28 ciclos de clock para amostra
AdcaRegs.ADCSOC12CTL.bit. TRIGSEL = 5;//Referéncia de SOC no ePWM1, ADCSOCA/C
AdcaRegs.ADCINTSELIN2.bit.INT1SEL = 0; //end of SOCO will set INT1 flag
AdcaRegs. ADCINTSELIN2.bit.INT1E = 1; //enable INT1 flag
AdcaRegs.ADCINTFLGCLR.bit. ADCINT1 = 1; //make sure INT1 flag is cleared

/I l/Configuracdo ADC-B
AdcbRegs.ADCSOCI1CTL.bit. CHSEL = 2; //SOC1 conversor ADC-B2
AdcbRegs. ADCSOCI1CTL.bit. ACQPS = 28; //28 ciclos de clock para amostra
AdcbRegs.ADCSOCI1CTL.bit. TRIGSEL = 5; //Referéncia de SOC no ePWM1
AdcbRegs.ADCSOC5CTL.bit. CHSEL = 3; //SOC5 conversor ADC-B3
AdcbRegs. ADCSOC5CTL.bit. ACQPS = 28; //28 ciclos de clock para amostra
AdcbRegs.ADCSOC5CTL.bit. TRIGSEL = 5; //Referéncia de SOC no ePWM1
AdcbRegs.ADCSOCIOCTL.bit. CHSEL = 4; //SOC9 conversor ADC-B4
AdcbRegs.ADCSOCICTL.bit. ACQPS = 28; //28 ciclos de clock para amostra
AdcbRegs.ADCSOCIOCTL.bit. TRIGSEL = 5; //Referéncia de SOC no ePWM1
AdcbRegs.ADCSOC13CTL.bit. CHSEL = 5; //SOCL1 conversor ADC-B5
AdcbRegs. ADCSOC13CTL.bit. ACQPS = 28; //28 ciclos de clock para amostra
AdcbRegs.ADCSOC13CTL.bit. TRIGSEL = 5;//Referéncia de SOC no ePWM1

/I Configuracdo ADC-D_conferir essa configuracdo na tese do Bruno Almeida
AdcdRegs.ADCSOC4CTL.bit. CHSEL = 1; //SOCA4 conversor ADC-D1 (VER PAGINA 1203 e 1258)
AdcdRegs.ADCSOCACTL.bit. ACQPS = 28; //28 ciclos de clock para amostra (VER PAGINA 1202)
AdcdRegs.ADCSOCACTL.bit. TRIGSEL = 5; //Referéncia de SOC no ePWM1 (VER PAGINA 1201 e 1257)

AdcdRegs.ADCSOC7CTL.bit. CHSEL = 2; //SOC4 conversor ADC-D2
AdcdRegs.ADCSOC7CTL.bit. ACQPS = 28; //28 ciclos de clock para amostra
AdcdRegs. ADCSOC7CTL.bit. TRIGSEL = 5; //Referéncia de SOC no ePWM1
AdcdRegs.ADCSOC11CTL.bit.CHSEL = 3; //SOC8 conversor ADC-D3
AdcdRegs.ADCSOC11CTL.bit. ACQPS = 28; //28 ciclos de clock para amostra
AdcdRegs.ADCSOC11CTL.bit. TRIGSEL = 5; //Referéncia de SOC no ePWM1
AdcdRegs.ADCSOC15CTL.bit. CHSEL = 4; //SOC12 conversor ADC-D4
AdcdRegs.ADCSOC15CTL.bit. ACQPS = 28; //28 ciclos de clock para amostra
AdcdRegs.ADCSOC15CTL.bit. TRIGSEL = 5;//Referéncia de SOC no ePWM1
EDIS;
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}
I
//08 - Configuracdo do conversor digital/analégico
void ConfigureDAC(void)
{
EALLOW;
/IDAC-A
DAC_PTR[1]->DACCTL.bit. DACREFSEL = 0;
DAC_PTR[1]->DACOUTEN.bit. DACOUTEN = 1;
DAC _PTR[1]->DACVALS.all =0;
/IDAC-B
DAC_PTR[2]->DACCTL.bit. DACREFSEL =0;
DAC_PTR[2]->DACOUTEN.bit. DACOUTEN = 1;
DAC_PTR[2]->DACVALS.all = 0;

DELAY_US(10); // Delay for buffered DAC to power up
EDIS;
}
I R R
/109 - Funcdo liga PWM - Habilita os pinos, configura se é entrada ou saida e escolhe o Multiplexador

void LigaEPWMs()

/IPWMs 08, 11 e 12 estdo configurados como 10 e estdo inativos
EALLOW;

/I PWM 1A-(pino 49)

GpioCtrIRegs.GPAPUD.bit.GPIO0O =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs. GPAGMUX1.bit.GPIO0 =0;
GpioCtrIRegs.GPAMUX1.bit.GPIO0 =1; // GPIO0 = 0|1=EPWM1A
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GPIO0 =1; // GPIOO = output

/l PWM 1B-(pino 51)

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO1 =0; // Enable Pullup
GpioCtrlRegs.GPAGMUX1.bit.GPIO1 =0;
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO1 =1; //GPIO1 = 0]1=EPWM1B
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GPIO1 =1; // GPIO1 = output

/I PWM 2A-(pino 53)

GpioCtrIRegs.GPAPUD.bit.GPIO2 =0; // Enable Pullup
GpioCtrlIRegs. GPAGMUX1.bit.GP102 =0;
GpioCtrIRegs.GPAMUX1.bit.GPIO2 =1; // GPIO2 = 0|]1=EPWM2A
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPI02 =1; [/ GPIO2 = output

I PWM 2B-(pino 55)

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO3 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs.GPAGMUX1.bit.GPI0O3 =0;

GpioCtrIRegs. GPAMUXL1.bit.GPIO3 =1; // GPIO3 = 0|1=EPWM2B
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO3 =1; // GPIO3 = output

[l PWM 3A-(pino 50)

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO4 =0; // Enable Pullup
GpioCtrlRegs.GPAGMUX1.bit.GP104 =0;
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO4 =1; //GPIO4 = 0|1=EPWM3A
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO4 =1; // GPIO4 = output

I PWM 3B-(pino 52)

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO5 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs. GPAGMUX1.bit.GPIO5 =0;

GpioCtrIRegs. GPAMUXL1.bit.GPIO5 =1; // GPIO5 =0|1=EPWM3B
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO5 =1; // GPIO5 = output

[l PWM 4A-(pino 54)
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO6 =0; // Enable Pullup
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GpioCtrlRegs.GPAGMUX1.bit.GPIO6 =0;
GpioCtrIRegs. GPAMUXL1.bit.GPIO6 =1; // GPIO6 = 0|]1=EPWM4A
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO6 =1; // GPIO6 = output

[l PWM 4B-(pino 56)

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO7 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs. GPAGMUX1.bit.GP1O7 =0;
GpioCtrlIRegs.GPAMUX1.bit.GPIO7 =1; [/ GPIO7 = 0|]1=EPWM4B
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO7 =1; // GPIO7 = output

/l PWM 5A - (pino 57)

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO8 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs. GPAGMUX1.bit.GPI08 =0;
GpioCtrIRegs.GPAMUX1.bit.GPIO8 =1; // GPIO8 = 0|]1=EPWM5A
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO8 =1; // GPIO8 = output

/I PWM 5B-(pino 59)

GpioCtrIRegs.GPAPUD.bit.GPIO9 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs. GPAGMUX1.bit.GPI0O9 =0;
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO9 =1; // GPIO9 = 0]1=EPWM5B
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GPIO9 =1; // GPIO9 = output

I PWM 6A - (pino 61)

GpioCtrIRegs.GPAPUD.bit.GPIO10 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs.GPAGMUX1.bit.GPIO10 =0;
GpioCtrIRegs.GPAMUX1.bit.GPIO10 =1; // GPIO10 = 0]1=EPWMB6A
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GPIO10 =1; // GPIO10 = output

/I PWM 6B-(pino 63)

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO11 =0; // Enable Pullup
GpioCtrlRegs.GPAGMUX1.bit.GPIO11 =0;
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO11 =1; // GPIO11 = 0|1=EPWM6B
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GPIO11 =1; // GPIO11 = output

[l PWM 7A -(pino 58)

GpioCtrIRegs.GPAPUD.bit.GPIO12 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs.GPAGMUX1.bit.GP1012 =0;
GpioCtrIRegs.GPAMUX1.bit.GPIO12 =1; // GPIO12 = 0|1=EPWMT7A
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GP1012 =1; //GPIO12 = output

/I PWM 7B -(pino 60)

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO13 =0; // Enable Pullup
GpioCtrlIRegs.GPAGMUX1.bit.GPIO13 =0;
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO13 =1; // GPIO13 = 0|1=EPWM7B
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPI013 =1; // GPIO13 = output

/I PWM 8A -(pino 62) - NAO UTILIZADO

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO14 =0; // Enable Pullup

GpioCtrIRegs. GPAGMUX1.bit.GP1014 =0;

GpioCtrIRegs. GPAMUX1.bit.GPIO14 =0; // GP1014 = 0]1=EPWMB8A ou 0/0=GPIO
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO14 =1; // GPIO14 = output

/I PWM 8B -(pino 64)- NAO UTILIZADO

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO15 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs.GPAGMUX1.bit.GP1015 =0;

GpioCtrIRegs. GPAMUX1.bit.GPIO15 =0; // GP1015 = 0]1=EPWMB8A ou 0|0=GPIO
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GP1015 =1; // GPIO15 = output

[l PWM 9A -(pino 67) // PWM 09 a 12 usa MUX2_GPAGMUX2 e GPAMUX2 (sempre colocar nessa ordem)
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO16 =0; // Enable Pullup

GpioCtrIRegs. GPAGMUX2.bit.GP1016 =1; // GP1016 = PWM9A

GpioCtrIRegs. GPAMUX2.bit.GPIO16 =1; // GP1O16 = PWM9A

GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO16 =1; // GPIO16 = output
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[l PWM 9B -(pino 69)

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO17 =0; // Enable Pullup
GpioCtrlIRegs. GPAGMUX2.bit.GP1017 =1; // GPIO17 = PWM9B
GpioCtrIRegs. GPAMUX2.bit.GPIO17 =1; // GPIO17 = PWM9B
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GPIO17 =1; // GPIO17 = output

[ PWM 10A -(pino 71)

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO18 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs.GPAGMUX2.bit.GP1018 =1; // GPIO18 = PWM10A
GpioCtrIRegs.GPAMUX2.bit.GPIO18 =1; // GP1018 = PWM10A
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO18 =1; // GPIO18 = output

/ PWM 10B -(pino 73)

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO19 =0; // Enable Pullup
GpioCtrlIRegs.GPAGMUX2.bit.GP1019=1; // GPIO19 = PWM10B
GpioCtrIRegs.GPAMUX2.bit.GPIO19=1; // GPIO19 = PWM10B
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GPI0O19 =1; // GPIO19 = output

// PWM 11A - NAO UTILIZADO
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO20 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs. GPAGMUX2.bit.GP1020 =0; // GP1020 =10
GpioCtrlRegs.GPAMUX2.bit.GPIO20 =0; //GPIO20=10
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GPI020 =1; // GPIO20 = output
// PWM 11B - NAO UTILIZADO
GpioCtrIRegs.GPAPUD.bit.GPIO21 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs.GPAGMUX2.bit.GP1021 =0; //GPIO21 =10
GpioCtrIRegs.GPAMUX2.bit.GPIO21 =0; // GP1021 =10
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GP1021 =1; //GPIO21 = output

// PWM 12A - NAO UTILIZADO
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GP1022 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs. GPAGMUX2.bit.GP1022 =0;  //GPI022 =10
GpioCtrlRegs.GPAMUX2.bit.GPIO22 =0;  // GPIO22 =10
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GP1022 =1; /[ GPIO22 = output
/I PWM 12B - NAO UTILIZADO
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO23 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs.GPAGMUX2.bit.GP1023 =0;  //GP1023 =10
GpioCtrIRegs. GPAMUX2.bit.GPIO23 =0;  // GPIO23 =10
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GP1023 =1; // GPIO23 = output

GpioDataRegs.GPECLEAR.bit.GP10133 =1; // deixa o GP10133 (Pino 164) em zero logico (Habilita

/Iplaca.cicero)
//GpioDataRegs.GPECLEAR.bit.GPIO88 =1;
//GpioDataRegs.GPBCLEAR.bit.GPIO40 =1;

EDIS;

}
IR R R R R R A A R
//Funcéo desliga PWM - Muda os pinos do PWM para GP10O por seguranca

void DesligaEPWMs()

/IGpioDataRegs.GPCCLEAR.bit.GPIO69 = 1; // Desabibila drivers do LVS

/IGPIO 133 - erro_driver (pino 164)

GpioDataRegs.GPESET.hit. GPIO133 =1; // deixa 0 GPIO133 (Pino 164) em 1 logico (DESabilita
placa.cicero)

EALLOW,;

/I PWMs 08,11 e 12 j& estdo desativados e aqui estdo redundantes
//PWM 01A

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO0 =0; // Enable Pullup
GpioCtrlIRegs. GPAMUX1.bit.GPIO0 =0; //GPIO0=10
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO0 =1; // GPIOO = output

162



GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIOO0 =1;
/[PWM 01B
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO1 =0;
GpioCtrIRegs.GPAMUX1.bit.GPIO1 =0;
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO1 =1;
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO1 =1;
IIPWM 02A
GpioCtrIRegs.GPAPUD.bit.GPIO2 =0;
GpioCtrIRegs.GPAMUX1.bit.GPIO2 =0;
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GP102 =1,
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO2 =1;
//PWM 02B
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO3 =0;
GpioCtrIRegs.GPAMUX1.bit.GPIO3 =0;
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO3 =1;
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO3 =1;
//PWM 03A (SECUNDARIO)
GpioCtrIRegs.GPAPUD.hit.GPIO4 =0;
GpioCtrIRegs.GPAMUX1.bit.GPIO4 = 0;
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO4 =1;
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO4 =1,
//PWM 03B (SECUNDARIO)
GpioCtrIRegs.GPAPUD.bit.GPIO5 =0;
GpioCtrIRegs.GPAMUX1.bit.GPIO5 =0;
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GPIO5 =1;
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO5 =1;
/IPWM 04A (SECUNDARIO)
GpioCtrIRegs.GPAPUD.hit.GPIO6 =0;
GpioCtrIRegs.GPAMUX1.bit.GPIO6 =0;
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO6 =1;
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO6 =1;
//PWM 04B (SECUNDARIO)
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO7 =0;
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO7 = 0;
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO7 =1;
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO7 =1;
/[PWM 05A
GpioCtrIRegs.GPAPUD.bhit.GPIO8 =0;
GpioCtrIRegs.GPAMUX1.bit.GPIO8 =0;
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GPIO8 =1;
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO8 =1;
//PWM 05B
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO9 =0;
GpioCtrIRegs.GPAMUX1.bit.GPIO9 =0;
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO9 =1;
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO9 =1;
[[PWM 06A
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO10 =0;
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit. GPIO10 =0;
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit. GPIO10 =1,

I PWM1A =0;

/I Enable Pullup
// GPIO1 =10
/I GP101 = output
/I PWM1B =0;

/l Enable Pullup
I GPIO2 =10
/ GPIO2 = output
I PWM2A =0;

/I Enable Pullup
// GP1I03 =10
/I GP103 = output
/I PWM2B =0;

/I Enable Pullup
/I GPI04 =10
/l GP104 = output
/I PWM3A =0;

/l Enable Pullup
/I GP10O5 =10
/I GPIO5 = output
/I PWM3B =0;

/I Enable Pullup
// GPIO6 = 10
/l GP106 = output
[ PWM4A =0;

// Enable Pullup
/ GP1O7 =10
/I GP107 = output
// PWM4B =0;

[/l Enable Pullup
// GPIO8 = 10
/I GPIO8 = output
/I PWMBA =0;

// Enable Pullup
/ GP109 =10
// GP109 = output
/I PWMSB = 0;

// Enable Pullup
I GP108 = 10
// GP108 = output

GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO10 =1;  //PWMB6A =0;

//PWM 06B
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO11 =0;
GpioCtrIRegs.GPAMUX1.bit.GPIO11 =0;
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO11 =1,

// Enable Pullup
I GP109 = 10
// GP109 = output

GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO11 =1; /I PWM6B = 0;

/IPWM 07A (SECUNDARIO)
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO12 =0;
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO12 =0;
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit. GPIO12 =1,

GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPI012 =1,

/IPWM 07B (SECUNDARIO)
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit. GPIO13 =0;

// Enable Pullup
/I GP1012 =10
/I GP1012 = output
/I PWMT7A =0;

// Enable Pullup
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GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO13 =0;  // GPIO13 =10
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO13 =1; // GPIO13 = output
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO13 =1;  //PWMT7B =0;
//PWM 08A (NAO UTILIZADO)
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO14 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs. GPAMUX1.bit.GPIO14 =0; //GPIO14=10
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO14 =1, // GP1014 = output
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO14 =1;  //PWMB8A =0;
//PWM 08B (NAO UTILIZADO)
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO15 =0; // Enable Pullup
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO15 =0;  //GPIO15=10
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO15 =1; // GPIO15 = output
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO15=1;  //PWM8B =0;
[IPWM 9A

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO16 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs. GPAMUX2.bit.GPIO16 =0; //GPIO18 =10
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GP1016 =1; // GPIO18 = output
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO16 =1;  //PWM9A = 0;
[[PWM 9B

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO17 =0; // Enable Pullup
GpioCtrlRegs.GPAMUX2.bit.GPIO17 =0; /l GP1019 =10
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GP1017 =1; /[ GPIO19 = output
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO17 = 1, /I PWMO9B = 0;
[[PWM 10A

GpioCtrIRegs.GPAPUD.bit.GPIO18 =0; // Enable Pullup
GpioCtrIRegs. GPAMUX2.bit.GPIO18 =0;  // GPIO18 =10
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GP1018 =1; // GPIO18 = output
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO18 =1;  //PWM10A =0;
/[PWM 10B

GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO19 =0; // Enable Pullup
GpioCtrlRegs.GPAMUX2.bit.GPIO19 =0;  // GPIO19 =10
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GP1019 =1;  // GPIO19 = output
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO19 = 1, /I PWM10B = 0;
/IPWM 11A (NAO UTILIZADO)
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO20 =0; // Enable Pullup
GpioCtrlRegs.GPAMUX2.bit.GPIO20 =0;  // GPIO20 =10
GpioCtrIRegs.GPADIR.bit.GP1I020 =1; // GPIO20 = output
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO20 =1;  //PWM11A =0;
//IPWM 11A (NAO UTILIZADO)
GpioCtrIRegs.GPAPUD.bit.GPIO21 =0; // Enable Pullup
GpioCtriIRegs.GPAMUX2.bit.GPIO21 =0; //GPIO21 =10
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GP1021 =1; /[ GPIO21 = output
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GP1021 = 1, /[ PWM11B = 0;
/IPWM 12A (NAO UTILIZADO)
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GP1022 =0; // Enable Pullup
GpioCtrlRegs.GPAMUX2.bit.GPIO22 =0;  // GPI022 =10
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO22 =1; /I GP1022 = output
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GPIO22 =1; /I PWM12A =0;
//PWM 12B (NAO UTILIZADO)
GpioCtrlRegs.GPAPUD.bit.GPIO23 =0;  // Enable Pullup
GpioCtriRegs. GPAMUX2.bit.GPIO23 =0;  // GPIO23 =10
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO23 =1;  // GPIO23 = output
GpioDataRegs.GPACLEAR.bit.GP1023 = 1; /I PWM12B = 0;
EDIS;

¥
| R A

/[Funcédo confugura PWMs - Configuracdo de frequencia, phase-shift, sincronismo e duty-cicle

void InitEPWMs()
{

Il PWM1
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EPwm1Regs. TBPRD = frequencia; //Configura frequéncia de 100kHz

EPwm1Regs. TBPHS.bit. TBPHS = 0; //Deslocamento de fase 0 graus (referéncia)

EPwm1Regs. TBCTR = 0x0000; //Limpa contador

EPwm1Regs. TBCTL.bit. CTRMODE = TB_COUNT_UPDOWN; // Contador up/down

EPwm1Regs. TBCTL.bit.PHSEN = TB_DISABLE;// Desabilita deslocamento

EPwm1Regs. TBCTL.bit.PHSDIR = TB_UP; //Direc¢do fase (juliano =1) Positivo e (bruno=0) negativo
EPwm1Regs. TBCTL.bit.SYNCOSEL = TB_CTR_ZERO; //Sincronizagao

EPwm1Regs. TBCTL.bit. HSPCLKDIV = TB_DIV1; // Divide a base do clock por 2

EPwm1Regs. TBCTL.bit. CLKDIV = TB_DIV1; // Divide a base do clock por 2

EPwm1Regs. TBCTL.bit.PRDLD = TB_SHADOW; // Divide a base do clock por 2

/IModos dos comparadores

EPwm1Regs.CMPCTL.bit. SHDWAMODE = CC_SHADOW,;
EPwm1Regs.CMPCTL.bit. SHDWBMODE = CC_SHADOW;
EPwm1Regs.CMPCTL.bit. LOADAMODE = CC_CTR_ZERO;
EPwm1Regs.CMPCTL.bit. LOADBMODE = CC_CTR_ZERO;

//Modo do PWM UP-DOWN

EPwm1Regs.AQCTLA.bit. CAU = AQ_CLEAR;
EPwm1Regs.AQCTLA.bit.CAD = AQ_SET,;
EPwm1Regs.AQCTLB.bit. CAU = AQ_SET;
EPwm1Regs.AQCTLB.bit. CAD = AQ_CLEAR,;
EPwm1Regs.DBCTL.bit.OUT_MODE = DB_FULL_ENABLE;
EPwm1Regs.DBCTL.bit.POLSEL = DB_ACTV_HIC;
EPwm1Regs.DBCTL.bit.IN_MODE = DBA_ALL;
EPwm1Regs.DBRED.bit. DBRED = EPWM_DB_UP; /Ipagina 1502
EPwm1Regs.DBFED.bit. DBFED = EPWM_DB_DOWN;  //pagina 1502

/ISincronizacéo da leitura ADC(Pag.1517) e os Registradores (Pg 1624 e 1625) (Interrupgéo pelo AD-1)
/IETSEL - This selects which of the possible events will trigger an interrupt or start an ADC conversion.

EPwm1Regs.ETSEL.bit. SOCAEN =1, /[ Habilita 0 SOC (Start on Convertion) do grupo A do ADC
EPwm1Regs.ETSEL.bit. SOCASEL = 0b001; /ISOC no inicio ou pico do PWM
//0b011: Enable event time-base counter equal to zero or period(TBCTR = 0x00 or TBCTR = TBPRD).
/[This mode is useful in updown count mode (Malha Fechada em frequéncia)
//0b001: Enable event time-base counter equal to zero. (TBCTR = 0x00) (Malha aberta em frequencia)
/IETPS - This programs the event prescaling options

EPwm1Regs.ETPS.bit. SOCAPRD =1; //Gera um pulso no primeiro evento_Event Trigger Pre-Scale
Register
/10 - Disable the SOCA event counter. No EPWMxSOCA pulse will be generated
/11 - 01: Generate the EPWMXxSOCA pulse on the first event:ETPS[SOCACNT] = 0,1
12 - 10: Generate the EPWMXxSOCA pulse on the second event:ETPS[SOCACNT] = 1,0
/3 - 11: Generate the EPWMXxSOCA pulse on the third event:ETPS[SOCACNT] = 1,1
T

I PWM2

EPwm2Regs. TBPRD = frequencia; //Configura frequéncia de 100kHz

EPwm2Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ps_180;//Deslocamento de fase 180 graus
EPwm2Regs. TBCTR = 0x0000; //Limpa contador

EPwm2Regs. TBCTL.bit. CTRMODE = TB_COUNT_UPDOWN; //Contador up/down
EPwm2Regs. TBCTL.bit.PHSEN = TB_ENABLE;// habilita deslocamento
EPwm2Regs. TBCTL.bit.PHSDIR = TB_DOWN;//Dire¢do fase 0 Negativo
EPwm2Regs. TBCTL.bit.SYNCOSEL = TB_SYNC_IN;

EPwm2Regs. TBCTL.bit. HSPCLKDIV = TB_DIV1; // Divide a base do clock por 2
EPwm2Regs. TBCTL.bit. CLKDIV = TB_DIV1, // Divide a base do clock por 2
EPwm2Regs. TBCTL.bit.PRDLD = TB_SHADOW; // Divide a base do clock por 2
/IModos dos comparadores

EPwm2Regs.CMPCTL.bit. SHDWAMODE = CC_SHADOW,;
EPwm2Regs.CMPCTL.bit. SHDWBMODE = CC_SHADOW;
EPwm2Regs.CMPCTL.bit. LOADAMODE = CC_CTR_ZERO;
EPwm2Regs.CMPCTL.bit. LOADBMODE = CC_CTR_ZERO;
//Modo do PWM UP-DOWN

165



EPwm2Regs. AQCTLA.bit. CAU = AQ_CLEAR;

EPwm2Regs. AQCTLA.bit.CAD = AQ_SET;

EPwm2Regs. AQCTLB.bit.CAU = AQ_SET;

EPwm2Regs. AQCTLB.bit.CAD = AQ_CLEAR;
EPwm2Regs.DBCTL.bit.OUT_MODE = DB_FULL_ENABLE;
EPwm2Regs.DBCTL.bit.POLSEL = DB_ACTV_HIC;
EPwm2Regs.DBCTL.bit.IN_MODE = DBA_ALL;
EPwm2Regs.DBRED.bit.DBRED = EPWM_DB_UP;
EPwm2Regs.DBFED.bit. DBFED = EPWM_DB_DOWN:

/Il PWM 5

EPwm5Regs. TBPRD = frequencia; //Configura frequéncia de 100kHz
EPwm5Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ps_120; //Deslocamento de fase 120 graus em relagao ao EPWM1
EPwm5Regs. TBCTR = 0x0000; //Limpa contador

EPwm5Regs. TBCTL.bit. CTRMODE = TB_COUNT_UPDOWN; // Contador up/down
EPwm5Regs. TBCTL.bit.PHSEN = TB_ENABLE;// habilita deslocamento
EPwm5Regs. TBCTL.bit.PHSDIR = TB_DOWN; //Direcéo fase 1 Positivo
EPwm5Regs. TBCTL.bit.SYNCOSEL = TB_SYNC _IN; //Sincronizacdo
EPwm5Regs. TBCTL.bit. HSPCLKDIV = TB_DIV1; // Divide a base do clock por 2
EPwm5Regs. TBCTL.bit. CLKDIV = TB_DIV1, // Divide a base do clock por 2
EPwm5Regs. TBCTL.bit.PRDLD = TB_SHADOW; // Divide a base do clock por 2
/IModos dos comparadores

EPwm5Regs.CMPCTL.bit. SHDWAMODE = CC_SHADOW;
EPwm5Regs.CMPCTL.bit. SHDWBMODE = CC_SHADOW;
EPwm5Regs.CMPCTL.bit. LOADAMODE = CC_CTR_ZERO;
EPwm5Regs.CMPCTL.bit. LOADBMODE = CC_CTR_ZERO;

//Modo do PWM UP-DOWN

EPwm5Regs. AQCTLA.bit.CAU = AQ_CLEAR,;

EPwm5Regs. AQCTLA.bit. CAD = AQ_SET;

EPwm5Regs. AQCTLB.bit. CAU = AQ_SET;

EPwm5Regs. AQCTLB.bit. CAD = AQ_CLEAR,;

EPwm5Regs.DBCTL.bit. OUT_MODE = DB_FULL_ENABLE;
EPwm5Regs.DBCTL.bit.POLSEL = DB_ACTV_HIC;
EPwm5Regs.DBCTL.bit.IN_MODE = DBA_ALL;
EPwm5Regs.DBRED.bit. DBRED = EPWM_DB_UP;
EPwm5Regs.DBFED.bit. DBFED = EPWM_DB_DOWN,;

/I PWM 6

EPwm6Regs. TBPRD = frequencia; //Configura frequéncia de 100kHz

EPwm6Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ps_60; //Deslocamento de fase 300 graus em relagdo ao epwm1 (equivale
/la -60graus)

EPwm6Regs. TBCTR = 0x0000; //Limpa contador

EPwm6Regs. TBCTL.bit. CTRMODE = TB_COUNT_UPDOWN; // Contador up/down

EPwm6Regs. TBCTL.bit.PHSEN = TB_ENABLE;// Habilita deslocamento

EPwm6Regs. TBCTL.bit.PHSDIR = TB_UP; //Direcéo fase 1 Positivo_PRECISA MUDAR PRA ZERO PRO
ANGULO SER NEGATIVO

EPwm6Regs. TBCTL.bit.SYNCOSEL = TB_SYNC_IN; //Sincronizacdo

EPwm6Regs. TBCTL.bit. HSPCLKDIV = TB_DIV1; // Divide a base do clock por 2

EPwm6Regs. TBCTL.bit. CLKDIV = TB_DIV1; // Divide a base do clock por 2

EPwm6Regs. TBCTL.bit.PRDLD = TB_SHADOW;

/IModos dos comparadores

EPwm6Regs.CMPCTL.bit. SHDWAMODE = CC_SHADOW;
EPwm6Regs.CMPCTL.bit. SHDWBMODE = CC_SHADOW;
EPwm6Regs.CMPCTL.bit. LOADAMODE = CC_CTR_ZERO;
EPwm6Regs.CMPCTL.bit. LOADBMODE = CC_CTR_ZERO;
//Modo do PWM UP-DOWN

EPwm6Regs. AQCTLA.bit. CAU = AQ_CLEAR;

EPwm6Regs. AQCTLA.bit. CAD = AQ_SET;

EPwm6Regs. AQCTLB.bit.CAU = AQ_SET,;

EPwm6Regs. AQCTLB.bit.CAD = AQ_CLEAR;
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EPwm6Regs.DBCTL.bit. OUT_MODE = DB_FULL_ENABLE;
EPwm6Regs.DBCTL.bit.POLSEL = DB_ACTV_HIC;
EPwm6Regs.DBCTL.bit.IN_MODE = DBA_ALL;
EPwm6Regs.DBRED.bit. DBRED = EPWM_DB_UP;
EPwm6Regs.DBFED.bit. DBFED = EPWM_DB_DOWN;

/I PWM 9

EPwm9Regs. TBPRD = frequencia; //Configura frequéncia de 100kHz

EPwm9Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ps_120; //Deslocamento de fase 240 graus

EPwmM9Regs. TBCTR = 0x0000; //Limpa contador

EPwmM9Regs. TBCTL.bit. CTRMODE = TB_COUNT_UPDOWN; // Contador up/down

EPwm9Regs. TBCTL.bit.PHSEN = TB_ENABLE;// Desabilita deslocamento

EPwm9Regs. TBCTL.bit.PHSDIR = TB_UP; //Direcéo fase 1 Positivo_PRECISA MUDAR PRA ZERO PRO
/IANGULO SER NEGATIVO

EPwmO9Regs. TBCTL.bit.SYNCOSEL = TB_SYNC _IN; //Sincronizacdo

EPwmM9Regs. TBCTL.bit. HSPCLKDIV = TB_DIV1; // Divide a base do clock por 2

EPwmM9Regs. TBCTL.bit. CLKDIV = TB_DIV1; // Divide a base do clock por 2

EPwm9Regs. TBCTL.bit.PRDLD = TB_SHADOW; // Divide a base do clock por 2

/IModos dos comparadores

EPwm9Regs.CMPCTL.bit. SHDWAMODE = CC_SHADOW;

EPwm9Regs.CMPCTL.bit. SHDWBMODE = CC_SHADOW;

EPwm9Regs.CMPCTL.bit. LOADAMODE = CC_CTR_ZERO;

EPwm9Regs.CMPCTL.bit. LOADBMODE = CC_CTR_ZERO;

//Modo do PWM UP-DOWN

EPwm9Regs.AQCTLA.bit. CAU = AQ_CLEAR,;

EPwm9Regs.AQCTLA.bit. CAD = AQ_SET;

EPwm9Regs. AQCTLB.bit. CAU = AQ_SET;

EPwm9Regs.AQCTLB.bit. CAD = AQ_CLEAR;

EPwm9Regs.DBCTL.bit. OUT_MODE = DB_FULL_ENABLE;

EPwm9Regs.DBCTL.bit. POLSEL = DB_ACTV_HIC;

EPwm9Regs.DBCTL.bit.IN_MODE = DBA_ALL;

EPwm9Regs.DBRED.bit. DBRED = EPWM_DB_UP;

EPwm9Regs.DBFED.bit. DBFED = EPWM_DB_DOWN,;

I PWM 10

EPwmM10Regs. TBPRD = frequencia; //Configura frequéncia de 100kHz
EPwmM10Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ps_60; //Deslocamento de fase 420 graus (equivale a 60graus positivo)
EPwmM10Regs. TBCTR = 0x0000; //Limpa contador

EPwm10Regs. TBCTL.bit. CTRMODE = TB_COUNT_UPDOWN; // Contador up/down
EPwmM10Regs. TBCTL.bit.PHSEN = TB_ENABLE;// Habilita deslocamento
EPwm10Regs. TBCTL.bit.PHSDIR = TB_DOWN; //Diregdo fase 0 Negativo
EPwm10Regs. TBCTL.bit. SYNCOSEL = TB_SYNC_IN;

EPwm10Regs. TBCTL.bit. HSPCLKDIV = TB_DIV1;// Divide a base do clock por 2
EPwm10Regs. TBCTL.bit. CLKDIV = TB_DIV1, // Divide a base do clock por 2
EPwm10Regs. TBCTL.bit.PRDLD = TB_SHADOW:; // Divide a base do clock por 2
/IModos dos comparadores

EPwm10Regs.CMPCTL.bit. SHDWAMODE = CC_SHADOW,;
EPwm10Regs.CMPCTL.bit. SHDWBMODE = CC_SHADOW;
EPwm10Regs.CMPCTL.bit. LOADAMODE = CC_CTR_ZERO;
EPwm10Regs.CMPCTL.bit. LOADBMODE = CC_CTR_ZERO;

//Modo do PWM UP-DOWN

EPwm10Regs.AQCTLA.bit.CAU = AQ_CLEAR,;
EPwm10Regs.AQCTLA.bit. CAD = AQ_SET;

EPwm10Regs.AQCTLB.bit. CAU = AQ_SET,;

EPwmM10Regs.AQCTLB.bhit. CAD = AQ_CLEAR;
EPwm10Regs.DBCTL.bit.OUT_MODE = DB_FULL_ENABLE;
EPwm10Regs.DBCTL.bit.POLSEL = DB_ACTV_HIC;
EPwm10Regs.DBCTL.bit.IN_MODE = DBA_ALL,;
EPwm10Regs.DBRED.hit. DBRED = EPWM_DB_UP;
EPwm10Regs.DBFED.bit. DBFED = EPWM_DB_DOWN,;

/I PWM's do Secundario
167



/[ PWM 3 - Braco 01
EPwm3Regs. TBPRD = frequencia;
EPwm3Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ang; /[Deslocamento de fase primario para secundario
EPwm3Regs. TBCTR = 0x0000;
EPwm3Regs. TBCTL.bit. CTRMODE = TB_COUNT_UPDOWN,;
EPwm3Regs. TBCTL.bit.PHSEN = TB_ENABLE;  // Habilita deslocamento
EPwm3Regs. TBCTL.bit.PHSDIR = TB_DOWN; //Direcdo fase 0 Negativo
EPwm3Regs. TBCTL.bit.SYNCOSEL = TB_SYNC_IN;
EPwm3Regs. TBCTL.bit. HSPCLKDIV = TB_DIV1; // Divide a base do clock por 2
EPwm3Regs. TBCTL.bit. CLKDIV = TB_DIV1; // Divide a base do clock por 2
EPwm3Regs. TBCTL.bit.PRDLD = TB_SHADOW;, // Divide a base do clock por 2
//Modos dos comparadores
EPwm3Regs.CMPCTL.bit. SHDWAMODE = CC_SHADOW;
EPwm3Regs.CMPCTL.bit. SHDWBMODE = CC_SHADOW;
EPwm3Regs.CMPCTL.bit. LOADAMODE = CC_CTR_ZERO;
EPwm3Regs.CMPCTL.bit. LOADBMODE = CC_CTR_ZERO;
/[Modo do PWM UP-DOWN
EPwmM3Regs.AQCTLA.bit. CAU = AQ_CLEAR;
EPwm3Regs.AQCTLA.bit. CAD = AQ_SET;
EPwmM3Regs.AQCTLB.hit. CAU = AQ_SET;
EPwmM3Regs.AQCTLB.bit.CAD = AQ_CLEAR,;
EPwm3Regs.DBCTL.bit. OUT_MODE = DB_FULL_ENABLE;
EPwm3Regs.DBCTL.bit.POLSEL = DB_ACTV_HIC;
EPwm3Regs.DBCTL.bit.IN_MODE = DBA_ALL;
//EPwm3Regs.DBRED.bit. DBRED = EPWM_DB_UP;
//EPwm3Regs.DBFED.bit. DBFED = EPWM_DB_DOWN,;

/I PWM 4 - Brago 02

EPwm4Regs. TBPRD = frequencia; //Configura frequéncia de 100kHz
EPwm4Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ang_120; //Deslocamento de fase 180 graus
EPwm4Regs. TBCTR = 0x0000; //Limpa contador

EPwm4Regs. TBCTL.bit. CTRMODE = TB_COUNT_UPDOWN; // Contador up/down
EPwm4Regs. TBCTL.bit.PHSEN = TB_ENABLE;// Habilita deslocamento
EPwm4Regs. TBCTL.bit.PHSDIR = TB_DOWN;//Direcéo fase 1 Positivo
EPwm4Regs. TBCTL.bit. SYNCOSEL = TB_SYNC_IN;

EPwmM4Regs. TBCTL.bit. HSPCLKDIV = TB_DIV1; // Divide a base do clock por 2
EPwmM4Regs. TBCTL.bit. CLKDIV = TB_DIV1; // Divide a base do clock por 2
EPwmM4Regs. TBCTL.bit.PRDLD = TB_SHADOW,; // Divide a base do clock por 2

/IModos dos comparadores

EPwm4Regs.CMPCTL.bit. SHDWAMODE = CC_SHADOW,
EPwm4Regs.CMPCTL.bit. SHDWBMODE = CC_SHADOW,;
EPwm4Regs.CMPCTL.bit. LOADAMODE = CC_CTR_ZERO;
EPwm4Regs.CMPCTL.bit. LOADBMODE = CC_CTR_ZERO;
//Modo do PWM UP-DOWN

EPwm4Regs.AQCTLA.bit. CAU = AQ_CLEAR;
EPwm4Regs.AQCTLA.bit. CAD = AQ_SET;
EPwm4Regs.AQCTLB.hit.CAU = AQ_SET;
EPwm4Regs.AQCTLB.bit. CAD = AQ_CLEAR;
EPwm4Regs.DBCTL.bit. OUT_MODE = DB_FULL_ENABLE;
EPwm4Regs.DBCTL.bit.POLSEL = DB_ACTV_HIC;
EPwm4Regs.DBCTL.bit.IN_MODE = DBA_ALL,;
//EPwm4Regs.DBRED.bit. DBRED = EPWM_DB_UP;
[/EPwm4Regs.DBFED.bit. DBFED = EPWM_DB_DOWN,;

/[ PWM 7 - Brago 03

EPwm7Regs. TBPRD = frequencia; /[Configura frequéncia de 100kHz
EPwm7Regs. TBPHS.bit. TBPHS = ang_60; /IDeslocamento de fase 0 graus
EPwm7Regs. TBCTR = 0x0000; /ILimpa contador

EPwm7Regs. TBCTL.bit. CTRMODE = TB_COUNT_UPDOWN; // Contador up/down
EPwm7Regs. TBCTL.bit.PHSEN = TB_ENABLE; /[ Habilita deslocamento
EPwm7Regs. TBCTL.bit.PHSDIR = TB_UP; /IDirecdo fase 0 Negativo
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EPwm7Regs. TBCTL.bit. SYNCOSEL = TB_SYNC_IN;

EPwm7Regs. TBCTL.bit. HSPCLKDIV = TB_DIV1; /I Divide a base do clock por 2T
EPwm7Regs. TBCTL.bit. CLKDIV = TB_DIV1; // Divide a base do clock por 2
EPwm7Regs. TBCTL.bit.PRDLD = TB_SHADOW:; // Divide a base do clock por 2
/IModos dos comparadores

EPwm7Regs.CMPCTL.bit. SHDWAMODE = CC_SHADOW;
EPwm7Regs.CMPCTL.bit. SHDWBMODE = CC_SHADOW;
EPwm7Regs.CMPCTL.bit. LOADAMODE = CC_CTR_ZERO;
EPwm7Regs.CMPCTL.bit. LOADBMODE = CC_CTR_ZERO;
//Modo do PWM UP-DOWN

EPwm7Regs.AQCTLA.bit. CAU = AQ_CLEAR;

EPwm7Regs.AQCTLA.bit. CAD = AQ_SET;

EPwm7Regs.AQCTLB.bit.CAU = AQ_SET;

EPwm7Regs.AQCTLB.hit.CAD = AQ_CLEAR,;

EPwm7Regs.DBCTL.bit. OUT_MODE = DB_FULL_ENABLE;
EPwm7Regs.DBCTL.bit.POLSEL = DB_ACTV_HIC;
EPwm7Regs.DBCTL.bit.IN_MODE = DBA_ALL;
//EPwm7Regs.DBRED.hit. DBRED = EPWM_DB_UP;
[[EPwm7Regs.DBFED.bit. DBFED = EPWM_DB_DOWN,;

//Duty cicle dos PWMs

EPwm1Regs.CMPA.bit. CMPA = dutycicle; // Duty cicle
EPwm2Regs.CMPA.bit. CMPA = dutycicle; // Duty cicle
EPwm3Regs.CMPA.bit. CMPA = dutycicle; // Duty cicle
EPwmM4Regs.CMPA.bit. CMPA = dutycicle; // Duty cicle

EPwm5Regs.CMPA.bit. CMPA = dutycicle; // Duty cicle
EPwm6Regs.CMPA.bit. CMPA = dutycicle; // Duty cicle
EPwm7Regs.CMPA.bit. CMPA = dutycicle; // Duty cicle
//EPWm8Regs.CMPA.bit. CMPA = dutycicle; // Duty cicle

EPwm9Regs.CMPA.bit. CMPA = dutycicle; // Duty cicle
EPwm10Regs.CMPA bit. CMPA = dutycicle; // Duty cicle
/[EPwm11Regs.CMPA.bit. CMPA = dutycicle; // Duty cicle
[[EPwm12Regs.CMPA bit. CMPA = dutycicle; // Duty cicle

}
[ R R R R R R R R
/I Fim do programa.
[ R R R R R R R R

169



