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RESUMO

Conversores CC-CC desempenham um papel fundamental em diversas aplicagoes, especial-
mente em fontes de energia renovavel, como sistemas fotovoltaicos e células a combustivel,
nos quais ¢ exigido grande aumento de tensao. Este trabalho apresenta uma analise de-
talhada do conversor CC-CC dual boost quadratico, destacado na literatura por meio de
estudos tedricos, revelando-se como uma escolha interessante para estagios elevadores em
microinversores e aplicagoes de alto ganho tensao. A topologia em questao, derivada do
conversor boost quadratico, configura-se pela interconexao de dois conversores em modo
diferencial, sendo concebida para conferir elevado ganho de tensao, atenuando os esforgos
de tensao e corrente nos componentes do circuito. O estudo engloba uma andlise tedrica e
equacionamento do conversor operando no modo de conduc¢ao continua, além da metodo-
logia de projeto, dimensionamento de componentes, formulacao do modelo matematico e
elaboracao do controle de tensao de saida utilizando DSP. Para fins de validacao experi-
mental, foi construido um protétipo do conversor de 500 W, com 42V tensao de entrada
e 380V de saida, operando com frequéncia de comutacao de 100 kHz. Adicionalmente, o
conversor foi empregado no rastreamento do ponto de maxima poténcia em um maédulo
fotovoltaico emulado, ilustrando uma das potenciais aplicagoes dessa topologia.

Palavras-chave: Conversor CC-CC de elevado ganho estatico, Conexao diferencial, Con-
versor boost quadratico.



ABSTRACT

DC-DC converters play a crucial role in various applications, especially in renewable
energy sources such as photovoltaic systems and fuel cells, where a significant voltage
boost is required. This work presents a detailed analysis of the quadratic dual boost DC-
DC converter, highlighted in the literature through theoretical studies, proving to be an
interesting choice for boost stages in microinverters and high-voltage gain applications.
The topology in question, derived from the quadratic boost converter, is configured by
interconnecting two converters in a differential mode, designed to provide a high voltage
gain while mitigating voltage and current stresses on circuit components. The study
encompasses a theoretical analysis and equations of the converter operating in continuous
conduction mode, as well as the design methodology, component sizing, formulation of
the mathematical model, and the development of output voltage control using a DSP.
For experimental validation purposes, a prototype of the 500 W converter was built with
a 42V input voltage and 380V output voltage, operating at a switching frequency of
100 kHz. Additionally, the converter was employed in tracking the maximum power point
in an emulated photovoltaic module, illustrating one of the potential applications of this
topology.

Keywords: High gain DC-DC converter, Differential connection, Quadratic boost con-
verter.



LISTA DE FIGURAS

Figura 1 — Trabalhos publicados no banco de dados do IEEE entre 2010 e 2022. . 19

Figura 2 — Técnicas de elevacao de tensao utilizadas em conversores CC. . . . . . 21
Figura 3 — Aplicagoes de conversores CC-CC de alto ganho. . . . . . . .. ... .. 23
Figura 4 — Representacao da juncao pn de uma célula fotovoltaica de silicio . . . . 26
Figura 5 — Distingao entre Célula, M6dulo e Arranjo Fotovoltaico . . . . .. . .. 27
Figura 6 — Arquiteturas de sistemas de geracao fotovoltaica. . . . . .. .. .. .. 29
Figura 7 — Conversor boost basico nao isolado. . . . . . . . . . ... ... ... .. 30
Figura 8 — Etapas de operacao do conversor Boost. . . . . .. .. ... ... ... 31
Figura 9 — Conversor boost dois estagios. . . . . . . . . .. .. .. ... 32
Figura 10 — Conversor boost quadratico. . . . . . . .. . .. ... ... ... .... 33
Figura 11 — Conversor boost quadratico de trés niveis. . . . . . . . . .. .. .. .. 34
Figura 12 — Conversor Duplo Boost Quadratico. . . . . . . . ... ... .. .. ... 34
Figura 13 — Conversor dual boost quadratico. . . . . . . .. ... .. ... .. ... 36

Figura 14 — Comparacao de ganho: boost classico, quadratico e dual boost quadratico. 36
Figura 15 — Etapas de operagao do conversor dual boost quadratico no (MCC). . . 38
Figura 16 — Formas de onda do conversor dual boost quadréatico em (MCC). . . . . 39

Figura 17 — Formas de onda do conversor dual boost quadratico em (MCC) parte 2. 40

Figura 18 — Grafico comparativo de tensao maxima nos interruptores. . . . . . . . . 46
Figura 19 — Curva caracteristica de tensao direta do diodo SDT10S30 . . . . . . . . 58
Figura 20 — Grafico de perdas do nicleo Thornton-IP12R . . . . . . . .. ... .. 61
Figura 21 — Gréafico de perdas por componente. . . . . . . . .. .. ... ... ... 64
Figura 22 — Distribuicao percentual de perdas nos componentes. . . . . . . . . . .. 64
Figura 23 — Primeira etapa de operacao. . . . . . . . . . . . .. ... ... ... 68
Figura 24 — Segunda etapa de operagdo. . . . . . . . . . .. ... ... 70
Figura 25 — Validacao do modelo: tensao V, para degrau de razao ciclica de 2%. . . 72

Figura 26 — Validacao do modelo: corrente Ij para degrau de razao ciclica de 2%. . 73

Figura 27 — Validagao da fungao de transferéncia V,/d. . . . . . . ... ... ... 7
Figura 28 — Malha de controle de tensdo aplicada ao conversor dual boost quadratico. 78
Figura 29 — Kit de desenvolvimento DSP LAUNCHXL-F28069M. . . . . . . . . .. 79
Figura 30 — Modulador PWM. . . . . . .. ... . o 80
Figura 31 — Representacao do bloco de condicionamento de tensao. . . . . . .. .. 82

Figura 32 — Diagrama de blocos equivalente para controle digital da tensao de saida. 83

Figura 33 — Anélise comparativa da resposta em frequéncia para FTLA o e FTLAq. 85

Figura 34 — Protétipo do conversor dual boost quadratico. . . . . . . ... ... .. 88
Figura 35 — Placa de condicionamento de sinal. . . . . . .. .. .. ... ... ... 88
Figura 36 — Formas de onda da tensao e da corrente na entrada e na saida. . . . . . 89

Figura 37 — Formas de onda da tensao e corrente nos indutores Ly e Ly. . . . . . . 90



Figura 38 — Formas de onda da tensao e corrente no interruptor Sy. . . . . . . . ..
Figura 39 — Formas de onda da tensao nos diodos D1, Doe D3. . . . . . ... ...
Figura 40 — Eficiéncia experimental. . . . . . . . . . . ... ... L.
Figura 41 — Tensao de saida e corrente em Lj; para um degrau de carga. . . . . . .
Figura 42 — Rastreamento do ponto de maxima poténcia com carga resistiva. . . . .
Figura 43 — Faixa de operacao do conversor dual boost quadratico como MPPT. . .
Figura 44 — Rastreamento do ponto de maxima poténcia com moédulo emulado.

Figura 45 — Resultados experimentais do ensaio de MPPT. . . . . . . . . . ... ..



LISTA DE TABELAS

Tabela 1 — Especificagoes iniciais de projeto para o conversor dual boost quadratico 51

Tabela 2 — Grandezas no ponto de operacao. . . . . . . . . . . . ... . ... ... 52
Tabela 3 — Valores calculados para os indutores. . . . . . . ... ... ... .... 53
Tabela 4 — Principais parametros de projeto dos indutores. . . . . . . .. ... .. 53
Tabela 5 — Especificagdes dos indutores construidos. . . . . . . . . . .. .. .. .. 54
Tabela 6 — Valores calculados para os capacitores. . . . . . . .. ... .. ..... 55
Tabela 7 — Especificagoes dos capacitores escolhidos. . . . . . . . ... ... .. .. 55
Tabela 8 — Esforcos de tensao e corrente nos semicondutores. . . . . . . . . .. .. 56
Tabela 9 — Caracteristicas dos interruptores S1 e So. . . . . . . . .. .. ... ... 56
Tabela 10 — Caracteristicas dos diodos Dy ao Dg. . . . . . . . . . . ... ... ... 57
Tabela 11 — Valores calculados de perdas nos diodos. . . . . . . . ... .. .. ... 59
Tabela 12 — Valores calculados de perdas nos interruptores. . . . . . . .. ... .. 60
Tabela 13 — Valores calculados de perdas nos indutores. . . . . ... ... ... .. 63
Tabela 14 — Valores especificados para os indutores . . . . . ... ... ... .... 82

Tabela 15 — Especificagoes dos parametros experimentais utilizados. . . . . . . . . . 87



ADC
BJT
CA

CC
CLA
CLB
DSP
EPWM

ESR
FACTS

FC

FET
FFT
FPB
FPGA
GSE
HRPWM

HVDC
IEEE

IHM

InC

MCC
MOSFET

MPP
MPPT

P&O
PFC
PI
PWM
RMS
SC

LISTA DE ABREVIATURAS E SIGLAS

Analog-to-digital converter (Conversor analdgico-digital)

Bipolar Junction Transistor (Transistor de Juncao Bipolar)

Corrente Alternada

Corrente Continua

Control Law Accelerator (Acelerador de Leis de Controle)
Configurable Logic Blocks (Blocos Légicos Configuraveis)

Digital Signal Processor (Processador de Sinais Digitais)

Enhanced Pulse Width Modulation (Modulagao por largura de pulso
aprimorada)

Equivalent Series Resistance (Resisténcia Série Equivalente)

Flexible AC' Transmission Systems (Sistemas Flexiveis de Transmissao
CA)

Fuel Cell (Célula de Combustivel)

Field Effect Transistor (Tansistor de Efeito de Campo)

Fast Fourier Transform (Transformada Rapida de Fourier)

Filtro Passa Baixa

Field-Programable Gate Array (Matriz de portas programaveis)
Generalized Steinmetz Equation (Equagao Geral de Steinmetz)
High-Resolution Pulse Width Modulation (Modulac¢ao por largura de
pulso de alta resolugao)

High Voltage Direct Current (Corrente Continua de alta tensao)
Institute of Flectrical and Electronics Engineers (Instituto de Enge-
nheiros Eletricistas e Eletronicos)

Interface Homem-Maquina

Incremental Condutance (Condutancia Incremental)

Modo de Conduc¢ao Continua

Metal Ozide Semiconductor Field Effect Transistor (Transistor de
efeito de campo semicondutor de 6xido metélico)

Mazimum Power Point (Ponto de Maxima Poténcia )

Mazximum Power Point Tracking (Rastreamento do Ponto de Méxima
Poténcia )

Perturb and Observe (Perturba e Observa)

Power Factor Correction (Corregao do Fator de Poténcia)
Proporcional-integral

Pulse Width Modulation (Modulagao por largura de pulso)

Root Mean Square (Raiz Média Quadratica)

Switched Capacitor (Capacitor Chaveado)



SiC
STC
TBPRD
VMC
VMR
ZOH

Silicon Carbide (Carbeto de Silicio)

Standard Test Conditions (Condigoes de teste padrao)

Time-Base Period Register (Registrador de Periodo Base de Tempo)
Voltage Multiplier Cell (Célula Multiplicadora de Tensao)

Voltage Multiplier Rectifier (Retificador Multiplicador de Tensao)

Zero-order hold (Susstentador de ordem zero)



Vypp
VCG,

LISTA DE SIMBOLOS

Tensdo de saida do conversor

Corrente nos indutores de entrada Ly e L3

Funcao de transferéncia de laco aberto nao compensada

Funcao de transferéncia de laco aberto compensada

Tensao de entrada do conversor

Ganho estatico

Razao ciclica

Rendimento

Tensao no capacitor C

Corrente de saida do conversor

Tensao no ponto de maxima poténcia
Tensao de circuito aberto

Frequéncia de comutacao

Poténcia total de saida

Ondulacao de corrente nos indutores Ly e L3
Ondulacao de corrente nos indutores Lo e Ly
Ondulacao de tensao nos capacitores (7 e C3
Ondulagao de tensao nos capacitores Co e Cy
Corrente de entrada do conversor

Corrente no indutores intermediarios Lo e Ly
Indutor de entrada Ly

Indutor de entrada Lg

Indutor intermediario Lo

Indutor intermediario Ly

Ntumero de espiras do indutor

Capacitor intermediario C

Capacitor intermediario C3

Capacitor de saida C9

Capacitor de saida Cy

Tensao Drain-Source maxima

Corrente no dreno

Resisténcia Drain — Source em conducao
Tempo de subida (rise time)

Tempo de decida (fall time)

Tensao reversa repetitiva maxima

Corrente direta continua (Continuous forward current)

Carga capacitiva total



Tensao reversa maxima

Tempo de recuperacao reversa (Reverse recovery time)
Tensao Drain — Source

Resisténcia de enrolamento do indutor
Rendimento tedrico

Ganho do modulador

Ganho do conversor analdgico-digital
Tensao do conversor analégico-digital
Periodo de amostragem

Periodo de comutacao

Tensao de medigao do sensor

Corrente primaria do sensor de tensao
Corrente secundaria do sensor de tensao
Relagao de conversao do sensor de tensao
Resistor de medicao

Ganho do sensor de tensao

Fator de qualidade do filtro Sallen — Key
Funcéo de transferéncia do conversor dual boost quadratico
Comtrolador de tensao

Sinal de controle

Sinal de erro

Ganho do controlador

Frequéncia do zero do controlador
Frequéncia de corte

Tensao gate-source

Tensao no interruptor 51

Corrente no interruptor Sy

Resisténcia vista pelo mdédulo fotovoltaico
Resisténcia da carga

Tensao do médulo fotovoltaico

Poténcia do moédulo fotovoltaico
Corrente do médulo fotovoltaico
Inclinacao da curva de carga

Irradiancia



1.1
1.2
1.3

2.1

2.1.1
2.1.2
2.1.3
2.14
2.2

2.2.1
2.2.2
2.2.3
2.24
2.2.5
2.2.6

3.1

3.1.1
3.1.2
3.2

3.2.1
3.2.2
3.2.3
3.2.4

4.1
4.2
4.2.1
4.2.2
4.3
4.4
4.5
4.5.1
4.5.2
4.5.3

SUMARIO

INTRODUCAO . . . . ot e e e e e e e e e e e e e
OBJETIVOS . . . . . .
ORGANIZACAO DA DISSERTACAO . . ... ... .. ... ....
CONTEXTUALIZACAO . . . . . . . . .. . . . ... . ... ...
REVISAO BIBLIOGRAFICA . . ... ..............
ENERGIA SOLAR FOTOVOLTAICA . . . . . . ... ... ... ...
Efeito fotovoltaico . . . . .. .. ... ... ... ... ...,
Célula, médulo e arranjo fotovoltaico . . .. . .. ... ... ..
Rastreamento do ponto de maxima poténcia . . . . . . . . . ..
Sistemas de geracao fotovoltaica . . . ... ... . ... ... ..
CONVERSORES DE ALTO GANHO NAO ISOLADOS . . . . . . ..
Boost classico . . . . . .. ...
Conversor Boost de Dois Estagios . ... .. .. ... .. ... ..
Boost Quadratico . . . . . . ... ... Lo
Boost quadratico de trés niveis . . . . . ... ... ...
Duplo Boost quadratico . . . . . ... ... ... ... .. .....
Dual boost quadratico . . . . . . ... ... ... ... ...
ANALISE DO CONVERSOR DUAL BOOST QUADRATICO
ETAPAS DE OPERACAO NO MODO DE CONDUCAO CONTINUA
Formas de onda nos componentes . . . . . . .. ... ... ....
Ganho estaticoideal . . . . . ... ... ...
EQUACOES DE ESFORCOS NOS COMPONENTES . . . . ... ..
Corrente nos indutores . . . . . . ... ... ... ... ......
Tensao nos capacitores . . . . . . . . ... .. ... ... .. ...,
Esforgos de tensao e corrente nos interruptores . . . . . . . ..
Esforcos de tensao e corrente nos diodos . . . . ... ... ...
METODOLOGIA DE PROJETO ... ... ... ........
ESPECIFICACOES INICIAIS DE PROJETO . . ... ... .....
PROJETO DOS INDUTORES . . . . . . .. ... ... ... .....
Dimensionamento dos indutores Ly e Lo . . . . . ... ... ..
Projeto fisico dos indutores . . . . . . . ... ... ... ... ...
DIMENSIONAMENTO DOS CAPACITORES . . . . ... ... ...
DIMENSIONAMENTO DOS SEMICONDUTORES . . . ... .. ..
ANALISE DE PERDAS . . . .. ...
Calculo das perdas nos diodos . . . . . . . . ... ... ......
Calculo das perdas nos interruptores . . . . . . . . .. .. .. ..

Calculo das perdas nos indutores . . . . . ... .. ... ... ..



4.5.3.1 Perdas nontcleo . . . . . . . . 61

4.5.3.2 Perdas no cobre . . . . . . ... 62
4.5.3.3 Perdas totais nos indutores . . . . . . . ... ... L. 62
4.5.4 Rendimento teérico . . . ... ... ... ... ... ... ... .. 63
5 MODELAGEM E CONTROLE ... ............... 65
5.1 MODELO EQUIVALENTE POR ESPACO DE ESTADO . . . . . .. 65
5.1.1 Modelo médio de grandes sinais . . . . . ... ... ... ... .. 67
5.1.1.1 Validagdo do modelo médio . . . . . . . ... ... ... ... .. ... 72
5.1.2 Modelo médio de pequenos sinais . . . . . .. ... ... ... .. 73
5.1.3 Funcoes de transferéncia . . . . ... ... . ... ... ...... 75
5.2 CONTROLE DIGITAL . . . . . . . .. . .. 76
5.2.1 Estratégia de controle . . . . . . .. ... ... ... ... 77
5.2.2 Processador de sinais digitais . . . . .. .. ... ... ... ... 78
5.2.2.1 Modulador PWM . . . . . . .. . ... 80
5.2.2.2 Conversor analégico-digital . . . . . . . .. .. ... 81
5.2.2.3 Atraso de processamento . . . . . ... ... 81
5.2.2.4 Medicao e condicionamento de sinal . . . . . . .. .. ... ... ... 81
5.2.3 Projeto do controlador . . . . . . . ... .o 83
5.2.3.1 Discretizacao do controlador PI . . . . . ... .. .. ... .. ... . 85
6 RESULTADOS EXPERIMENTAIS . . .. ... ... ...... 87
6.1 PROTOTIPO . . . . o oo 87
6.2 OPERACAO EM MALHA ABERTA . .. .. ... ... ....... 89
6.2.1 Eficiéncia em malha aberta . . . . . . .. ... ... ... 91
6.3 OPERACAO EM MALHA FECHADA . . . ... ... ... ..... 92
6.4 CONVERSOR DUAL BOOST QUADRATICO APLICADO AO MPPT 93
7 CONCLUSAO . . . . e e e e e e s s e e e 99
7.1 TRABALHOS FUTUROS . . . . . . . ... . .. 100

REFERENCIAS . ... .. ...t 101

APENDICE A - PROJETO DO CONVERSOR . . ... ... 108

APENDICE B - PROJETO DOS INDUTORES . ...... 115

APENDICE C — MODELO MATEMATICO . . . . ... ... 127

APENDICE D - PROJETO DO CONTROLADOR . . ... 142

APENDICE E - ESQUEMATICO DO CONVERSOR E GATE-
DRIVER . . .... .. ... ....... 147



18

1 INTRODUCAO

A répida evolucao tecnoldgica busca aprimorar a qualidade de vida e transformar
a maneira como vivemos de modo abrangente. Nesse cenario, a eletronica de poténcia
destaca-se como um campo antigo da engenharia que contribui significativamente para o
avanco tecnoldgico, melhorias na eficiéncia energética e no uso sustentavel dos recursos
elétricos. Isso aprimora como a energia elétrica é empregada para atender as necessidades.
Atualmente, uma variedade de equipamentos eletronicos tornou-se praticamente indispen-
savel para as atividades cotidianas. Ademais, na industria, os padroes de exceléncia na
producao e otimizacao dos sistemas sao alcancados por meio da automagao dos processos,
possibilitada pelo continuo desenvolvimento da eletronica.

Por meio da utilizacdo de dispositivos semicondutores de poténcia, a eficiéncia
dos circuitos de acionamento eletronico pode alcancar valores entre 98% a 99%, sendo
extremamente importantes para os sistemas modernos de processamento de energia de alta
eficiéncia. Atualmente, a aplicacdo de acionamentos eletronicos de poténcia pode ser en-
contrada em sistemas de transmissao em corrente continua (HVDC), em sistemas flexiveis
de transmissao CA (FACTS) voltados para o controle do fluxo de energia ativa e reativa,
bem como em sistemas industriais, como inversores de frequéncia para o acionamento de
méquinas elétricas (BOSE, 2009).

De maneira geral, a eletronica de poténcia desempenha um papel fundamental nesse
cenario, onde os problemas exigem dispositivos capazes de converter, regular e controlar a
energia elétrica com alta eficiéncia. Em meio a tais necessidades, surgiram os conversores
com modulagao por largura de pulso (PWM). Dentre os diversos tipos, algumas topologias
foram elaboradas para atender aplicacoes especificas onde era necessario converter niveis de
tensdo em corrente continua (CC) baixos em niveis mais elevados, conhecidos atualmente
na literatura como conversores CC-CC elevadores.

Na década de 1950, os conversores CC-CC elevadores passaram por avangos cons-
tantes de desempenho e seu uso foi impulsionado durante a década de 1960, periodo em
que os interruptores semicondutores tornaram-se comercialmente disponiveis com tecnolo-
gias de fabricacao da época (WILSON, 2000). Apds esse periodo, os estudos nessa area
foram intensificados pela ascensao da industria aeroespacial e de telecomunicagoes, onde
as aplicagoes demandam grande eficiéncia e alta densidade de poténcia. Desde o final
da década de 1980, com a popularizacao e disponibilidade dos transistores de efeito de
campo (FETSs), os conversores conseguem operar de maneira eficiente com modula¢ao em
frequéncias mais elevadas, em comparagao com os transistores de juncao bipolar (BJTs)
(FOROUZESH et al., 2017).

No presente momento, a busca pela utilizacao de energias renovaveis e a exploragao
de recursos naturais abundantes para a producao de energia tém impulsionado ainda mais

os estudos na area da eletronica de poténcia. Dentro do contexto dos conversores CC-
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CC elevadores de alto ganho, sao publicados diversos estudos anualmente, contribuindo
para o desenvolvimento continuo dessa area especifica. A Figura 1 apresenta o nimero
de trabalhos publicados anualmente, os quais estao disponiveis no banco de dados do
Instituto de Engenheiros Eletricistas e Eletronicos (IEEE), com base nos seguintes termos
de busca: "High step-up DC-DC' converter" apresentados em azul, e "High voltage gain

DC-DC' converter" representados na cor laranja.

Figura 1 — Trabalhos publicados no banco de dados do IEEE entre 2010 e 2022.
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Fonte: Préprio autor.

E evidente que o interesse no aprimoramento dos conversores estaticos continua
aumentando de maneira significativa. Portanto, justifica-se o estudo de novas topologias
ou técnicas destinadas ao avango dos conversores , visando fornecer novas contribuic¢oes

para esse campo.

1.1 OBJETIVOS

O objetivo geral deste estudo é realizar uma investigacao tedrica e pratica do
conversor dual boost quadratico, que se destaca por seu elevado ganho de tensao. Esse
estudo abrange potenciais aplicagoes praticas dessa topologia em sistemas de geracao
fotovoltaica, como microinversores e otimizadores de poténcia, que demandam um alto
ganho estatico. Para isso, o conjunto de especificagoes foi selecionado com base no modelo
comercial de um médulo fotovoltaico. Para esclarecer a estrutura do trabalho, os objetivos
especificos sao:

o Realizar uma analise tedrica detalhada do conversor, incluindo equacoes de
dimensionamento, esfor¢os nos componentes, levantamento do ganho estatico e

rendimento tedrico.

» Projeto e dimensionamento do conversor para um conjunto de especificagoes, a

partir do equacionamento desenvolvido.
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o Desenvolver o modelo matematico e implementar um controle de tensao de
saida em malha fechada utilizando controlador digital, visando analisar o com-

portamento do conversor em diferentes condi¢des operacionais.

o Construir um protétipo para avaliagdo experimental e validagdo dos estudos

tedricos.

e Avaliar experimentalmente o conversor dual boost quadratico aplicado ao ras-

treamento do ponto de maxima poténcia de um painel fotovoltaico.

1.2 ORGANIZACAO DA DISSERTACAO

Inicialmente, na introducao é apresentada a contextualizacdo e motivagao do tra-
balho, mostrando a relevancia do tema na literatura e justificando o estudo proposto.
O desenvolvimento desse trabalho é dividido em revisao bibliografica, estudo do conver-
sor, desenvolvimento do protétipo e ensaios experimentais, além de conclusoes sobre os
resultados obtidos.

No Capitulo 2, é realizada uma breve revisao bibliografica que comeca apresen-
tando os principais conceitos envolvendo a geracao de energia solar fotovoltaica, uma das
aplicacoes de conversores de alto ganho que tem se destacado ultimamente. Em seguida,
no mesmo capitulo, sd@o analisadas algumas topologias de conversores CC de alto ganho
derivadas do conversor boost classico. Essa revisao destaca tanto os pontos positivos quanto
os desafios de cada estrutura, apontando lacunas e oportunidades de pesquisa nesta area.

Em seguida, no Capitulo 3, a analise do conversor é realizada para operacao em
modo de condugao continua (MCC). Nesse capitulo, é desenvolvido o equacionamento do
ganho estatico, esforcos de tensao e corrente nos componentes, além da inclusao de suas
respectivas formas de onda.

O Capitulo 4 apresenta a metodologia de projeto do conversor, onde o dimensiona-
mento dos componentes ¢ realizado considerando um conjunto de parametros escolhidos.
Esse capitulo inclui a andlise tedrica de rendimento do conversor, especificando os valores
de perdas previstas em cada componente.

A modelagem matematica orientada ao controle da tensao de saida do conversor é
desenvolvida no Capitulo 5. Nesse capitulo sao descritos todos os passos para o desenvol-
vimento do modelo, além de apresentar os detalhes de projeto do controlador digital para
implementagao pratica.

Finalmente, no Capitulo 6 sao apresentados os resultados experimentais dos ensaios
realizados com o protétipo desenvolvido, seguido das conclusoes, consideracoes finais e

perspectivas para trabalhos futuros.
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1.3 CONTEXTUALIZACAO

Os conversores elevadores sao empregados em uma ampla gama de aplicagoes relaci-
onadas a conversao de energia elétrica, abrangendo circuitos de baixa tensao até milhares
de volts, em faixas de poténcia que variam de alguns watts até a ordem dos megawatts.
A literatura aborda diversas técnicas de aumento de tensao, destinadas a atender as ne-
cessidades de aplicacoes especificas, bem como aprimorar a utilizacdo desses conversores,
focando em aspectos como custo, eficiéncia, razao de ganho estatico e estabilidade de
operacao em malha fechada.

A Figura 2 apresenta as técnicas de elevacao de tensao utilizadas em conversores CC,
que podem ser encontradas na literatura atualmente. Os trabalhos abordam a utilizagao
de elementos armazenadores de energia como indutores e capacitores, assim como a
utilizacao de transformadores, interruptores e diodos no circuito. Essas técnicas incluem
capacitor chaveado, multiplicador de tensao, indutor chaveado, acoplamento magnético e

multiestdgio/multinivel.

Figura 2 — Técnicas de elevacao de tensao utilizadas em conversores CC.
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Fonte: Adaptado (FOROUZESH et al., 2017).

A técnica de capacitor chaveado (conhecida como SC em inglés) é amplamente em-
pregada em conversores CC-CC elevadores de alto ganho. Nesses conversores, o aumento
da tensao ocorre exclusivamente por meio da transferéncia de energia capacitiva, sem a
necessidade de transferéncia magnética de energia. Dentre as diversas abordagens para
implementar essa técnica, as topologias que a utilizam sdo reconhecidas por sua caracte-
ristica modular, em que células SC sao interconectadas para alcangar o ganho desejado
(MAKOWSKI; MAKSIMOVIC, 1995), (LUO, Fang Lin, 2009).

Os conversores que utilizam circuitos multiplicadores de tensdo, sao topologias
eficientes, simples e de baixo custo, geralmente compostas por diodos, capacitores e indu-

tores para obter ganho de tensao em CC. Essa técnica pode ser dividida em dois grupos,
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sendo os que utilizam célula multiplicadora de tensao (VMC em inglés), e os circuitos com
retificador multiplicador de tensao (VMR). Topologias VMC sao populares em aplicagoes
que requerem alto ganho por serem simples de implementar em circuitos convencionais
ja existentes, algumas células consistem apenas em diodos e capacitores, outras possuem
mais componentes como interruptores e indutores (PRUDENTE et al., 2008), (WU et al.,
2015). Circuitos VMR possuem o mesmo principio, porém, siao aplicados em topologias
isoladas (SIWAKOTTI et al., 2014).

As técnicas de indutor chaveado sao aplicadas em células de ganho em conversores
CC elevadores. Nessas células, os indutores sdo magnetizados em paralelo a uma fonte
de tensao e desmagnetizados em série, resultando no aumento da tensao. Os indutores
de uma mesma célula possuem os mesmos valores e caracteristicas operacionais, assim
podem ser acoplados para reduzir espaco (AXELROD; BERKOVICH; IOINOVICI, 2008),
(JTAO; LUO, F.; ZHU, 2010).

O acoplamento magnético é amplamente empregado em conversores elevadores
tanto isolados quanto nao isolados. Essa técnica visa reduzir a quantidade de ntcleos
magnéticos, que normalmente sao grandes e caros. No entanto, ¢ importante observar que
o uso do acoplamento magnético pode apresentar algumas desvantagens, como a elevada
indutancia de dispersao, exigindo aten¢ao quanto a dissipacao da energia proveniente desse
efeito parasita no circuito. As técnicas de acoplamento magnético englobam o uso de trans-
formadores e indutores acoplados. A utilizacao de transformadores é comum em topologias
isoladas como flyback, forward, push — pull, entre outras (MARTINS, 2018). Por outro
lado, os indutores acoplados sdo empregados em topologias nao isoladas (GUEPFRIH,;
WALTRICH; LAZZARIN, 2019).

Outro método amplamente difundido para aumentar o ganho em conversores CC
¢ a utilizacao de multiplos estagios, sendo uma das primeiras técnicas apresentadas na
literatura. Isso envolve a interconexao de varios médulos conversores de topologias iguais
ou diferentes, combinados com outras técnicas de aumento de tensdo, a fim de obter um
ganho total elevado.

Dentro desse método, os conversores em cascata sao uma maneira de conseguir
ganho elevado por meio da conexao de conversores em série (KIGUCHI; NISHIDA, 2018).
Outra maneira de obter essas caracteristicas é a conexao de estagios elevadores em paralelo,
conhecida na literatura como intercalado (interleaved, do inglés), essa técnica permite a
reducao dos esforgos de corrente além de diminuir a ondulagao (LEE, P.-W. et al., 2000).
Os conversores CC multiniveis possuem muitas aplicagoes industriais. Essas topologias se
destacam pela caracteristica principal de reduzir o estresse de tensao nos semicondutores,
tornando-se uma opg¢ao vantajosa para aplicagoes de alta tensdo e poténcia (SA et al.,
2020). Algumas estruturas multiniveis CC possibilitam o uso de um nimero reduzido de
componentes magnéticos, contribuindo para a diminui¢do das dimensées do conversor.

Além disso, esses conversores podem ser projetados para operar com multiplas fontes ou
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uma tnica fonte (ZHANG; PENG; QIAN, 2004).

O estudo e desenvolvimento de novas estruturas de conversores com alto ganho
de tensao, assim como a proposicao de novos métodos para aprimorar conversores ja
existentes com o intuito de atingir esse objetivo, sao impulsionados pela diversidade de
aplica¢oes que demandam essas caracteristicas. A Figura 3 apresenta cinco areas distintas

e suas correspondentes aplicagoes que demandam conversores com alto ganho.

Figura 3 — Aplicagoes de conversores CC-CC de alto ganho.
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Fonte: Adaptado (FOROUZESH et al., 2017).

As areas apresentadas e suas respectivas aplicagoes sao especificadas a seguir:
« Energias renovaveis: As fontes renovaveis emergem como a principal alter-
nativa diante da escassez e do aumento de custo dos combustiveis fosseis para
a producao de energia. Essas fontes viabilizaram o desenvolvimento de micror-
redes, que frequentemente operam com barramentos CC e tensoes na faixa de
380-400 V. Em muitos casos, essa energia provém de fontes renovaveis de baixa
tensao, tornando assim o uso de conversores de alto ganho fundamental para efe-
tuar essa interface (ROGGIA et al., 2012). As microrredes sdo frequentemente
compostas por sistemas fotovoltaicos, os quais demandam conversores de alto
ganho, uma vez que a energia gerada pelos médulos é fornecida em baixa tensao
(BARRETO et al., 2012). Outra tecnologia com caracteristicas semelhantes sao
as células de combustivel (FC em inglés), as quais geram energia a partir de
hidrogénio e oxigénio com tensoes entre 24-40 V (CHANGCHIEN et al., 2009).
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» Telecomunicagoes: Algumas fontes de servidores possuem dupla entrada de
alimentagao, sendo uma CA e outra CC em baixa tensao (48 V) proveniente
de bancos de baterias para suprir faltas da rede. Esse tipo de aplicacao utiliza

topologias elevadoras para elevar os niveis de tensao para um barramento CC
(geralmente em torno de 380 V) (ZHAO; TAO; LEE, F. C., 2001).

» Aeroespacial: Em aplicagoes espaciais, ¢ comum a utilizagao de conversores
CC-CC de alta tensao com estrutura modular. Esses conversores sao empregados
para atingir os niveis de tensao necessarios em aplicacoes de telecomunicacao
por radiofrequéncia em satélites e 6nibus espaciais (BARBI; GULES, 2003).

e Qualidade da Energia: Desde o inicio da implementacao de sistemas CA,
surge a necessidade de corrigir o fator de poténcia (PFC em inglés), sendo que,
entre diversas aplicagoes, os conversores de alto ganho sao empregados. Vale
ressaltar que topologias que exibem caracteristicas de fonte de corrente em sua

entrada destacam-se por apresentar menor distor¢ao harmoénica total (JANG;
JOVANOVIC, 2007).

o Industrial: Algumas tecnologias se tornaram indispensaveis para as linhas
de produgao no atual modelo industrial. Conversores CC elevadores tém sido
aplicados em sistemas industriais, como acionadores (drives) para controle de
motores. Além disso, eles sdo empregados para fornecer e regular niveis de
tensao em barramentos CC de linhas automatizadas (BALASUBRAMANIAM;
KUMAR, A. S.; KUMAR, V. S., 2011) (MEIKE; RIBICKIS, 2011).

o Militar: Aplicacoes militares como laser pulsado, demandam pulsos de alta
tensao com muita energia. Esses sistemas utilizam bancos capacitivos extrema-
mente grandes, capazes de fornecer enorme quantidade de energia em fracoes

de segundo. Nesta aplicacdo conversores CC de alto ganho sao utilizados para
carregar o banco capacitivo (ROTMAN; BEN-YAAKOV, 2013).
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2 REVISAO BIBLIOGRAFICA

2.1 ENERGIA SOLAR FOTOVOLTAICA

As fontes de energia renovaveis desempenham um papel crucial na transicao para
um futuro sustentavel e sdo de extrema importancia por diversos motivos como susten-
tabilidade ambiental, seguranca energética, desenvolvimento econdémico e principalmente
melhoria na qualidade de vida. A crescente preocupagao com a eficiéncia energética nos
sistemas atuais, impulsionada pelo aumento do consumo de energia elétrica, contribui
para aprimorar o modelo global de geragao e abastecimento de energia por meio do
desenvolvimento da geracgao distribuida.

Nesse contexto, a energia solar é fundamental na geracao distribuida devido a
sua disponibilidade e viabilidade técnica. Ela oferece independéncia energética e evita
interrupg¢des no fornecimento. No entanto, é necessario um estagio elevador de alto ganho
para adequar a energia gerada em corrente continua (CC) e baixa tensao aos niveis da

rede de distribuicao.

2.1.1 Efeito fotovoltaico

Para o desenvolvimento do estudo sobre sistemas de geragao solar fotovoltaica, deve
se compreender os detalhes do processo fisico que origina seu funcionamento.

O efeito fotovoltaico foi relatado por Edmond Bequerel em 1839, onde por meio de
um experimento pratico, pdde observar o aparecimento de uma diferenca de potencial nas
extremidades de uma estrutura semicondutora exposta a luz. Para entender o funciona-
mento desse fendmeno, deve-se voltar para o modelo atomico dos elementos que compoe
uma juncao pn. Por exemplo, o silicio, que em sua forma pura é conhecido por silicio
intrinseco, possui uma estrutura equilibrada, ou seja, o nimero de elétrons é equivalente
ao de lacunas. A partir disso o material pode ter sua estrutura modificada e passa a ser
extrinseco, esse processo ¢ chamado de dopagem.

Para criacao de um semicondutor do tipo p, considerando que silicio possui quatro
elétrons na camada de valéncia, o processo de dopagem deve adicionar elementos com
menor nimero de elétrons de valéncia, como, por exemplo, o boro (trivalente), assim
na estrutura formada havera falta de elétrons (lacunas). Por outro lado, no processo de
dopagem de um semicondutor do tipo n, utiliza-se, por exemplo, o fésforo (pentavalente)
onde na estrutura de ligacao o quinto elétron torna-se livre, resultando em um semicondutor
com excesso de elétrons.

Uma célula fotovoltaica é composta pela uniao fisica dos substratos p e n, dando
origem a jungdo pn representada na Figura 4. Como pode-se observar, essa estrutura é
separada por uma regido conhecida como camada de deple¢io, onde alguns elétrons livres

do substrato n se reorganizam para o lado p, e algumas lacunas do lado p se acumulam no
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lado n. A camada de deplecao origina um campo elétrico, surgindo assim uma diferenca

de potencial (Vpp).

Figura 4 — Representagao da junc¢ao pn de uma célula fotovoltaica de silicio
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Fonte: Cabral et al. (2013)

Quando uma célula fotovoltaica é exposta a luz, passa a receber energia do meio
externo em forma de f6tons, e sua intensidade é expressa pela equagao (1). Onde h =

4,138 -10YeV e v a frequéncia de vibracao.

Ef()ton =h-v (1)

Se a energia fornecida pelos fotons incidentes na célula (Ef440p) for maior que a
energia da banda de gap (1,12 eV para o semicondutor de silicio), os elétrons deixam
a banda de valéncia e passam para banda de condug¢ao tornando-se livres, onde em um
circuito fechado entre a célula e uma carga qualquer, havera circulagdo de corrente elétrica,
caracterizando o efeito fotovoltaico (COELHO, 2008).

2.1.2 Célula, modulo e arranjo fotovoltaico

De maneira semelhante, a Célula, o Médulo e o Arranjo Fotovoltaico convertem a
energia luminosa em elétrica. Entretanto, esses termos referem-se a componentes especificos
de um sistema de geracgao fotovoltaica, podendo ser diferenciados principalmente quanto
as caracteristicas construtivas e a capacidade de geracao. A Figura 5 apresenta a ilustragao
de uma célula, um médulo e um arranjo fotovoltaico.

A célula é o elemento basico na geracao de energia fotovoltaica, o material mais
utilizado na sua construcao ¢é o silicio, semicondutor com caracteristicas essenciais para

esse tipo de aplicagao. Quanto as suas caracteristicas fisicas, possui geralmente entre
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Figura 5 — Distingao entre Célula, Médulo e Arranjo Fotovoltaico

Célula

Arranjo

Fonte: Adaptado de Coelho, Schmitz e Denizar C. Martins (2022)

100cm? e 200em? de 4rea, com capacidade de geracao em torno de 0,6 V de tensao e
poténcia entre 1W e 3W (COELHO, 2008).

Os moédulos fotovoltaicos sao construidos a partir da ligacao de varias células
fotovoltaicas sendo ligadas em série e/ou paralelo conforme cada modelo e fabricante, com
a finalidade de se obter maior valor de poténcia para o conjunto. Dessa forma, cada médulo
possui dimensoes e caracteristicas especificadas pelo fabricante, as quais nao podem ser
alteradas pelo usudrio. Atualmente os modelos comerciais disponiveis apresentam poténcias
entre 200 W e 800 W.

Os arranjos fotovoltaicos no que lhes concerne, cateterizam-se como um conjunto
de médulos fotovoltaicos que também podem ser conectados em série e/ou paralelo. O tipo
de ligagao é adotada conforme as caracteristicas de cada projeto, onde sao determinados os
valores de tensao e corrente desejaveis. Os arranjos permitem a implementacao de sistemas
com poténcias mais elevadas, que podem partir da ordem de alguns kW até sistemas na

ordem de MW.

2.1.3 Rastreamento do ponto de maxima poténcia

O desempenho dos médulos fotovoltaicos esta sujeito as suas condigoes de operagao.
Portanto, a poténcia fornecida por um modulo depende de trés fatores principais: irradi-
dncia, temperatura da célula e perfil de carga (impedancia da carga). A caracteristica de
saida, representada pelo grafico V — I, varia em func¢do da radiacao solar e da tempera-
tura. Variacoes na irradiacao solar impactam na corrente de saida, enquanto mudancas
na temperatura afetam a tensao de saida do modulo.

Os sistemas de geragao fotovoltaica sao projetados para operar em seus niveis
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maximos de poténcia em uma ampla faixa de condi¢oes de temperatura e intensidade de
irradidncia solar. A poténcia extraida do médulo é determinada pela impedéancia da carga.
No entanto, quando um sistema fotovoltaico é conectado a rede por meio de conversores,
essa impedancia nao permanecera constante. Quando o sistema é conectado a uma carga,
ele opera na intersecao da curva V -1, podendo estar proximo ou nao do ponto de maxima
poténcia (MPP em inglés). Portanto, para atingir esse ponto, a impedancia da carga deve
ser ajustada conforme as condigoes climaticas (KARAMI; MOUBAYED; OUTBIB, 2017).

Para garantir que o sistema opere no ponto ideal, utilizam-se técnicas de rastre-
amento do ponto de maxima poténcia (MPPT em inglés). Atualmente, as técnicas de
MPPT estao bastante difundidas na literatura, e apresentam varias formas de abordar essa
questao, dentre as quais se destacam o método da Tensao Constante, método Perturba e
Observa (P&O) e o método da Condutancia Incremental (InC) (COELHO, 2008).

Essas técnicas consistem na emulacao e ajuste da impedancia vista como carga pelo
modulo ou arranjo por meio de um algoritmo de controle. Portanto, o MPPT é realizado
por inversores, microinversores ou otimizadores de poténcia, que processam a energia dos

modulos ou arranjos.

2.1.4 Sistemas de geragao fotovoltaica

Ao contrario de outras fontes de energia renovavel, como a edlica, os sistemas de
geragao fotovoltaica produzem muito menos energia por unidade. Como resultado, esses
sistemas costumam ser configurados com arranjos compostos por varios moédulos, visando
aumentar a poténcia total do sistema para atingir os valores desejados.

Com relacao aos arranjos, atualmente existem diversas abordagens para implementa-
los, variando entre conexdes de médulos em série ou em paralelo. Cada estrutura possui
caracteristicas particulares no que diz respeito ao condicionamento de poténcia para cone-
xao com a rede elétrica ou para operacao isolada. A Figura 6 ilustra as principais topologias
de sistemas de geragao fotovoltaica utilizados atualmente (RAVYTS et al., 2019).

A Figura 6(a) ilustra um sistema com microinversores, nos quais podem ser empre-
gados inversores de estagio tinico ou de duplo estagio. As topologias de estagio tinico sao
responsaveis por realizar o MPPT, amplificar a tensao e controlar a corrente injetada na
rede. Ja os inversores de duplo estagio sdo compostos por um conversor CC-CC elevador
que executa o MPPT e amplifica a tensao, alimentando um inversor responsavel pelo con-
trole da tensdo do barramento CC e da corrente injetada na rede (KJAER; PEDERSEN;
BLAABJERG, 2005).

Um inversor string é ilustrado pela Figura 6(b), nesse sistema os mddulos sao
conectados em série de modo que a tensao total seja alta o suficiente para evitar a
amplificagdo, no entanto, a soma da tensao de circuito aberto dos médulos pode alcangar
niveis elevados, assim o inversor deve suportar tensdes maximas de entrada em torno de

700 V (CHUNG et al., 2015).
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Figura 6 — Arquiteturas de sistemas de geragao fotovoltaica.
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Os sistemas ilustrados nas Figuras 6(c) e 6(d) representam a utilizagao de um inver-
sor central ou um inversor multi-string. Nestes sistemas, um tnico inversor é responsavel
por conectar a unidade de geracao a rede elétrica, sendo alimentado por um barramento
CC. No primeiro caso, conversores CC realizam o MPPT de maneira individual, conec-
tando os médulos em série. No segundo caso, os mdédulos sao conectados em paralelo. Da
mesma forma, o MPPT é realizado individualmente, mas os conversores devem elevar
a tensao de cada mddulo aos niveis requeridos pelo barramento (KJAER; PEDERSEN;
BLAABJERG, 2005).

Essas configuracoes podem ser vantajosas, pois garantem o melhor ponto de opera-
¢ao para cada médulo e permitem a utilizacao de topologias mais simples de inversores.
Em ambos os casos, sao aplicados otimizadores de poténcia, conversores CC-CC de baixa
poténcia projetados para realizar o MPPT em cada médulo (FU et al., 2019).

Tanto os microinversores quanto os otimizadores de poténcia destinados a conexao
em paralelo requerem um estagio elevador de tensao com alta taxa de conversao, capaz de
elevar a tensao dos terminais de um tnico moédulo para a tensao do barramento. Diante
do exposto, essa area apresenta um amplo espaco para a aplicacao de conversores com
essas caracteristicas, abrindo caminho para estudos que buscam aprimorar esse tipo de

sistema.
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2.2 CONVERSORES DE ALTO GANHO NAO ISOLADOS

Conforme demonstrado anteriormente, atualmente existe uma ampla variedade de
aplicagoes que demandam a utilizacao de conversores com elevado ganho estatico. Neste
contexto a literatura visa suprir todas as necessidades, onde sao propostos diversos modelos
de conversores com caracteristicas distintas. Dada essa grande variedade, deve-se partir
das caracteristicas requeridas por cada aplicacao para ser possivel avaliar, comparar e
determinar as vantagens com que cada topologia pode contribuir para essas aplicagoes.

Os conceitos descritos nos trabalhos de revisdo dos conversores basicos desempe-
nham um papel crucial na identificacao das limitagdes apresentadas por esses conversores.
Essas limitacoes podem comprometer sua aplicabilidade e, em alguns casos, torna-los
inviaveis. Com o intuito de superar tais desafios, esta secao apresentada uma breve revisao

dos conversores elevadores nao isolados, identificando suas principais caracteristicas.

2.2.1 Boost classico

Varias topologias de conversores CC-CC nao isolados com alto ganho estatico
derivam de conversores classicos. A Figura 7 mostra o conversor elevador cldssico tipo
boost, a partir do qual varias estruturas foram desenvolvidas e apresentadas na literatura.
Cada uma dessas estruturas possui particularidades que visam melhorar a topologia

classica para atender a aplicagbes mais especificas.

Figura 7 — Conversor boost béasico nao isolado.

L D

1

® 5

ll}'l

Fonte: (BARBI; MARTINS, 2006)

O conversor boost classico apresenta uma topologia simples e versatil, muito uti-
lizada em circuitos eletronicos como fontes de alimentacdo, retificadores, acionamento
de motores CC dentre outros circuitos eletronicos de proposito geral. Seu circuito pode
ser dividido em trés estagios, onde o estagio de entrada é composto por uma fonte de
alimentacao (Vy,) e um indutor (L1) em série, caracterizando a entrada como uma fonte
de corrente. A saida do conversor é dada pela carga (R,) conectada em paralelo com
uma capacitdncia (Cj,), apresentando assim caracteristicas de fonte de tensao. O estagio
intermedidrio constituido por um par de semicondutores, sendo um diodo (D7) e um
interruptor (.S1) responsaveis pela comutagao (BARBI; MARTINS, 2006).
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Seu principio de funcionamento baseia-se na comutacao de S1, comandada por meio
de uma modulagao por largura de pulso (PWM). Conforme a Figura 8, considerando os
estados de conducao e bloqueio, inicialmente a energia da fonte Vj, é armazenada em L
por meio do interruptor S7, posteriormente essa energia é transferida para a saida através
do diodo Dy. Portanto, ao operar no modo de condugao continua (MCC), esse conversor

apresenta duas etapas de operacao resumidas a seguir:

« 1% etapa = Figura 8 (a): O indutor L é magnetizado a partir da fonte de tensao
Vin no instante em que S7 encontra-se em condugao, armazenando energia na
primeira etapa. Nesse instante, o diodo Dy encontra-se polarizado inversamente
isolando a fonte do estagio de saida, onde a carga R, é alimentada pela energia

armazenada em C,. Essa etapa termina quando o interruptor S é aberto.

o 2% etapa = Figura 8 (b): Com S; em bloqueio, Dy é polarizado diretamente
permitindo a desmagnetizacao de L1, que juntamente a fonte Vj,, passa a
fornecer energia para o estagio de saida, alimentando a carga R, e armazenando
energia em C,. O encerramento dessa etapa ocorre com o bloqueio de 57,
reiniciando a primeira etapa (BARBI; MARTINS, 2006).

Figura 8 — Etapas de operagao do conversor Boost.

Fonte: (BARBI; MARTINS, 2006)

O ganho estatico M é a razao entre a tensao de saida V, e entrada Vj;,, em fungao

da razao ciclica D. Para o conversor boost o ganho estatico tedrico é definido pela equacao

2).
v, 1

Vie 1D @)

Teoricamente, esse conversor permite um ganho estatico extremamente elevado.

M=

Entretanto, na pratica, isso nao se confirma, apresentando geralmente um ganho esté-
tico maximo em torno de quatro vezes. Isso acontece, pois ganhos maiores requerem
valores extremamente elevados de D, ou seja, proximo da unidade, implicando em total

comprometimento do rendimento do conversor (1) (GUEPFRIH, 2021).
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2.2.2 Conversor Boost de Dois Estagios

Uma estratégia para contornar a limitagao pratica de ganho do conversor clas-
sico tipo boost é incorporar um estagio elevador adicional por meio do cascateamento
de conversores. Isso envolve a conexao em série de dois conversores. Essa topologia foi
apresentada por Huber e Jovanovic (2000), na literatura é conhecida como conversor boost
de dois estagios ou boost em cascata e o seu circuito pode ser observado na Figura 9. Esse
conversor apresenta como principal vantagem em relagao a topologia classica, um ganho

estatico mais elevado, contudo, as limitagoes praticas ainda existem.

Figura 9 — Conversor boost dois estagios.

Fonte: (HUBER; JOVANOVIC, 2000)

Nessa topologia o primeiro estdgio trabalha com tensao mais baixa em relagao ao
segundo, esta caracteristica pode ser explorada de forma positiva ao operar o conversor
com uma frequéncia de comutag¢ao mais elevada no estégio de entrada comandado por 57,
com objetivo de reduzir o tamanho dos magnéticos e aumentar a densidade de poténcia
do conversor sem que as perdas por comutacgao sejam criticas. Entretanto, do ponto de
vista do controle, essa pratica torna sua aplicacao mais complexa por requerer malhas de
controle especificas para cada estagio, além de estruturas em cascata apresentarem também
maior complexidade quanto a estabilidade do sistema. A sua principal desvantagem em
relagado ao conversor boost classico é que a estrutura necessita do dobro de componentes
passivos e ativos (HUBER; JOVANOVIC, 2000).

2.2.3 Boost Quadratico

O circuito do conversor boost dois estagios pode ser simplificado, substituindo
o interruptor do estagio de entrada por um diodo, dessa forma o conversor passa a
ser comutado por apenas um interruptor, reduzindo a complexidade dessa topologia. O
conversor boost de dois estagios com interruptor tnico é conhecido na literatura como
boost quadratico, sua estrutura é apresentada na Figura 10 (BARRETO et al., 2002).

Através da integragao dos interruptores, o conversor é comandando por apenas um

sinal, apresentando menor complexidade do ponto de vista do controle, além de manter o
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Figura 10 — Conversor boost quadratico.
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ganho estatico elevado em relagao a razao ciclica. Nesse caso o ganho estatico teodrico é

igual ao do conversor boost de dois estégios, definidos pela Equagao (3).

Vo 1
M=v., =1 oy ®)

A principal desvantagem dessa topologia é que além de os esforgos de tensao no
interruptor serem igual 4 tensao de saida, a corrente comutada agora ¢ igual a soma da
corrente nos dois indutores. Essa caracteristica é responsavel por fazer com que as perdas
por comutagao sejam mais expressivas, restringindo a aplicagao desse conversor em altas
frequéncias, onde o projeto se limita a utilizacdo de semicondutores de alta qualidade,

portanto, com custo mais elevado (LUO, Fang Lin; YE, 2004).

2.2.4 Boost quadratico de trés niveis

O conversor boost quadratico de trés niveis foi introduzido por Novaes, Rufer e
I. Barbi (2007), sendo apresentado como uma variacao do conversor boost quadratico
apresentado anteriormente na Secao 2.2.3. Sua estrutura é apresentada na Figura 11.

Essa topologia visa reduzir os esforcos de tensao no interruptor do conversor boost
quadratico, alcancando isso através da adicao de uma célula de comutacao de trés niveis.
Essa adicao diminui a tensao sobre os interruptores, bem como a corrente comutada pelo
interruptor S7, reduzindo perdas nos semicondutores e permitindo o uso de interruptores
de baixa tensao.

Comparada ao conversor boost quadratico, essa topologia possui 0 mesmo niimero
total de componentes, eliminando um diodo e acrescentando um interruptor. Assim, sua
principal vantagem é a possibilidade de maior eficiéncia, mantendo a caracteristica de
ganho quadratico.

No entanto, devido a célula de comutacao de trés niveis, a técnica de modulacao
empregada nessa topologia introduz naturalmente um desequilibrio de tensao nos interrup-

tores, restringindo a aplicabilidade do conversor para ganhos mais altos. Além disso, um
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Figura 11 — Conversor boost quadratico de trés niveis.
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aspecto desfavoravel é que a corrente comutada pelo interruptor S permanece elevada,

uma vez que é a soma das correntes dos indutores Ly e Lo.

2.2.5 Duplo Boost quadratico

Outra topologia derivada do conversor boost quadratico foi proposta por De Sa,
Ruiz-Caballero e Mussa (2013). O novo conversor chamado de duplo boost quadratico
também traz como proposta a reducao dos esforcos de tensao nos componentes mantendo
a caracteristica de ganho quadratico. Sua topologia pode ser descrita como uma uniao
simétrica de dois conversores boost quadratico em paralelo com um ponto médio em comum

e fonte de alimentacao tnica, conforme apresentado na Figura 12.

Figura 12 — Conversor Duplo Boost Quadratico.
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Essa configuragao possui as indutancias L1 e Ly de entrada conectadas em série
com a fonte de alimentagao, semelhante ao conversor boost convencional, exibindo uma
caracteristica de fonte de corrente em sua entrada. Da mesma forma, o conjunto interme-
diario composto pelo indutor Lo em série com o capacitor C7 também demonstra essa
caracteristica. A carga nesse circuito se comportard como fonte de tensao, caracteristica
imposta pelos capacitores de saida Cyi e Cpo ligados em paralelo com a carga.

Quanto aos esforgos de tensao nos semicondutores, a tensao reversa maxima em cada
componente serd reduzida pela metade em comparagao com o conversor boost quadratico
mostrado na subsecao 2.2.3. Isso implica que a tensao maxima sobre os interruptores 51
e S9 serd igual a metade da tensao de saida do conversor. No entanto, o nimero total de
componentes deste conversor pode ser considerado uma desvantagem na perspectiva da
implementagao pratica.

Todavia, a disposicao simétrica facilita a analise desse circuito, onde as tensoes
e correntes nos componentes inferiores (abaixo do ponto médio) sdo as mesmas para
os componentes superiores. OQutra vantagem desse conversor, relacionada a simetria do
circuito, é a obtencao de uma saida com ponto médio. Essa caracteristica torna o conversor
adequado para aplicagdes de interface CC-CA com a rede elétrica. Pode ser empregado,
por exemplo, em sistemas de geracao distribuida que estejam acoplados a inversores de
trés niveis (DE SA, 2014).

2.2.6 Dual boost quadratico

O conversor Dual boost quadrético, proposto por Ayres et al. (2018), representa uma
escolha entre os conversores elevadores nao isolados de alto ganho. Ele se configura como
uma alternativa para aplicagoes que demandam ganhos elevados. Derivado do conversor
boost quadratico, essa topologia é composta pela conexao diferencial de dois conversores
boost quadratico, conforme ilustrado na Figura 13. Sua principal caracteristica reside na
capacidade de atingir um ganho de tensao elevado, utilizando um ciclo de trabalho inferior
em comparacao a outras topologias discutidas. Isso contribui para a reducao dos esforcos
de conducao nos interruptores 57 e So.

Outra grande vantagem apresentada por essa topologia ¢é a divisdo dos esforgos de
corrente nos componentes, uma vez que cada estagio boost quadratico processa parte da
poténcia total entregue a carga. Os esforcos de tensao nos semicondutores sao equivalentes
aos do conversor boost quadratico com relacdo ao ciclo de trabalho. Contudo, nesta
topologia, ¢ possivel atingir os mesmos niveis de tensao de saida com uma razao ciclica
menor. Isso resulta em menores tensoes aplicadas nos semicondutores. A relagdo de ganho
tedrico do conversor Dual boost quadratico é expressa na Equacao (4).

Vo 2

M=y, ~a o' @
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Figura 13 — Conversor dual boost quadratico.
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Portanto, as curvas de ganho tedérico dos conversores abordados sao comparadas a

seguir, na Figura 14. Pode-se observar nessa figura que o conversor dual boost quadratico

apresenta um ganho mais acentuado em relagdo a mesma razao ciclica (D), comparado

aos demais conversores quadraticos. Porém, sua maior desvantagem é o nuimero total de

componentes.

Figura 14 — Comparacao de ganho: boost classico, quadratico e dual boost quadratico.

14

~ ~
S [\S}

o

Ganho estdtico (M)

= Dual boost quadrdtico
— Boost quadrdtico
Boost classico

0 0.1 02 03 04 05 06

Razio ciclica (D)

0.7

Fonte: (AYRES et al., 2018)

0.8 0.9 1



37

3 ANALISE DO CONVERSOR DUAL BOOST QUADRATICO

Uma vez que o conversor Dual boost quadratico foi introduzido recentemente na
literatura, nao existem estudos praticos dessa topologia até o momento. Considerando as
vantagens ja mencionadas, essa topologia foi selecionada para este trabalho, para avaliar
suas vantagens praticas em aplicagdes que requerem um elevado ganho estéatico, tanto de
forma qualitativa quanto quantitativa.

Neste capitulo, é apresentada uma analise teérica do conversor dual boost quadra-
tico. Assim, sdo mostradas as etapas de operagao para o modo de condugao continua
(MCC), o equacionamento do ganho estético, as formas de onda da tensao e corrente nos
componentes, bem como equacoes de esforgos de tensao e corrente em todos os compo-

nentes do conversor.

3.1 ETAPAS DE OPERACAO NO MODO DE CONDUCAO CONTINUA

Inicialmente para a analise do conversor, as seguintes consideragoes sao adotadas: o
CONVErsor opera em regime permanente; os componentes passivos possuem valor suficiente
para que o conversor opere em MCC; os componentes sao ideais, ou seja, nao apresentam
perdas ou efeitos parasitas; o comando dos interruptores S; e So é tinico conforme mostra
a Figura 15.

O conversor dual boost quadratico possui duas etapas de operagao em (MCC),
como pode-se observar na Figura 15. Na primeira etapa os interruptores encontram-se em
conducao e os indutores sdao magnetizados. Ja na segunda etapa os interruptores estao
bloqueados e os indutores sao desmagnetizados. As duas etapas de operacao sao detalhadas
a seguir:

o 1% etapa [D- Ts] = Figura 15 (a): Esta etapa inicia-se quando os interruptores Sp
e So entram em conducao. Nesse instante os indutores Ly e L3 sdo magnetizados
pela fonte de alimentacao Vj, através dos diodos Ds e Dg respectivamente,
que estao diretamente polarizados. Os indutores Lo e L4 sdo magnetizados
pelas tensoes dos capacitores intermediarios Vi e Vg, respectivamente. Os
diodos D1, D9, Dy e D5 encontram-se polarizados inversamente, isolando a
alimentagao do estdgio de saida. A tensao de saida V, é fornecida para carga
de maneira diferencial, entre as tensoes dos capacitores de saida Vg e Vy,
onde Vy, = Voo + Vg — Vip. Essa etapa se encerra quando os interruptores Sp

e S9 sao bloqueados.

o 2% etapa [(1 - D) - Ts] = Figura 15 (b): Com S e Sy bloqueados inicia-se a
segunda etapa de operacao, os indutores L1 e L3 sdo desmagnetizados no estagio
de entrada entre as tensoes Vi, — Vo1 e Vi — Vo3, transferindo energia para

os capacitores intermediarios C7 e (%5, respectivamente. Os diodos D3 e Dg



Capit

uwlo 8. Andlise do conversor Dual Boost Quadrdtico 38

3.1.1

Figura 15 — Etapas de operacao do conversor dual boost quadratico no (MCC).
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Fonte: (AYRES et al., 2018)

encontram-se polarizados inversamente. Os diodos D1, D9, D4 e D5 sao polari-
zados diretamente permitindo a desmagnetizacao de L9 e L4, que juntamente
a fonte de alimentacao Vj,, passam a fornecer energia para o estagio de saida
alimentando a carga R, e armazenando energia nos capacitores Cp e Cy. O
encerramento dessa etapa ocorre com o bloqueio dos interruptores, reiniciando

a primeira etapa.

Formas de onda nos componentes

A seguir sdo apresentadas as formas de onda de tensao e corrente em todos os

componentes do conversor dual boost quadratico, conforme as duas etapas de operacao

apresentadas anteriormente. Dada a caracteristica simétrica dessa topologia, observa-se

que as formas de onda serdo as mesmas para os componentes simetricamente opostos.

Dess

a forma, as mesmas sdo apresentas para os oito componentes que integram metade

da topologia, indicando o componente equivalente oposto que possui a mesma forma de

onda.

Com o intuito de indicar as etapas de operacao, a Figura 16 apresenta o sinal de

comando dos interruptores S1 — So. Em seguida, sdo apresentadas as formas de onda para

0s in

dutores L1—Lg e Lo— Ly, para os capacitores Co— (4 e para a tensao total de saida V.
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A Figura 17 apresenta a forma de onda para os interruptores S| — So, para os capacitores
C1 — (5 e para os diodos Dy — Dy, Dy — D5 e D3 — Dg.

Figura 16 — Formas de onda do conversor dual boost quadrético em (MCC).
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Fonte: Préprio autor
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Figura 17 — Formas de onda do conversor dual boost quadratico em (MCC) parte 2.
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3.1.2 Ganho estatico ideal

Analisando as etapas de operacao apresentadas na Figura 15, pode-se definir o
ganho estatico ideal do conversor dual boost quadratico. Essa analise pode ser simplificada
devido a simetria da topologia. Portanto, pode-se determinar os valores das malhas de
tensao para apenas um dos circuitos boost quadratico do conversor, considerando que para
o outro circuito a mesma analise é valida. Neste caso, serd analisado apenas o circuito
correspondente ao conversor boost quadratico que se encontra ao lado direito da fonte
Vin, composto pelos indutores Ly e Lo, e pelos capacitores (] e (o, conforme a Figura 15.
Cada conversor boost quadratico possui dois estagios de ganho que acontecem no circuito
de entrada e saida. Assim, a analise de ganho desse conversor pode ser dividida em duas

etapas, conforme apresentado a seguir:

12 Estagio - Circuito de entrada: inicialmente deve-se analisar o estagio de
entrada onde o indutor L; é idealmente considerado uma fonte de corrente constante.
Contudo, a energia fornecida pela fonte de alimentagao Eyy, durante a primeira etapa de
operacao ¢ dada por:

Eyin = Vin - Ip1 - Aty (5)

Assim, a energia armazenada pelo capacitor intermediario £y durante a segunda

etapa de operagao é dado por:

Ec1 = Vo1~ Vi) - Ip1 - Aty (6)

Considerando o circuito como um sistema ideal, toda energia fornecida pela fonte de
alimentacao Eyy;, é entregue ao capacitor intermediario E . Logo, ao igualar as equacoes
(5) e (6), obtém-se a Equagao (7), que representa o ganho do estdgio intermediario do

conversor boost quadratico:
Vo B 1

V. "1D (7)

2?2 Estagio - Circuito de saida: para o estagio de saida do conversor a mesma
andlise é desenvolvida, considerando agora o capacitor intermediario C7 como fonte de
alimentacao e o indutor de saida Lo como fonte de corrente constante. Portanto, a energia

fornecida pela fonte F; durante a primeira etapa de operagao, é dada por:
Eci= Ve 1244 (8)

A energia armazenada pelo capacitor de saida Fg9 durante a segunda etapa de
operacao, ¢ dada por:

Eyee = (Vo2 Ver) - Ig - Aty (9)

Novamente, considerando o circuito de saida como um sistema ideal, toda energia

fornecida pelo capacitor intermediario E ¢y é entregue ao capacitor de saida 9. Portanto,
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igualando as equagoes (8) e (9), obtém-se a Equacao (10), que representa o ganho do
estagio de saida do conversor boost quadratico:
Vo 1

- 1
Vo 1-D (O)

Por meio das equagoes (7) e (10), que representam o ganho do estdgio de entrada e
saida do circuito boost quadratico, respectivamente. Pode-se obter a relacao entre a tensao
de saida V9 e a tensao de entrada V;,. Essa relagdo define o ganho estatico de um dos

circuitos boost quadratico utilizados nesse conversor, expresso pela Equagao (11):

Voo 1
Vin — (1- D) (1

Considerando a simetria do conversor, a mesma analise é valida para o segundo

circuito boost quadratico composto pelos indutores Lg e Ly, e pelos capacitores C3 e Cjy.
A tensao de saida desse circuito é Vy, e a relagdo de ganho para a tensao de entrada é
dada pela Equagao (12):

Vou B 1
Vin (1 D)? (12)

Como pode-se observar na estrutura do conversor apresentada na Figura 15, a

tensao de saida V, sobre a carga, é obtida de maneira diferencial entre Vo e Viy.

Portanto, essa tensao ¢ expressa por:
Vo="Vea+ Voa— Vin (13)

Substituindo as equagoes (11) e (12) em (13), obtém-se:

1 1
0 <(1 - D)2 in (1 D)2 m) m (14)
Simplificando, obtém-se a relacao total de ganho estatico ideal do conversor dual

boost quadratico, expressa pela Equagao (15):

Vo 2
M=—2= -1 15
Vin  (1-D)? (15)

3.2 EQUACOES DE ESFORCOS NOS COMPONENTES

Nesta secao é apresentado o desenvolvimento das equagdes que determinam os
esfor¢os nos componentes passivos e semicondutores do conversor dual boost quadratico.
Para simplificar a andlise, o desenvolvimento é feito apenas para um dos conversores
boost quadratico que compoem a topologia, as equagoes de esforgos para a outra parte do
circuito sao idénticas.

As equagoes desenvolvidas nessa analise, serao utilizadas posteriormente para o

projeto e dimensionamento dos componentes do conversor.



Capitulo 3. Andlise do conversor Dual Boost Quadrdtico 43

3.2.1 Corrente nos indutores

Corrente no indutor de entrada Lj: inicialmente determina-se a equagao da
tensao no indutor, que relaciona indutancia com a derivada de corrente, conforme a
Equagao (16):

dlp,(¢)

Via(t) = Ly - BT (16)

A partir da andlise da malha tensao do indutor na primeira etapa de operacao,

observa-se que a tensao em Lj ¢é fornecida pela fonte de alimentacao Vj,, logo:
Vin = L - 21 (17)

A partir da Equagao (17) obtém-se a equagdo que determina a ondulagido de

corrente, em fungao do valor da induténcia Ly, onde: At = D - t5 e ts = 1/f;.
D
Ly 'fs

Assim a corrente total de entrada do conversor se divide pelas duas partes do

Al = Vip - (18)

circuito. Porém, devido a ligacao diferencial a corrente média nos indutores de entrada
L1 e L3 nao é exatamente igual a metade da corrente média de entrada. Portanto, essa

corrente pode ser obtida a partir da corrente de saida I,, definida pela Equacao (19):

_ P

I, =
0 v,

(19)

A relacao entre corrente de entrada e saida é dada pelo ganho do conversor. Assim,
considerando a andlise parcial da topologia, a corrente em um dos indutores de entrada é
obtida multiplicando a corrente de saida I, pelo ganho estatico, definido na Equagao (11),

conforme a Equagao (20):
1o

(1-D)?

A partir disso, pode-se obter o valor maximo de corrente nos indutores de entrada,

[Llimed = (20)

somando metade da ondulagdo, descrita pela Equacao (18), conforme a Equagao (21):

Iy D

Ve o ——
2+ " 2‘L1‘fs

Tor (21)

ILlimax =

Da mesma forma obtém-se o valor minimo de corrente dado pela equacao a seguir:

Iy D

(17D)27Vm.2'L1-fs 22)

]Lli min —
Corrente no indutor intermediario La: a andlise é semelhante para o indutor
intermediario Lo. Partindo da equacao de tensao sobre o indutor na primeira etapa de

operagao onde o mesmo é magnetizado, conforme a Equacao (23).

Via(t) = L - 200 (23)
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Desse modo, a tensao sobre o indutor Lo, na primeira etapa de operagao, é fornecida

pelo capacitor intermediario C7, logo:
Ver =Ly —== (24)

Onde a tensao no capacitor intermediario Vi é dada pelo ganho do primeiro
estagio do conversor boost quadratico, definido na Equacao (7), em fungao da tensao de

entrada V.

Vin
1-D
Substituindo a Equacao (25) em (24) e considerando que At = D - t5 e ty = 1/fs,

obtém-se a ondulacao de corrente no indutor em funcao da indutancia, conforme a seguir:

Veor = (25)

Vin - D
L2'fs'(1*D)

A corrente no indutor intermediario também pode ser obtida a partir da corrente

Al = (26)

de saida I,. Entretanto, multiplica-se a corrente pelo ganho estatico do segundo estagio,

definido na Equagao (10). Logo a corrente média em L9 é definida por:

1
IL2_med = ﬁ (27)

Dessa forma, utilizando a Equagao (26) determina-se o valor maximo de corrente

em L9, conforme a equacao (28):

I, Vin - D
I = 28
J& a corrente minima em L9 ¢é dada por:
I, Vin - D (29)

I - _
L2 min =97 9 g fo-1-D
3.2.2 Tensao nos capacitores

Ondulacao de tensao no capacitor intermediario Cj: inicialmente para
determinar a ondulacao de tensao deve-se partir da equagao da corrente no capacitor, que

relaciona a derivada de tensdo com a capacitancia, conforme a Equagao (30).

dVer
dt

Io(t) = C1 - (30)

Idealmente, a corrente média no capacitor ¢ igual a zero. Portanto, para esta analise
pode-se concluir que a corrente no capacitor intermediario é dada pela corrente de saida do
primeiro estagio elevador do circuito boost quadratico. Ou seja, a corrente média I yeq

definida na Equagao (27).
Iy
Icy = 31
C1=1p (31)
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Logo a Equacao (30) pode ser reescrita da seguinte forma:

Y

(32)

Onde novamente At = D - t; e ts = 1/fs. Finalmente determina-se a ondulacao de
tensao nesse capacitor, conforme a equagao seguinte:

Iy-D
Cr-fs-(1-D)

AV = (33)

Tensao média no capacitor intermediario Cj: a partir da analise de ganho
estatico apresentada anteriormente, a tensdo média no capacitor intermediario é definida
isolando V(71 na Equacao (7), conforme a seguir:

Vol med = 1‘3—”;) (34)

Ondulacao de tensao no capacitor de saida Csq: utilizando a mesma anélise
para o capacitor de saida, inicialmente determina-se a equacao de corrente no capacitor,

conforme a Equagao (35).
dVio
lea(t) = G- —

Analisando o circuito parcial de saida, pode-se concluir que a corrente no capacitor

(35)

(9 é igual a corrente total de saida do conversor dual boost quadratico, ou seja, a corrente
I, é definida em (19).
Ioo = 1o (36)

Reescrevendo a Equagao (30) tém-se:

AVio

(37)

Fazendo At = D - t5 e ts = 1/fs. Finalmente a ondulacao de tensdao no capacitor de

salda ¢ definida conforme a Equacao (38):

AVio = : (38)

Tensao média no capacitor de saida Csy: com a analise do circuito de saida
apresentada anteriormente determina-se a relacao de tensao entre os capacitores Vi e
Vo da Equagao (10), isolando Vi, tém-se:

1
VC27med - VClimed ’ ﬁ (39)

Substituindo a Equagao (34) em (39), obtém-se a equagao que determina a tensao
média no capacitor de saida em funcgao de V.

Vi

ToF (40)

VCQfmed -
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3.2.3 Esforcos de tensao e corrente nos interruptores

Tensao maxima no interruptor Sp: ao observar a segunda etapa de operacao
do conversor apresentada na Figura 15b, conclui-se que a tensao maxima no interruptor
¢ igual a tensao maxima no capacitor de saida V9. Portanto, a mesma pode ser obtida
somando metade da ondulagao definida na Equagao (38), com a tensao média dada por

(40). Logo:
V'Ln ]0 . D

(17D)2+2'02'fs

Normalizando o esfor¢o de tensdo nos interruptores dado pela Equacao (41), em

(41)

VS 1 _maz —

funcao do ganho estético do conversor (M), pode-se avaliar o comportamento de estresse
nos interruptores ao longo da faixa de ganho tedrica do conversor, conforme apresentado

pela Figura 18:

Figura 18 — Grafico comparativo de tensao méaxima nos interruptores.
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Fonte: (AYRES et al., 2018)
Corrente média em Sq: o interruptor S7 conduz a corrente de magnetizacao

dos indutores L1 e Lo. Logo, a corrente média é obtida por meio da integral da soma das

correntes nos indutores em um periodo de comutagao, conforme a Equagao (42):

1 D-T,
[Sl_med = 7 : /0 ([Ll_med + [L2_med) dt (42)
S
Resolvendo a integral tém-se:
(I +1 ) s
° 0

Logo, a corrente média no interruptor é definida conforme a Equagao (44):

[Sl_med = ([Ll_med + IL2_med) D (44)
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Corrente eficaz em Sq: para determinar a corrente eficaz no interruptor, deve-se
obter o valor RMS da Equagao (42), conforme (45):

1 DT 2
[Slief = ? : / ([Llimed + [L27med) dt (45)
s JO
Simplificando a equagao e resolvendo a integral obtém-se:
L DT,
ISlief = ([Llimed + IL27med> A T t|() (46)

Finalmente a corrente eficaz no interruptor é definida conforme a seguir:
ISlief - ([Llimed + 1L27med) : \/5 (47)

As expressoes desenvolvidas para o interruptor S| também sao validas para S9,
onde se deve apenas substituir os valores de Ij e Io por If3 e Iy, respectivamente. Da

mesma forma, com o valor do capacitor de saida Cy substituido por Cjy.

3.2.4 Esforcos de tensao e corrente nos diodos

Tensao maxima no diodo Dq: com a analise das etapas de operacao do conversor
pode-se determinar que a tensdo reversa maxima em D equivale a tensao maxima em Cf,

dada pela soma de AV e Vi peq, conforme mostra a Equagao (48):

AV
VDlimaa: = VClimaX - VClimed + 9 (48)

Substituindo a tensdo média e ondulagao definidas em (33) e (34) respectivamente,

obtém-se a tensao Vpi peq:

Vin Io-D
_ 4
VD1 mas 1D 2:C-f,-(1_D) (49)

Corrente média no diodo Dy: integrando a corrente I11 ¢4 N0 periodo em que
ocorre a segunda etapa de operagao, onde D; conduz a corrente do indutor L1, obtém-se

ID1 med conforme apresenta a Equagao (50).

1 (17D)'Ts
]Dlimed = T : /0 ILlimed (50)
s

Resolvendo a integral definida, tem-se:

1-D)- T,
]Ll_med ) ( )

]Dlimed = T t (51)
s

0

Por fim, a corrente Ipj ,,¢q pode ser calculada de maneira simplificada, conforme
a Equagao (52):
]Dl_med = ]Ll_med : (1 - D) (52)
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Corrente eficaz no diodo Dj: a corrente Ipy ,f € obtida por meio do valor RMS
da corrente I1 e durante a segunda etapa de operacao, periodo em que D; conduz a

corrente de desmagnetizacao de Ly:

1 (17D)'Ts 9
Ioi o =\ /O (I1 o) (53)

Simplificando a equagao e resolvendo a integral, tem-se:

1 1-D)- T,
]Dlief = [Llimed : \/ T : Zf|(() ) (54)
S

Por fim, chega-se a equacao simplificada que determina a corrente eficaz em Dj.
]Dlief = ]Llimed -V1-D (55)

Tensao maxima no diodo Ds: com base nas etapas de operagao do conversor
pode-se observar que a tensao reversa maxima em Do equivale a tensao maxima em Co,
dada pela soma de AVg e Vg o4, conforme a Equagao (56):

AVio
VD27max = VC'Qimax = VCQfmed + 20 (56)

Substituindo as Equagoes (38) e (40) em (56) obtém-se Vpao paq-

VZ [0 . D
V = 57
D2 max (17 D)Q + 9. 02 'fs ( )

Corrente média no diodo Ds: assim como Dj esse diodo conduz apenas durante
a segunda etapa de operacao, e sua corrente média é obtida a partir da integral de Ij9 no

periodo referente a esta etapa, conforme mostra a Equacao (58):

1 (]-7D)Ts
[D2_med = 7 ’ /0 [L2_meddt (58)
S
Resolvendo a integral tém-se:
I19 p (1-D)- T
[DZ_med = 7Tme 1 (59)
s 0
Dessa forma, a corrente média em Dy é dada pela Equagao (60):
[D27med - [L27med ’ (1 - D) (60)

Corrente eficaz no diodo Ds: o valor eficaz da corrente em Do é obtido a partir

da corrente Ity ¢ Da segunda etapa, conforme a Equacao (61):

1 (1-D)- T 9
Iosof =\ /O (I mea)?dt (61)
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Simplificando a equagao e resolvendo a integral, obtém-se:

1 1-D)- T,
]D2ief = [L2imed : \/ T : Zf|(() ) (62)
S

Finalmente, a corrente eficaz é dada pela Equagao (63):
Iso of =112 meqa - V1-D (63)

Tensao maxima no diodo Dg: por meio da andlise das etapas de operacao,
pode-se observar que a tensao reversa maxima no diodo Dg equivale a diferenca de tensao

entre os capacitores C7 e (5, como segue:

VDSﬁmax = VCQf max VCli max (64)

Onde, Vo1 max © Vo2 max sao dadas pela soma da tensao média e ondulagao

em cada capacitor, conforme a Equagao (65):

AV, 2 AV 1
VD3imax = (VCZmed + 20 ) - (VClmed + 20 ) (65)

Substituindo as Equagoes (33), (34), (38) e (40) em (65), encontra-se a Equagao (66)
que define a tensao no diodo Dy. Entretanto, considerando que geralmente o dimensiona-
mento dos capacitores utiliza como pardmetro uma ondulacao de tensdo em torno de 2%
do valor médio, o segundo e quarto termo da equagao referentes a ondulagdo de tensao
podem ser desconsiderados, para simplificar a equacao final:

Vig oo — Vi . lL-D Vi I,-D
— (17D) 2-Cy-fs 1-D 2~01~f5'(1—D)

(66)

Portanto, a equacao que define a tensao maxima em D3 é determinada de maneira
simplificada pela Equacao (67):
Vin - D

017 o

VD3imax =

Corrente média no diodo Dg: este diodo é responsavel por conduzir a corrente
do indutor L; durante a primeira etapa de operacao. Portanto, sua corrente média é

definida conforme a Equacao (68):

1 D-T,
]D37med = T : / ILlimeddt (68)
s JO
Resolvendo a integral definida, tem-se:
111 med DT,
]D3imed = _T -1 (69)
S 0

Finalmente a corrente média em Dsg é definida conforme a equacao seguinte.

[D3_med = [Ll_med -D (70)
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Corrente eficaz no diodo D3: com o valor RMS da corrente I ;¢4 Da primeira

etapa de operagao, encontra-se o valor da corrente Ipg .r, conforme a Equagao (71):

I VR I 2 g 71
3_of =\ (U1 med) (71)
S

Simplificando e resolvendo a integral definida, tem-se:

1 D-T,
[D37ef = ]Llimed : T : t|() (72)
s

Por fim, a corrente eficaz no diodo D3 é definida pela Equacao (73):

[D3ief = ]Llimed : \/5 (73)
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4 METODOLOGIA DE PROJETO

Neste capitulo apresenta-se a metodologia de projeto utilizada para o desenvolvi-
mento do protétipo do conversor dual boost quadratico. Sao abordados o dimensionamento
dos componentes passivos, incluindo o projeto dos indutores, a escolha e as especifica¢oes
dos semicondutores. Por fim, é realizada a andlise tedrica das perdas, considerando os

parametros e componentes adotados.

4.1 ESPECIFICACOES INICIAIS DE PROJETO

Primeiramente, as especificagbes de projeto sao estabelecidas para dimensionar os
componentes, conforme apresentado na Tabela 1. Os valores foram especificados com base
nas caracteristicas do médulo JAM72S30-550/MR. A tensao de entrada foi determinada
conforme a tensao no ponto de méxima poténcia (Vy;pp) fornecida pelo médulo, contudo,
deve-se considerar que a tensao maxima em [ e Dy serd maior quando a tensao de entrada
for préxima a tensao de circuito aberto ( V). Ja a tensao de saida é escolhida considerando
a viabilidade de conexao com a rede elétrica através de um inversor monofasico com

modulagao convencional.

Tabela 1 — Especificagoes iniciais de projeto para o conversor dual boost quadratico

Grandeza Valor
Tensao de entrada Vip =42V
Tensdo de saida Vo =380V
Frequéncia de comutacao fs =100 KHz
Poténcia de saida P, =500W

Ondulacao de corrente (L1, L3) Alp1=10%
Ondulagao de corrente (Lo, Lg) Alpo=25%
Ondulagao de tensao (C1, C3) AVe=2%
Ondulagao de tensao (Ca, Cy) AVeo=1%

A partir das especificacoes inicias do conversor, sao calculadas algumas grandezas
para o ponto de operagao definido. Primeiramente, a corrente total de entrada I;, é

definida conforme a Equacao (74).

P
Iin = V; (74)
A corrente de saida do conversor I, é calculada conforme a Equagao (75).
Py
Iy = — 75
0= (75)

O ganho estatico necessario para chegar as especificagoes adotadas, é dado pela
Equacao (76).
M=— (76)
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Com o ganho estatico necessario definido, pode-se determinar a razao ciclica apro-
ximada para o ponto de operacgao, a partir da equagdo que define o ganho estatico do
conversor dual boost quadratico. Manipulando a Equagao (15), igualando-a a zero para

encontrar o valor de D, chega-se a uma equagao do segundo grau, dada por (77).
(M+1)~(172D+D2>72:0 (77)

Substituindo o valor de M na equagao (77) e resolvendo-a, encontram-se duas raizes
reais positivas. A primeira raiz é um valor entre zero e um, que representa o valor de D.
O valor de D, e os valores das grandezas encontradas por meio das Equagoes (74), (75),
(20), (27), (34) e (40) sao apresentados na Tabela 2. Maiores detalhes sobre a resolugao

numérica dessas equacoes e o projeto do conversor estao disponiveis no Apéndice A.

Tabela 2 — Grandezas no ponto de operacao.

Grandeza Valor
Razao ciclica D =~ 0,55
Corrente de entrada I;, =119A
Corrente de saida I,=132A

Corrente nos indutores Ly e Ly  I;;=6,61 4
Corrente nos indutores Lo e Ly Ij9=294 A
Tensao nos capacitores C1 e O3 Vo =94V
Tensao nos capacitores Co e Cy Vo =211V

4.2 PROJETO DOS INDUTORES

O projeto dos indutores ¢é feito com base nas equacgoes desenvolvidas no Capitulo 3,
considerando os parametros iniciais preestabelecidos na Tabela 1. Primeiramente o di-
mensionamento dos indutores é desenvolvido para determinar os valores de indutancia e
ondulagao de corrente, posteriormente esses dados sao utilizados para realizar o projeto

fisico dos magnéticos.

4.2.1 Dimensionamento dos indutores L1 e Lo

Para determinar a indutancia de entrada do conversor, primeiramente adotou-
se uma ondulagao de corrente de Al ;= 10% do valor nominal, considerando que esse
valor deve ser relativamente mais baixo visando menos esforcos da fonte de alimentacao.
Portanto, a indutdncia é determinada a partir da Equagao (18), que expressa a rela¢ao da
ondulagao de corrente com a indutancia, dessa forma, o valor de Ly é definido conforme a
Equagao (78).

D
AILl ’ fs
O indutor intermediario pode ser considerado menos critico quanto a ondulacao

Ly = Vi - (78)

de corrente, pelo fato de conduzir uma corrente menor e nao influenciar diretamente na
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fonte de alimentagao, nesse caso se adotou Alyy = 25% para o projeto. Essa indutancia
é entao determinada pela Equagao (26), a partir da ondulagdo definida. Dessa forma, o

valor de L1 é definido pela Equagao (79).

B Vin - D
Al - fs- (1- D)

Por meio das equacoes de dimensionamento dos indutores, foram obtidos os valores

Lo (79)

correspondentes, os quais estao apresentados na Tabela 3.

Tabela 3 — Valores calculados para os indutores.

Componente Valor
Indutores de entrada Ly e L3 352uH
Indutores intermediario Lo e Ly | 707 uH

4.2.2 Projeto fisico dos indutores

O projeto fisico dos indutores envolve a selecao adequada dos materiais, o calculo
dos parametros elétricos e a determinacao das dimensoes fisicas do indutor. Além dos
valores de induténcia e corrente definidos anteriormente, mais alguns pardmetros sao

especificados para o projeto conforme a Tabela 4.

Tabela 4 — Principais parametros de projeto dos indutores.

Especificacao Atribuicgao
Temperatura ambiente Ty =25°C
Variacao de temperatura (L1) ATpq = 50°C
Variagao de temperatura (Lg) ATr9 = 60°C
Fator de utilizagao (L1) ky = 0,6
Fator de utilizacao (Lg) ky = 0,5

Com base nos parametros especificados e nos valores determinados para os com-
ponentes magnéticos, o projeto dos indutores foi realizado e encontra-se disponivel no
Apéndice B. Os valores medidos e as principais caracteristicas dos indutores sdo descritos
na Tabela 5. Os modelos comerciais dos nucleos utilizados sdo do fabricante Thorton
Eletronica LTDA. (2023).

4.3 DIMENSIONAMENTO DOS CAPACITORES

O dimensionamento dos capacitores envolve a escolha adequada com base na ca-
pacitancia necessaria, tolerancia, tensdo de trabalho, além de fatores como impedancia
na frequéncia de operacao desejada e tipo do capacitor. Portanto, sdo considerados os
requisitos de projeto do conversor, como a frequéncia de operacao e a tensao de trabalho
em cada capacitor. Além disso, consideram-se as restri¢oes fisicas visando compactar a

montagem do prototipo.
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Tabela 5 — Especificagoes dos indutores construidos.

Indutores de entrada L elLg

Indutancia 370uH

Tamanho do gap 1,26mm

Fio utilizado AWG 27x19

Ntumero de espiras N=44

Ntcleo Thornton NEE-42/21/20
Indutores intermediarios Lo ey

Indutancia 790uH

Tamanho do gap 1,88mm

Fio utilizado AWG 27x7

Ntumero de espiras N=T72

Ntcleo Thornton NEE-42/21/20

De maneira geral, os capacitores sao denominados de acordo com o tipo de dielétrico
com o qual sdo compostos ou com base em suas caracteristicas construtivas. Conforme
(SINCLAIR, 2000), os principais tipos de capacitores sdo: capacitores de cerdmica ou mica,
capacitores de filme, capacitores eletroliticos, capacitores de tantalo.

Os capacitores eletroliticos sao amplamente utilizados em circuitos de poténcia em
corrente continua (CC). No entanto, devido as suas caracteristicas, como alta resisténcia
equivalente em série (ESR) e resposta lenta a frequéncias elevadas. Esses capacitores podem
ser uma das principais causas de falhas nos circuitos em que sao aplicados (LAHYANI
et al., 1998). Portanto, para este trabalho, o uso desse tipo de capacitor se torna inviavel.

Optou-se pela utilizacao de capacitores de filme metalizado, devido a sua viabilidade
para o projeto do conversor, considerando aspectos como tensao, frequéncia de operacao
e capacitancia. Esses capacitores apresentam caracteristicas adequadas para atender aos
requisitos do projeto, proporcionando um desempenho mais satisfatério.

A capacitancia é determinada com base na ondulacao de tensao desejada, especifi-
cada anteriormente na Tabela 1. Para os capacitores de entrada (C1 e (3), partindo da
equagao (33), isolando C} obtém-se:

I,-D

C p—
YT AVe - fs-(1-D)

(80)

Da mesma forma, para os capacitores de saida (Cq e Cy), a partir da Equagao (38)
a capacitancia pode ser definida, conforme a Equagao (81)
I, D
A Voo - [s

Os valores correspondentes foram obtidos através das equacoes de dimensionamento

Co (81)

dos capacitores e estdao mostrados na Tabela 6.
Considerando os parametros especificados e os valores determinados, os capaci-

tores foram definidos visando utilizar o valor mais proximo possivel do projeto dentre
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Tabela 6 — Valores calculados para os capacitores.

Especificacao Atribuicao
Capacitores intermedidrios ¢} e C3 | 17,3uF
Capacitores de saida Cy e Cy 3,0uF
Tensdo méxima (C1 e C3) 94,68 V
Tensao maxima (Co e Cy) 211,72V

os componentes disponiveis em laboratorio. Os modelos escolhidos, com suas principais

caracteristicas sao descritos na Tabela 7.

Tabela 7 — Especificagoes dos capacitores escolhidos.

Capacitores intermediarios C1eCg

Modelo EPCOS M10989786
Tensao 250V
Capacitancia 15uF

Capacitores de saida Coe Cy
Modelo VISHAY MKP1847H
Tensao 250V
Capacitancia SUF

4.4 DIMENSIONAMENTO DOS SEMICONDUTORES

Na escolha dos semicondutores para o conversor, os componentes devem ser dimen-
sionados considerando as grandezas de tensdo maxima e corrente processada por cada um
deles, além da frequéncia de operacao adotada, para garantir que atendam as demandas
do circuito.

No caso dos interruptores, é importante considerar que eles tendem a apresentar
perdas de comutacao mais expressivas a partir de 40 kHz. Portanto, para minimizar
essas perdas, é necessario utilizar componentes mais rapidos, como transistores MOSFET
(ALAM; KUMAR, K.; DUTTA, 2019). Com relagao aos diodos, em aplicagdes na faixa de
frequéncia de 100 kHz, adotada neste trabalho, é necessario utilizar diodos Schottky, que
sao diodos ultra-rapidos. Essa escolha ¢ feita para garantir um desempenho adequado e
minimizar perdas de recuperacao reversa.

Para o dimensionamento e especificacdo dos semicondutores, sao calculados os
esforgos de tensao e corrente em cada um, utilizando as equagoes (41) até (73) desenvolvidas
no Capitulo 3. Os valores obtidos sao apresentados na Tabela 8.

Considerando os valores de corrente eficaz e tensao maxima obtidos, é feita a
escolha dos interruptores visando minimizar as perdas totais, ou seja, que apresente a
melhor relacao entre perdas em condugao e por comutagao. Nesse sentido, optou-se pelo uso
do modelo de MOSFET IPZ65R019C7. Esse MOSFET possui caracteristicas adequadas
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Tabela 8 — Esforcos de tensdo e corrente nos semicondutores.

Tensdo méaxima (S1 e S2) 211,72V
Tensdo méaxima (Dy e Dy) 94,68 V
Tensdo maxima (Do e Ds) 211,72V
Tensao méaxima (D3 e Dg) 116.86 V
Corrente eficaz (S1 e S2) 711A
Corrente eficaz (D1 e Dy) 441 A
Corrente eficaz (Dy ¢ Ds) 1,97 A
Corrente eficaz (D3 e Dg) 491 A
Corrente média (51 e S2) 529 A
Corrente média (Dy e Dy) 294 A
Corrente média (Da e Ds) 1,31A
Corrente média (D3 e Dg) 3,66 A

para aplicagoes em frequéncias mais altas, como baixa carga de gate e tempo de entrada
em conducao relativamente baixo, conforme pode ser observado na Tabela 9 que retine as

principais caracteristicas desse componente (INFINEON, 2013).

Tabela 9 — Caracteristicas dos interruptores S; e So.

Modelo IPZ65R019C7
Vas(maz) 650 V

Ip 62 A

RDS(on) 19 mQ

tr 27 ns

tf 5ns

Embora os valores maximos de tensao e corrente desse MOSFET estejam acima
dos requisitos do circuito, é importante considerar suas caracteristicas especificas para
operacoes em frequéncias mais elevadas, que possibilitam operar na faixa das centenas de
kHz. Os MOSFETs de carbeto de silicio (SiC) costumam apresentar essas caracteristicas,
porém, possuem um custo mais elevado. Portanto, a escolha do MOSFET IPZ65R019C7
é justificada, considerando as caracteristicas desejadas e a relagao custo-beneficio para o
projeto (ONG et al., 2007).

Considerando o critério que envolve a frequéncia de comutacao, a escolha dos diodos
é um dos pontos-chave no projeto. Dentro da faixa de tensao e corrente estabelecida para
os diodos, optou-se pelo uso do diodo Schottky de SiC modelo SDT10S30, que pode ser
aplicado ao projeto com margens de seguranca para eventuais distirbios, conforme as
caracteristicas apresentadas na Tabela 10 (INFINEON, 2008).

Os diodos Schottky tém a vantagem de apresentar uma queda de tensao direta
menor em condugao em comparagao com os diodos convencionais. No entanto, sua principal
desvantagem esta na tensao de ruptura reversa, que geralmente é baixa. Portanto, diodos

desse modelo projetados para suportar tensoes mais altas, na faixa de algumas centenas
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Tabela 10 — Caracteristicas dos diodos Dy ao Dg.

Modelo SDT10S30
Tecnologia SiC Schottky
Virm 300V

I 10A

Qe 23 nC

de volts, tendem a apresentar uma queda de tensao direta maior, geralmente em torno de
1,6 V para uma tensao reversa de 300 V.

Apesar dessa caracteristica, o diodo mencionado foi escolhido devido as suas pro-
priedades adequadas para o projeto, considerando a frequéncia de comutagao e as margens

de seguranca necessarias para o circuito.

4.5 ANALISE DE PERDAS

As perdas de energia nos conversores CC-CC podem ocorrer em varios componentes,
incluindo indutores, capacitores, semicondutores (como diodos e transistores), transfor-
madores e circuitos de comutagao. E importante entender as causas e os efeitos dessas
perdas para projetar conversores mais eficientes e com menor custo. A analise de perdas
apresentada nesta secao envolve o uso de modelos matematicos para estimar as perdas de
energia nos principais componentes do circuito. Isso permite a otimizacao de projeto do
conversor aumentando a eficiéncia do sistema. Além disso, a andlise de perdas é 1til para
identificar componentes criticos do circuito que precisam de dissipacao de calor adequada

para evitar falhas prematuras.

4.5.1 Calculo das perdas nos diodos

Para estimar as perdas nos diodos, deve-se considerar as caracteristicas reais do
componente, que podem ser representadas basicamente pela queda de tensao interna V( TO)
e a resisténcia série interna rp (BARBI, Ivo, 2005). Esses valores ndo sao apresentados na
ficha técnica fornecida pelo fabricante, mas podem ser estimados através da curva Iy - Vy
apresentada na Figura 19.

Considerando a faixa de operacao dos diodos para o projeto deste trabalho, foram
adotados dois pontos de corrente sendo Ir1 = 2A e Ipg = 8 A, a uma temperatura de 100°C,
obtendo-se as respectivas tensoes diretas Vi = 1V e Vyp ~ 1,34V. Com isso pode-se
linearizar a curva de operagao do componente entre os pontos escolhidos, assim os valores

aproximados de 7 e V(1) podem ser obtidos, conforme as Equagoes (82) e (83):

V- Vi

rp = &2
LR A (82)
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Figura 19 — Curva caracteristica de tensao direta do diodo SDT10S30
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Com os valores de tensao e corrente calculados anteriormente, as perdas de condugao

Viro) = (83)

nos diodos Dy, Do e D3 podem ser calculadas, conforme a Equagao (84). Considerando

que todas as perdas para os demais diodos (D4/Ds5/Dg) séo iguais.

2
Peond(p1) = Peond(pa) = V(10) * ID,_med + 77 - ID,_ef (84)

Com o mesmo procedimento sao calculadas as perdas para os diodos Do e Ds,

considerando os mesmos valores para D5 e Dg, respectivamente.
Pcond(DZ) - Pcond(D5) (85)

Pcond(D3) = Pcond(DG) (86)

Devido as caracteristicas dinamicas do diodo, as perdas por comutagao também
devem ser consideradas. Essas perdas se dividem em duas partes, sendo as perdas no
bloqueio e entrada em conducao. As perdas no bloqueio podem ser obtidas com os valores
da carga total do diodo (@), da tensdo reversa no diodo apds a saida de condugao ( Vi)

e da frequéncia de comutacao (fs), conforme apresentado a seguir.

Pogp1) = Pogr(pa)y = Qc - Vim(p1) - Js (87)
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Pog(p2) = Pogr(p5) = Qe Vim(pa) - fs (88)

Pog(p3) = Pogr(p6) = Qc - Vim(p3) - Js (89)

Por se tratar de um diodo ultra-rapido a ficha técnica nao fornece informagcéoes sobre

o seu tempo de recuperagao reversa (t,), neste caso as perdas por entrada em conducao

foram desconsideradas. Dessa forma as perdas totais em cada diodo sao dadas pela soma

das perdas em conducao e bloqueio, como seguem:

Pp1 = Pcond(Dl) + Poﬁ(Dl) (90)
Pps = Peona(p2) + Pogr(D2) (91)
Pp3 = Peona(p3) + Pogr(p3) (92)

As perdas totais sao obtidas somando as perdas calculadas para os trés diodos,

referentes a um brago do conversor, multiplicadas por dois.

Pptotary = (Pp1+ Ppg + Pp3) - 2 (93)

As perdas calculadas para os diodos s@o reunidas na Tabela 11, apresentada a

seguir:

Tabela 11 — Valores calculados de perdas nos diodos.

Perdas em Dy e Dy Pp; =3,94W
Perdas em Dy e D Ppo =187TW
Perdas em D3 e Dg Pp3 =4,88W

Perdas totais nos diodos  Pp4y4q7) = 21,4 W

4.5.2 Calculo das perdas nos interruptores

As perdas nos interruptores se dividem principalmente em perdas por conducao e
perdas por comutacao. Inicialmente para estimar as perdas em condugao deve-se considerar
a resisténcia série do interruptor utilizado (R DS( On)), e a corrente eficaz conduzida. Assim,
como foi considerado para os diodos, devido a caracteristica simétrica do conversor, as
perdas calculadas para o interruptor S; sao equivalentes para Sy (MARTINS, Denizar
Cruz, 2018).

Peond(s1) = Bps(on) * Is,_ef” (94)

A seguir, sdo apresentadas as perdas de entrada em conducgao, que dependem da
tensdo maxima sobre o interruptor durante o bloqueio (Vpg), da corrente maxima no
dreno (Ip), da frequéncia de comutagao (fs) e do tempo de subida da corrente (¢,). Neste
caso, é importante considerar a carga de recuperacao reversa do diodo de saida Ds, que

se soma a corrente drenada pelo interruptor no instante do bloqueio.

1
Pon(Sl) = (5 - Vps-Ip-tr + Qc - Vrm(Dl)) fs (95)



Capitulo 4. Metodologia de projeto 60

As perdas na saida de condugao sao calculadas com base no tempo de descida (tf).

Porém, nao é considerada aqui a corrente de recuperacao reversa do diodo de saida.

Pog(s1) = % - Vps - Ip -ty [ (96)

Somando as perdas de comutagdo e condugao, determina-se o total de perdas nos
interruptores:

Ps1 = Peynacs1) + Pon(s1) T Pogr(s1) (97)

Pg(totaty = Ps1 -2 (98)

Os valores calculados sao apresentados a seguir na Tabela 12.

Tabela 12 — Valores calculados de perdas nos interruptores.

Perdas em condugao Pcond( 51) = 962 mW
Perdas na entrada em condugao Py, g1) = 2,851 mW
Perdas no bloqueio Po[f( S1) = 574 mW
Perdas totais nos interruptores PS(total) =8, 77TW

4.5.3 Calculo das perdas nos indutores

As perdas nos indutores se dividem em perdas no nucleo (Pfe) e perdas no cobre
(Peu)- Neste caso, onde a parcela CA da corrente nos indutores é relativamente pequena,
devido a baixa ondulacdo de corrente. As perdas no nticleo sdo bem menores em compara-
¢ao com as perdas no enrolamento, todavia devem ser consideradas. Portanto, a energia
dissipada no niicleo pode ser definida com base na equagao geral de Steinmetz (GSE),
conforme a Equacgdo (99) (HURLEY; WOLFLE, 2013).

Pfe = Kc'fa'Bmaxﬁ (99)

Inicialmente para a utilizacao desse método, é necessario determinar os coeficientes
de Steinmetz K., a e B. Esses coeficientes podem ser encontrados na ficha técnica do
nucleo, ou na falta desses dados, podem ser definidos com base no grafico de perdas
do nitcleo, sendo geralmente disponibilizado pelos fabricantes. Neste caso, o material do
nucleo utilizado foi o IP12R da fabricante Thornton, e os coeficientes nao estao disponiveis.
Portanto, os mesmos sdao determinados com base no grafico de perdas, que relaciona a
poténcia dissipada com a frequéncia de operacao e a densidade de fluxo magnético, como
apresentado na Figura 20. A partir desse grafico sdo determinados trés pontos (A, B e C),
os quais indicam os trés pontos de operacao especificos para o nucleo e serao utilizados
para determinar os coeficientes de Steinmetz.

o Ponto A: f, = 10kHz, B, = 50mT, P, = 0,35mW /g;

« Ponto B: f = 10kHz, By = 200mT, Py = 10mW /g;
« Ponto C: f. = 40kHz, B, = 200mT, P. = 60mW /g.
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Figura 20 — Grafico de perdas do niicleo Thornton-IP12R
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Fonte: Adaptado (FRAYTAG, 2020).

Considerando que as grandezas sao apresentadas no grafico em escala logaritmica,
os coeficientes sao obtidos aplicando os trés pontos definidos, conforme as Equagoes (100),
(101) e (102) a seguir.

() a0

p-idd o)
he=—"">% (102)

4.5.3.1 Perdas no nucleo

Com os coeficientes determinados, as perdas no ntcleo dos indutores podem ser
estimadas utilizando a Equagao (99), onde o valor de pico do fluxo magnético By, € igual
a metade da variacao do fluxo no indutor AB, e V. é o volume do nicleo utilizado, como
indicado na ficha técnica do componente. Com as Equacgoes (103) e (104), sao estimadas
as perdas no nucleo para os indutores L1 e Lo, sendo respectivamente iguais para L3 e Ly,

assim como nas demais perdas definidas a seguir.

@)’3 (103)

Ppe(ry = Ve Ke £ ( 2



Capitulo 4. Metodologia de projeto 62

ABpo\P
Pfe(LQ) = Ve K- f- (—2L2) (104)

4.5.3.2 Perdas no cobre

As perdas nos enrolamentos sao ocasionadas por alguns efeitos conhecidos, como o
efeito pelicular (skin effect) e efeito de proximidade (prozimity effect). Esses efeitos sdo
resultados da lei de faraday, a qual indica como a corrente flui em um condutor para se opor
ao fluxo de corrente alternada na forma de correntes parasitas (eddy currents). Basicamente,
quando uma corrente alternada flui em um condutor a densidade de corrente tende a se
acumular na superficie, caracterizando o efeito pelicular que aumenta proporcionalmente
a frequéncia. Por outro lado, o efeito de proximidade ocorre quando existe interferéncia do
campo magnético entre condutores préximos. Ambos efeitos contribuem para o aumento
da resisténcia CA (R¢), e fazem com que as perdas em alta frequéncia sejam maiores
quando a componente CA no magnético for significativa (HURLEY; WOLFLE, 2013).

Neste projeto, considerando a baixa ondulagao de corrente nos magnéticos, as
perdas por efeito pelicular e proximidade sdo praticamente despreziveis, a maioria esta
relacionada a componente CC da corrente. Dessa forma as perdas no cobre podem ser
estimadas considerando apenas a resisténcia CC do enrolamento (R¢.), conforme a Equa-
¢ao (105): ,

Pey = MET Nespim : ]ef "Pw (105)

Neond.

Onde py, é o fator de correcao de temperatura, o qual considera a resistividade do

fio utilizado e o coeficiente temperatura do cobre para maior precisao.

Utilizando essas equagoes, pode-se entao estimar as perdas no cobre.

MLT;q - Niy - ]ef2
nri

Peu(r1) = Pauwg [1 + 020 ( Tmax — 20°C))] (107)

Com o mesmo procedimento obtém-se a perdas em Lo.

MLT;o- Nio- 1€f2
nri

Peu(r2) = Pawg [1+ 020 ( Tinax — 20° C)] (108)

4.5.3.3 Perdas totais nos indutores

As perdas totais em cada um dos indutores é dada pela soma das perdas no nucleo

€ no cobre.
Pry = Prep1y + Pey(r) (109)

Pro = Ppr2) T Peu(r2) (110)
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Por fim, as perdas totais nos magnéticos sao:

Prtotaly = (Pr1+ Pr2) - 2 (111)

A Tabela 13 apresenta os valores das perdas nos indutores obtidas conforme os

procedimentos apresentados.

Tabela 13 — Valores calculados de perdas nos indutores.

Perdas no nucleo (L1 e Lg)  Pror1) = 131,57 mW
Perdas no cobre (L1 e L3) Poypy) =244 W
Perdas no nucleo (Ly e Ly)  Pporo) = 378,45 W
Perdas no cobre (Lg e Ly) Pcu(Lz) =19 W
Perdas totais nos indutores P Litotal) = 9,77 W

4.5.4 Rendimento tedrico

As perdas no conversor se dividem entre perdas nos componentes ativos, os interrup-
tores (S1, e S2) e diodos (D1, Do, D3, Dy, D5 e Dg), e componentes passivos, os indutores
(L1, Lo, L3 e Lg). Devido a baixa resisténcia série equivalente (ESR) apresentada pelos
capacitores de filme, suas perdas foram desconsideradas. Contudo, é importante realizar
uma breve comparacao visando identificar em quais componentes as perdas se tornam
mais expressivas para o conversor, evidenciando as caracteristicas da topologia.

A Figura 21 apresenta um grafico com o valor das perdas em cada componente. J&
na Figura 22 mostra-se essa distribuicdo em porcentagem. Observa-se que a maioria das
perdas se concentram nos diodos, responséveis por aproximadamente 52% das perdas totais,
sendo o restante dividido de forma semelhante entre os indutores e interruptores. Além
dessa topologia utilizar seis diodos, os interruptores utilizados possuem caracteristicas
que os fazem apresentar perdas relativamente baixas, nas condigoes do ponto de operagao
projetado, contribuindo para que as perdas nos diodos sejam ainda mais expressivas.

O rendimento tedrico do conversor, pode ser calculado a partir do somatorio das

perdas em todos os componentes, obtidas anteriormente, conforme a Equagao (112):

Pperdas = PD(total) + PS(total) + PL(total) (112)

Considerando a poténcia nominal de saida projeto Py, o rendimento teérico (n¢) é

dado pela Equagao (113).
_ Po—P perdas
Nt —pr,

Conforme as equagoes apresentadas, a eficiéncia do conversor no ponto de operagao

(113)

¢ de aproximadamente 92%.
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Figura 21 — Grafico de perdas por componente.
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Figura 22 — Distribuicao percentual de perdas nos componentes.
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5 MODELAGEM E CONTROLE

Embora atualmente existam diversos tipos de conversores de alto ganho, a analise
dinamica da topologia estudada neste trabalho nao foi abordada na literatura até o
momento. Assim, esse capitulo tem por objetivo apresentar a metodologia de modelagem
matematica orientada ao controle do conversor dual boost quadratico, além do projeto e

emprego de controle digital para esta topologia.

5.1 MODELO EQUIVALENTE POR ESPACO DE ESTADO

O modelo matematico orientado ao controle do conversor pode ser concebido por
meio de algumas técnicas tradicionais de controle classico. Entretanto, optou-se pela utili-
zacao da modelagem por espaco de estado, por apresentar algumas vantagens em relacao
a outras técnicas. Essa metodologia permite uma representacao completa e abrangente do
sistema, incluindo todas as suas variaveis de estado, fornecendo uma descri¢do detalhada
do comportamento dindmico do conversor. Além disso, a modelagem por espago de estado
proporciona flexibilidade quanto a escolha das vaidveis. Dessa maneira, o processo de sele-
cao das variaveis de interesse para representacao do sistema se torna mais pratico. Essa
caracteristica também é uma grande vantagem para obtencao das fungoes de transferéncia
do sistema, que podem ser obtidas de maneira simples, uma vez que as variaveis desejadas
tenham sido escolhidas.

A modelagem por espago de estado é uma abordagem comum para descrever
sistemas por meio de equagoes diferenciais utilizando matrizes. Ao conhecer todas as
variaveis de estado e seus valores, assim como as entradas do sistema, é possivel resolver
essas equacoes e obter as formas de onda que permitem a analise da dinamica caracteristica
do sistema (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2020).

As equagoes de estado de um sistema podem ser descritas na forma compacta de

matrizes, conforme as Equagoes (114) e (115):

K- %x(t) =A-z(t)+ B- u(t)} entrada (114)
y(t) = C-z(t) + F - u(t)} saida (115)

Onde o vetor de estado z(t) contém todas as varidveis de estado do sistema, ou seja,
as correntes dos indutores e tensoes nos capacitores. O vetor de entradas u(t) contém as
entradas independentes do sistema, como a fonte de alimentagao. O vetor y(¢) é chamado de
vetor de saida, onde sdo definidos as variaveis de saida de maneira arbitraria, independente
se a variavel escolhida ¢é realmente uma saida fisica. Grandezas como a tensao sobre o
capacitor ou corrente no indutor sdo geralmente utilizadas como elementos de y(t)

A derivada do vetor de estados, é um vetor onde cada elemento é igual a derivada

dos elementos correspondentes no vetor de estados, conforme a Equacao (116).
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x(t) = x”ft) , %x(t) - dtx_”(t) (116)

A Equagdo (114) é composta por uma matriz K, a qual contém elementos que estao
diretamente relacionados as variaveis de estado, como capacitancia e indutancia. Portanto,
a derivada Kdz(t)/dt é um vetor que contém a tensao de enrolamento dos indutores e
corrente nos capacitores. Conforme as Equagoes (114) e (115), essas grandezas podem ser
expressas como combinagoes lineares das variaveis de estado e das entradas independentes.
Contudo, as matrizes A, B, C' e E contém constantes de proporcionalidade que relacionam

essas varidveis com o sistema. Sendo:

e A - matriz de estados;
e B - matriz de entradas;
o C - matriz de saidas;

o E - matriz de conexao entrada/saida

A dimensao de cada matriz é definida em funcdo do nimero de estados, entradas e

saldas do sistema, conforme (117).

A— N-N,
B— N-M,
C—R-N, (117)
E—R-M,
K—N-N,

onde:

e N - niimero de estados;
e M - ntimero de entradas;
e R - ntmero de saidas.

Conforme Erickson e Maksimovic (2020), considerando um conversor operando em
MCC, o circuito apresenta um conjunto de estados independentes que formam o vetor z(t),
o conversor é alimentado por fontes independentes que formam o vetor de entradas ().
Durante a primeira etapa de operacao, onde o interruptor encontra-se em condugao, o
conversor pode ser reduzido a um circuito linear representado por um conjunto de equacgoes
descritas por (118):

d
c—x(t) = A1 - z(t) + By - u(t
FRCERREURECRTO) S, (118)

y(t) = Cr - 2(t) + By - u(?)

K
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Durante a segunda etapa de operacao, os interruptores encontram-se em bloqueio,
o conversor entao é reduzido a outro circuito linear, cujas equacoes de estado sao dadas
por (119):

d
K- —ux(t)= A9 - z(t) + By - u(t
g7 = A2 a(t) + By-u(t) |, tapa (119)

y(t) = Co-x(t) + Ea - ult)

Cada etapa de operagao representa um estado do conversor relacionado a uma
funcao de comutacao, logo, as matrizes do sistema que representam cada intervalo sao
diferentes. O modelo médio do conversor é entao representado usando as matrizes médias.
Considerando que as frequéncias naturais do conversor, assim como as frequéncias de
variagoes de entrada sejam muito mais lentas que a frequéncia de comutacao do conversor,
o modelo médio em espaco de estado que representa o conversor é dado pela Equagao (120).

0= Agug T+ Bayg - u
“ " } modelo médio (120)

Y= Oavg‘x+Eavg'U

As matrizes médias sdo dadas pela soma das matrizes em cada etapa de operacao,

multiplicando-as pelas fungoes de comutacao, onde hy representa a primeira etapa de
operagao, e hy a segunda etapa, conforme (121):

Aavg:hl'A1+h2’A2

Bavg:hl'Bl+h2'B2

(121)

Seguindo a metodologia apresentada, as seguintes etapas sao realizadas para o
desenvolvimento do modelo mateméatico orientado ao controle do conversor dual boost

quadratico:

1. Desenvolver as equacgoes de estado do circuito por meio da analise das etapas
de operacao;

2. A partir dessas equagoes definir as variaveis de estado, entradas e saidas, assim

como as matrizes A, B, C' e E;
3. Determinar o modelo médio por espaco de estado (modelo de grandes sinais);
4. Realizar a linearizagao do modelo médio de grandes sinais (modelo de pequenos
sinais);

5. Obter as fungoes de transferéncia desejadas do modelo linearizado.

5.1.1 Modelo médio de grandes sinais

Inicialmente para a obtencao do modelo médio é desenvolvida uma andalise da

topologia, com base nas etapas de operacao do conversor, em que sao definidas todas
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as equacoes de estado do circuito. Como pode-se observar na Figura 23, a estrutura
do conversor dual boost quadratico conta com oito elementos armazenadores de energia.
Logo, esse sistema deve ser representado por um modelo mateméatico de oitava ordem.
Entretanto, algumas consideracoes podem ser feitas visando simplificar o seu modelo.
Dada a simetria do circuito pode-se considerar que os estados de cada lado da topologia
sao equivalentes. Dessa forma, a analise inclui Ly, Lo, C1 e Cy. Os componentes do lado
esquerdo do conversor (L3, Ly e C3) sdo desconsiderados, e apenas Cy é incluido por estar

diretamente relacionado a tensao de saida V, conforme mostra a Equagao (122).
Vo= Vea+ Ve Vin (122)

Outra consideracao a ser feita é a equivaléncia das tensoes dos capacitores de saida,
conforme apresenta a (123).
Vs = Ve (123)

Com isso, o circuito do conversor é reduzido a uma estrutura de quinta ordem,
simplificando o modelo. A analise dindmica para obtencao do modelo médio com base nas

duas etapas de operacao ¢ apresentada a seguir:

12 etapa de operagao: Como apresentado na Figura 23, esta etapa inicia-se
quando os interruptores 51 e S9 entram em conducao, nesse instante os indutores Lj e L3
sao magnetizados pela fonte de alimentagao Vj,. Os indutores Lo e L4 sdo magnetizados
pelas tensoes dos capacitores intermediarios Vi e Vg, respectivamente. A tensao de
saida V, é fornecida para carga de maneira diferencial entre as tensdes dos capacitores

de saida V9 e Voy, e essa etapa se encerra quando os interruptores sao bloqueados. Por

Figura 23 — Primeira etapa de operagao.
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Vm D L3 1 9
- I i v e,
LN 0N B =
Vv, VT

Fonte: Préprio autor

meio da analise do circuito, determinam-se as equagoes que representam os estados do
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circuito, conforme apresentado em (124):

d

Llafm(t) = Vin(2)
L2%[L2(t) = Veu(t)
CQ%Vm(t) _ Vet ng(t) — Vin(?)
04% Veou(t) = - Vea(t) + ng(t) — Vin(?)

Essas equagoes podem ser representadas na forma de matrizes de estado, conforme
a Equagao (118). Logo, o modelo obtido analisando a primeira etapa de operacao, referente

as entradas do sistema, ¢ dado por:

d
K - %x(t) = A1 -z(t) + By - u(?) (125)
— — B 7 — — B 1 T
]Ll(t) 0 0 (1) ]L1<t) I
J I1(t) 0 0 I (%) 0
K| Veilt) | ={0 & 0 Var [ +| 0 | [Va(®)]
dt ! 1 1 1 —
Veo(l) 0O 0 0 Ro(f2 Ro(f2 Vea(l) R"FZ u(t)
| VC'4(t) i i 0 0 R_OC’4 3;04 ] L VC4(t) | | R.C; |
N —~ ) —— ,
Ay z(t) By
(126)
Onde a matriz K nesse caso é definida por (127):
Ly 0 0 0 0]
0 Ls 0O 0O O
K=|0 0 ¢ 0 0 (127)
0 0 0 Cy O
0 0 0 0 (4|

As matrizes de estado que representam a saida do sistema na primeira etapa de

operacao, conforme a saida escolhida, sao dadas por:

y(t) = C1-x(t) + Er - u(t) (128)

t) | + - [Vin(2)] (129)
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22 etapa de operacao: No periodo em que 57 e S2 estdo em bloqueio caracteriza-
se a segunda etapa de operagao. Os indutores L1 e L3 sao desmagnetizados, no estagio
de entrada, entre as tensoes V;, — Vi e Vi, — Vo3, respectivamente. Assim, transfere-
se energia para os capacitores intermediarios C7 e (3. Nesse instante, também ocorre
a desmagnetizacao de L9 e L4, que passam a fornecer energia para o estagio de saida,
alimentando a carga R, e armazenando energia nos capacitores Cy e Cy. O encerramento

dessa etapa ocorre com o bloqueio dos interruptores, reiniciando a primeira etapa.

Figura 24 — Segunda etapa de operacao.

—V )
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N + - ’\ + -
L4

Fonte: Préprio autor

Com a analise do circuito na segunda etapa de operacao, obtém-se ao conjunto de
equacoes de estado que representam o conversor durante essa etapa, como apresentadas
em (130):

d
L I1a(t) = Vin(t) = Ver (2)
d
L= 115(t) = Vou (1)~ Vea(t)
d
G Voi(t) = I (t) ~ Ira(t) (130)
d Vea(t) + Vea(t) = Vin(t)
Gy Voa(t) = Ia(t) - =

d 1%
Ca— Voalt) = Irg(t) - —2

Novamente, essas equagoes podem ser representadas na forma de matrizes de estado,
conforme a Equacao (119). Logo, o modelo da primeira etapa de operagao, referente as

entradas do sistema, é dado por:

d

K - %x(t) = A9 - z(t) + B - u(?) (131)
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- 1 -1 - 1 1
I11(2) L 01 0 I11(2) I
y I15(t) 0 I, I, Ia(t) 0
K—| Vo) |=| & o 0 0 Vor () [+ 0 |- [Vi(D)]
dt @] C{l 1 1 1 S——
Veol(t) 0 ? 0 30102 30102 Voa(t) R0102 u(t)
L Ves® ] | 0 4 0 gz o | LVes®W ] | 7 |
N -~ S N——— ,
Ay z(t) By
(132)
O modelo da saida do circuito para a segunda etapa é dado por:
y(t) = Co - (t) + Ea - u(t) (133)
[ Ipa(t) ]
I1(1)
Vo] =] 00 0 1 1|-| vey(t) |+ [ [Vin0) (134)
N—— . A
y(t) & Veol(t) By (1)
L Vea(t) |
———

z(t)

Segundo Erickson e Maksimovic (2020), para se obter o modelo médio das equagoes
em espaco de estado, deve-se somar as matrizes referentes a cada etapa, multiplicando-as
por suas respectivas fungoes de comutacao. Neste caso, o sinal de entrada que determina
a primeira etapa de operacao é a razao ciclica D, e seu complemento que determina a
segunda etapa é (1 — D). Sendo assim, o valor médio da matriz A é obtido conforme a
Equacao (135):

Agug=A1-D+ Ay - (1-D) (135)

Da mesma maneira, para as demais matrizes tém-se:

Eavg:El'D—i_Ez'(l*D)
Observa-se que as matrizes médias possuem termos com acao de controle como
coeficientes, indicando a nao linearidade deste modelo.

De maneira geral o modelo médio é determinado a partir das matrizes médias
obtidas, conforme (137):

d
Em(t) — Aavg . I(t) + Ba'[}g . U(t)

y(t) = Cavg - (t) + Equg - u(t)

modelo médio (137)

Realizando as devidas substituigoes das matrizes médias, assim como nos vetores

de estados, entradas e saidas em (137), obtém-se o conjunto de equagdes que representam
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o modelo médio do conversor dual boost quadratico, descritas por (138):

- - i ~(1-D)Ver+Vin T

I11(2) ”
g | 20 —VICID(lLQDWC2
= Ver(t) | = 1 E{m I (138)
Veo(t) (liD)[MRO}?%YCC;i Voat Vi
| Veul(t) | I (1*D)ILzRo]g3/&2*VO4+Vm |
O modelo da saida ¢ dado por (139).
[Vo(D)] = [Vea+ Voo = Vinl (139)

5.1.1.1 Validacao do modelo médio

O modelo médio foi validado com o auxilio do software PSIM®, onde as equacoes
do modelo foram implementadas além do circuito comutado do conversor. O conjunto de
parametros gerais do projeto apresentados na Tabela 1 foram utilizados para a simulacao,
onde o passo de calculo usado foi de 10us. Posteriormente, os dados de simulagao foram
exportados para o software MATLAB®, para a geracao e plotagem dos graficos.

A Figura 25 apresenta uma sobreposicao dos resultados obtidos, mostrando a
resposta da saida de tensdao (V) tanto do circuito comutado quanto do modelo médio,
para um degrau de 2% da razao ciclica. E possivel observar nesse caso, que a resposta

reflete tanto o valor médio quanto a dindmica do circuito, validando o modelo desenvolvido.

Figura 25 — Validagdo do modelo: tensao V, para degrau de razao ciclica de 2%.

420

Vo[comutado)

Vo[AV G|

0.03 0.035 0.04 0.045
Tempo [s]

Fonte: Préprio autor.

A Figura 26 apresenta a sobreposicao dos resultados de resposta da corrente no
indutor de entrada Ly, para um degrau de 2% na razao ciclica. Novamente, comprova-se
a validade do modelo, por representar de forma bastante aproximada o valor médio e a

dinamica da resposta.
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Figura 26 — Validagao do modelo: corrente I;; para degrau de razao ciclica de 2%.
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Fonte: Préprio autor.

5.1.2 Modelo médio de pequenos sinais

A modelagem de conversores orientada ao controle classico busca obter as fungoes
de transferéncia por meio de ferramentas matemaéaticas destinadas a sistemas lineares
invariantes no tempo. No entanto, os modelos de grandes sinais apresentam comportamento
nao linear, caracteristico dos conversores estaticos. Diante dessa caracteristica, é necessario
recorrer a linearizagdo do modelo (SCHMITZ, 2020).

O primeiro passo para a linearizagao das equagoes e determinacao de um modelo de
pequenos sinais é a definicao do ponto de operagao do sistema. Assim, considerando que o
conversor opera em equilibrio, a partir dos sinais de entradas independentes, obtém-se as
derivadas dos elementos do vetor de estados Z(t), sdo iguais a zero. Portanto, considerando
um sistema nao linear, a derivada do vetor de estados ¢ uma fungao vetorial (f) dos
valores médios dos estados e das entradas (Z) e (i), e as saidas sdo definidas pelo vetor

(7), conforme descrito pela Equagao (140).

ooz u
@ = @ m) i
(1) = (9 ((2),(d))
O ponto de operagao desse sistema é dado por:
0 = (f) (i, o) (141)

Sendo <f> uma func¢ao continua, pode-se assumir que seus valores serdo proximos
de zero, em torno do ponto de equilibrio. Portanto, na linearizagdo considera-se que a
funcao (f) ir4 variar linearmente ao transitar para longe dos pontos (,up)-

Dessa forma, ao se determinar os pontos de equilibrio, um sistema descrito na
forma de espaco de estado pode ser linearizado por meio da série expandida de Taylor.

Sendo esse sistema representado por uma funcao (f)((Z),(#@)), onde sio consideradas
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pequenas perturbagoes em torno dos pontos de operagao de estados e entradas (Az, Au),

sua aproximacao linear ¢ dada por:

q(n) ;
—f () Az (142)

f(a+42) = f () + < f (m)Az+ Y
n=2

Sendo Az uma variacao relativamente pequena, assume-se que proximo ao ponto

de operacao z, a funcao se comporta como uma reta. Portanto, o ultimo termo da Equa-
)

cao (142) refere-se ao somatoério das derivadas de ordem (n), pode ser desconsiderado,

como mostrado em (143):

f(a +42) % f () + -1 () Az (143

Essa consideracao implica em um erro € (Az™), entretanto, para pequenas variagoes
a aproximacao do modelo é valida.

Para um sistema que possui uma quantidade n de estados, a parcela da Equa-
cao (143) que representa a derivada do vetor de estados, é expandida como uma matriz

de derivadas parciais das fungoes f(zp) em relagao aos estados (zy), conforme (144).

o [ 0A(Z0)  0A(Z) | OA(R) T
i) afi”* ) @?% ) 8?;(% ) An
7 7 2170 2\to) . 920) A
(@ +ar) ~ b S e o B S D
fu (To) . 8f%3§1§:’0) 8ffgx(§o) 3fMa§fo) lj Az
szco)

Essa matriz principal pode ser obtida por meio da Jacobiana da fungao f(zg) em

relagdo aos estados, representada por Jg(p), logo tém-se:
=/ — = . .
T (@ +42) ~ [ (@) + I¢ (30) A7 (145)

A partir de um modelo que assume que os estados e entradas ((Z),()) interajam

de maneira linear com a funcao ]?, pode-se aproxima-lo por duas funcoes fl; e fu, conforme
(146).
Fo(@).4) ~ Fol (o) (0) +Jf<<f>>Af} ; "
Fal(@),() = Ful(Zo),(Ti0)) + T¢ (7)) Al
Assim, o sistema pode ser representado na forma de espaco de estado linear, onde
as matrizes A e B sao usadas para multiplicar os vetores de desvios das variaveis de estado

e das entradas (147).
FUR (@) ~ f(B) (@) + A-AZ + B- Al (147)

Finalmente, de maneira geral um sistema representado por um conjunto de equagoes

de estado em fungao de entradas e saidas conforme descrito na Equacao (140), pode ser
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linearizado em torno de um ponto de operagao ({Zy),(tp)) como em (148):

d
— AT =A-AZ+ B-Au
dt (148)

Aj=C-AT+E Al

Onde as matrizes A, B, C' e E sao obtidas por meio da Jacobiana das fun¢oes do

sistema em funcao das entradas e saidas:
)
: (149)

Seguindo essa metodologia, determinam-se as matrizes Jacobianas das fungoes que
representam o modelo nao linear, apresentadas pela Equagao (138). Dessa forma, realizando

as devidas substitui¢oes conforme descrito em (148), obtém-se o modelo linearizado (150).

] LT ~(1-D)AVer+ VarAd+A Vi, -
Alpy I
A[ A Vclf(lfD)A VCQ+ VCQAd
d - Al D183 AL AL
= AV | = Al D L101+ L1-AlL» (150)
A VCQ ((].*D)AILQ*ILQA d)é%ZEA VCQ*A VC4+A Vm
AViy (1-D)AIy IpsAd) By AVey AVoatA Vi,
- - L R,Cy i
Sendo a saida descrita por (151):
AV = [AVoy +AV o — AV, (151)

O desenvolvimento completo incluindo maiores detalhes dos passos para obter o
modelo mateméatico do conversor dual boost quadratico foi realizado em uma planilha

com o auxilio do software Maple, encontrando-se no Apéndice C.

5.1.3 Fungoes de transferéncia

Sistemas lineares apresentam uma grande fidelidade de representacao proximos a
regiao escolhida. Além disso, esses sistemas dispoem de muitas ferramentas matematicas
que auxiliam em sua manipulacao. Geralmente, os modelos médios de pequenos sinais sao
descritos por fungoes de transferéncia, que representam o modelo no dominio da frequéncia.
Para conversores estaticos, as fun¢oes de transferéncia que relacionam as saidas e entradas
do modelo podem ser utilizadas para analise dinamica do circuito, além de auxiliarem na
escolha e projeto do controlador.

Para um sistema linear descrito em espaco de estado conforme a Equacao (148), as
fungoes de transferéncia das variaveis de saida em fun¢ao das entradas independentes sao

obtidas segundo a Equagao (152).

i(s) = C(sI- A)'B-d(s) + E - (s) (152)



Capitulo 5. Modelagem e controle 76

Logo, resolvendo g(s) em fungao de (s), chega-se a uma matriz cuja dimensao
¢ determinada pelo niimero de entradas e saidas do modelo. Neste caso onde o sistema
possui duas entradas (Vi e D) e uma saida (V,), resultando em uma matriz com duas

fungoes de transferéncia, conforme a Equagao (153).

ii(s)

Assim, determina-se a funcao de transferéncia desejada substituindo na Equa-

= (153)

J(s) [ AVy(s) AVy(s)
[ Ad(s)  AVil(s)

gao (152), as matrizes do modelo linearizado desenvolvido na Segao 5.1.2. Para apresen-
tagao da funcao de transferéncia final, que relaciona a tensao de saida pela razao ciclica,
foram substituidos os valores do ponto de operagao referentes ao conjunto de parametros,

apresentados na Tabela 1, assim tém-se (154).

Vo(s)  3.42 x 1018 - 1.18 x 10%s3 4 47.68 x 10752 — 241.48 x 10'2s
d(s)  1.80 x 10 + % +1.38 x 10353 + 170.59 x 10052 + 166.41 x 109s

(154)

A funcao de transferéncia com as variaveis simbolicas é muito extensa para ser
apresentada no texto, portanto, é descrita de forma completa com o desenvolvimento do
modelo incluido no Apéndice C.

Para validar a funcao de transferéncia, o circuito comutado e a funcao de transfe-
réncia foram implementados no software PSIM®, onde se realizou uma analise da resposta
em frequéncia perturbando a razao ciclica em ambos com a ferramenta AC Sweep. A
simulacao foi realizada em uma faixa de frequéncia de 100Hz a 10kHz, e os pontos obtidos
foram exportados para o software MATLAB® onde o grafico apresentado na Figura 27 foi
gerado. Verifica-se que ambas as respostas sao muito semelhantes, validando a modelagem

dindmica realizada.

5.2 CONTROLE DIGITAL

A aplicacao de técnicas de controle digital em conversores e fontes chaveadas é
considerada muito interessante, principalmente por apresentar diversas vantagens em com-
paracao com os circuitos de controle analégico. Dentre elas, uma das mais relevantes ¢ a
possibilidade que oferece de implementar estratégias de controle sofisticadas e complexas
de maneira pratica, sendo uma solucao para estratégias muito dificeis de implementar
analogicamente. Outra grande vantagem ¢ a flexibilidade caracteristica de qualquer con-
trolador digital, a qual permite que o desenvolvedor possa reprograma-lo ou realizar a
alteracao de varidaveis em tempo real, sem a necessidade de retira-lo do circuito ou realizar
alteragoes de Hardware (BUSO; MATTAVELLI, 2006).

Atualmente, grande variedade de aparelhos como eletrodomésticos para as mais
diversas finalidades, e equipamentos de automagao industrial, requerem uma forma de
interface homem-méquina (IHM). Esse tipo de aplicagdo é extremamente complexa de ser

implementada sem o auxilio de um microcontrolador. A utilizacao do poder computacional
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Figura 27 — Validagao da fungao de transferéncia V,/d.
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Fonte: Préprio autor.

destes dispositivos, que podem ser simples, torna-se um caminho atrativo e praticamente
inevitavel para simplificar circuitos com essas caracteristicas.

Na eletronica de poténcia, os controladores digitais podem ser usados para regular
diversos tipos de variaveis em sistemas, como tensao, corrente, frequéncia e poténcia. Con-
seguindo processar sinais de entrada e tomar decisoes de controle com base em algoritmos
programados, onde os sinais de entrada podem ser provenientes de sensores ou calculos
realizados pelo proprio controlador.

Considerando essas vantagens, optou-se pela utilizacao de controle digital apli-
cado ao conversor estudado. Portanto, essa secao apresenta uma breve descri¢ao sobre
o dispositivo escolhido para aplicagao, além de descrever as principais etapas para o

desenvolvimento e implementacao da estratégia escolhida.

5.2.1 Estratégia de controle

O controle de tensao em malha fechada é amplamente utilizado em conversores
CC-CC para garantir estabilidade e regulagem precisa da tensao de saida, permitindo que
o conversor se adapte a variacoes de carga e rejeite pequenas perturbagoes externas. Esse

tipo de controle consiste na utilizacao de um sensor para comparar a tensao de saida do
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conversor com um valor de referéncia previamente estabelecido. Com base nessa diferenca,
um controlador calcula o sinal de controle adequado para ajustar o comportamento do
conversor mantendo a tensao de saida no valor desejado.

Visando controlar a tensao de saida do conversor dual boost quadratico, a estratégia

adotada consiste em uma malha de controle, conforme ilustrado pela Figura 28.

Figura 28 — Malha de controle de tensao aplicada ao conversor dual boost quadrético.
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Fonte: Préprio autor.

5.2.2 Processador de sinais digitais

Dentre os principais dispositivos utilizados para aplicagao de controle digital na
eletrénica de poténcia estdo os microcontroladores, processadores digitais de sinais (em
inglés DSP) e matrizes de portas 1dgicas programaveis (em inglés FPGA). Os microcon-
troladores sao amplamente utilizados por sua simplicidade e custo beneficio excelente,
reunindo microprocessador e periféricos em um tunico chip, esses dispositivos sao versa-
teis e se tornaram adequados para diversos tipos de aplicagao em sistemas de controle
embarcados. No entanto, os microcontroladores sao projetados para operar com baixo con-
sumo, geralmente possuem desempenho apropriado para aplicagoes simples e costumam
trabalhar com frequéncias mais baixas.

Os DSPs se caracterizam como uma espécie de microcontrolador, porém sao dis-
positivos robustos projetados para aplicacbes mais especificas. Ao contrario dos micro-
controladores de propésito geral, os DSPs possuem recursos otimizados para executar
rapidamente tarefas intensivas em calculos matematicos, desde operagoes basicas até roti-

nas mais complexas como Transformada Répida de Fourier (em inglés FFT) em tempo
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real. Esses recursos incluem, por exemplo, acelerador de lei de controle (em inglés CLA),
em dispositivos destinados a aplica¢oes de controle em tempo real, onde ha necessidade
de realizar aquisicao de dados, processar esses dados e atualizar o sistema em uma janela
de tempo muito pequena (SMITH, 2003).

Ja os FPGASs, sdo construidos como uma matriz de elementos logicos programaveis
interconectados por linhas de comunicacao, conhecidos como blocos logicos configuraveis
(em inglés CLBs). A principal vantagem do FPGA ¢ a possibilidade de executar diversas
fungoes de maneira paralela, em comparacao com os microcontroladores e DSPs que
executam instrugoes de forma sequencial. Essa caracteristica torna o FPGA muito robusto
para aplicacoes que precisam processar grandes volumes de dados, pois apresentam uma
grande relacao de operagoes matematicas por ciclos de trabalho. Em contrapartida, esses
dispositivos possuem valor relativamente alto (HARRIS, D.; HARRIS, S. L., 2016).

Comparando as principais caracteristicas de cada dispositivo e considerando a
aplicacdo em conversores CC, optou-se pela utilizacao de um DSP para implementar o
modulador PWM e a estratégia de controle. O modelo adotado ¢é o kit de desenvolvimento
2000 LauchPadXL com o DSP TMS320F28069 da fabricante Tezas Instruments, apre-
sentado na Figura 29. Esse dispositivo é projetado para aplicagoes de controle em tempo
real, possui um Clock de 90MHz, suficiente para realizar leis de controle, dentre outras
caracteristicas interessantes para esse tipo de aplicacao como médulo de PWM de alta
resolugdo (HRPWM).

Figura 29 — Kit de desenvolvimento DSP LAUNCHXL-F28069M.

Fonte: Adaptado de Texas Instrumentes (2023).
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5.2.2.1 Modulador PWM

Desde a concepcao dos conversores CC-CC, a modulacaio PWM tornou-se predomi-
nante nessas aplicacoes. Atualmente, existem diversos tipos de modulagao e varia¢oes do
PWM convencional. No entanto, essas técnicas sdo direcionadas a diferentes topologias de
inversores CC-CA. Esta subsecao trata da implementagdao de um modulador utilizando o
DSP escolhido.

Um modulador consiste na comparagao de uma onda periddica (chamada portadora)
com um sinal modulante, o qual contém a caracteristica que se deseja transmitir por meio
da onda portadora. Considerando a frequéncia de comutacao escolhida f; = 100 kHz, o
modulador é implementado no DSP, utilizando o médulo EPWM disponivel no kit de
desenvolvimento. Os registradores sao configurados para obter uma portadora do tipo

triangular com a frequéncia desejada conforme o modelo apresentado na Figura 30.

Figura 30 — Modulador PWM.
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Fonte: Préprio autor.

Do ponto de vista do controle, o modulador pode ser descrito matematicamente
como um ganho denominado kpyys. Esse ganho é determinado pela frequéncia de referén-
cia do DSP também conhecida como clock, pelo tipo de portadora e pela sua frequéncia.
Como mencionado anteriormente, o dispositivo utilizado possui clock de 90 MHz. Assim,
o valor maximo do contador para determinar a frequéncia desejada na portadora é con-
figurado no registrador de periodo base de tempo (TBPRD). Para implementagao de
uma portadora triangular com frequéncia fg, o valor de TBPRD ¢ definido conforme a
Equagao (155).

1
TBPRD — felock . L (155)
2 s

Finalmente, a partir do valor definido para o contador, pode-se determinar o ganho

kpwar conforme a Equacao (156).

PWM ™ TBPRD ~ f.0u

(156)
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5.2.2.2 Conversor analogico-digital

O controle em malha fechada depende do processamento de sinais analogicos pro-
venientes de variaveis do sistema como tensao e corrente, por exemplo. Os sinais sao amos-
trados e convertidos para um dominio discreto por meio de conversores analégico-digital
(ADC). Essa conversao ¢ modelada como um ganho na malha de controle, denominado
kapc-

O ganho do ADC ¢ determinado pelo nimero de niveis discretos (definido em bits),
dividido pelo valor maximo de excursao da tensao de entrada (V4 p¢). Nesse caso, o DSP
utilizado possui ADCs de 12 bits e tensao Vy po= 3,3 V, portanto seu ganho é definido

conforme (157).

2121
Vabc

kapc = (157)

5.2.2.3 Atraso de processamento

A amostragem dos sinais das varidveis de controle é realizada periodicamente,
sincronizada com a portadora do modulador digital. Segundo o teorema de Nyquist, para
que um sinal analégico possa ser reproduzido com fidelidade, a taxa de amostragem deve
ser no minimo duas vezes maior que a frequéncia desse sinal, caso contrario podera ocorrer
a sobreposicao de espectro, fenomeno conhecido como aliasing. No entanto, em aplicacoes
onde se deseja obter apenas a parcela média do sinal amostrado (componente de baixa
frequéncia), como no caso dos conversores CC, o sinal a ser amostrado passa por um filtro
passa-baixas (FPB) externo, para eliminar a componente de alta frequéncia e atenuar
ruidos provenientes da comutac¢ao. Dessa maneira, nao ha necessidade de que a taxa de
amostragem seja duas vezes maior que a frequéncia de comutacao do conversor.

Nesse caso, optou-se por utilizar amostragem na frequéncia de comutacao, em que
o periodo de amostragem (7},) é igual ao periodo de comutacao (7). Sincronizando a
conversao no vale da portadora, para evitar erros de medigao causados pelos ruidos de
comutacao.

Devido a caracteristica do sustentador de ordem zero (ZOH), a amostragem causa
um atraso no sistema, esse efeito depende da taxa de amostragem e deve ser considerado
na malha de controle, pois impoe dindmica no sistema. A funcao de transferéncia que

descreve o atraso do ZOH no dominio da frequéncia é definida pela Equacao (158).

ZOH(s) = ¢ *To (158)

5.2.2.4 Medigao e condicionamento de sinal

O sensor de tensao utilizado para realizar leitura do sinal de poténcia foi o LV
25-P da fabricante LEM. Esse sensor possui saida em corrente e suas caracteristicas sao

apresentadas na Tabela 14.
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Tabela 14 — Valores especificados para os indutores

Caracteristica Valor
Tensao de entrada Vpy=10...500 V
Alimentacao simétrica +12V ou £15 V
Corrente primaria nominal Ipy=10mA
Corrente secundaria nominal Igy=25mA
Relacao de conversao K= 2500 : 1000

Considerando as caracteristicas do sensor, determinou-se a resisténcia de entrada
para que a corrente primaria Ipy seja o mais proximo possivel de 10 mA. Ou seja, quando
a tesdo de saida do conversor V, medida, esteja em seu valor nominal de projeto, visando
obter a melhor precisao oferecida pelo sensor. Dessa maneira, o resistor de medigdo Rjy
foi dimensionado para que a sua tensao seja igual a 2,5V, quando V, estiver em seu valor
nominal. Sendo assim, o ganho do sensor de tensao k;, é dado por (159):

25V 150
v = 20T (159)

Com esse ganho, a tensdo medida no resistor Rj; é suficientemente segura conside-
rando que o valor maximo suportado pelo ADC é 3,3V, restando uma folga para eventuais
distirbios ou falhas técnicas que impliquem no aumento da tensao de saida acima do valor
projetado.

Sabendo que os valores de saida do sensor estao adequados a caracteristica do ADC,
nao ha a necessidade de amplificar esse sinal, por meio de um circuito de condicionamento.
Entretanto, para evitar ruidos provenientes da comutacao em alta frequéncia, utiliza-se
um filtro passa-baixa (FPB) com ganho unitario, conforme a configuragdo apresentada na

Figura 31.

Figura 31 — Representacao do bloco de condicionamento de tensao.

2.5V 2.5V
P»| Filtro Passa-Baixa »| DSP

Sensor de tensao

Fonte: Préprio autor.

O FPB utilizado consiste em um Sallen-Key de segunda ordem, com frequéncia de
corte de 244 Hz e fator de qualidade () = 0,707. Conforme mencionado, esse filtro possui
ganho unitario, mas inclui dindmica no sistema, devendo ser considerado na malha de

controle. Portanto, sua fungao de transferéncia ¢ definida conforme a Equagao (160).

(217f,)?
FPB(s) = 160
(¢ s2 + QW%S + (2mf.)? oo
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5.2.3 Projeto do controlador

Ap06s obter todos os ganhos envolvidos no sistema, conforme anteriormente, a malha
de controle pode ser representada na forma de diagrama de blocos conforme apresentado
na Figura 32. Considerando que G(s) representa a fungao de transferéncia do conversor e

Cy(s) o controlador de tensao.

Figura 32 — Diagrama de blocos equivalente para controle digital da tensao de saida.
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Fonte: Préprio autor.

Para projetar o controlador de tensao Cj(s) utilizou-se o método de andlise com
base na resposta em frequéncia. Assim, a partir do diagrama de blocos da Figura 32,
desconsiderando o bloco do controlador Cy(s), define-se a fungao de transferéncia de lago
aberto nao compensada FTLA y¢, conforme (161) (COELHO, 2013).

FTLANo(S) = /fv : FPB(S) : kADC’ . ZOH(S) . kPWM . G(S) (161)

Dessa forma, determina-se o tipo de controlador utilizado para o controle. Partindo
da andlise da FTLA yc, mostrada em detalhes no Apéndice D, verifica-se que para baixas
frequéncias o sistema apresenta um comportamento de primeira ordem. Dentre os diversos
modelos disponiveis para aplicagao em conversores estaticos, o controlador proporcional-
integral (PI) é basicamente o mais simples, capaz de gerar erro nulo em regime permanente.
Portanto, este é o modelo adotado para o projeto do controlador. Considerando a saida
do controlador como sendo o sinal de controle u(s), e a entrada e(s) o sinal de erro, a

fungao de transferéncia do controlador PI é dada por (162).

B k(s +wy)
~oe(s) s

Com a definicdo do modelo do controlador, pode-se determinar a fungao de trans-

(162)

feréncia de lago aberto compensada FTLA ¢, conforme (163).
FTLA(s) = C(s) - FTLAyc(s) (163)

Para andlise do sistema no dominio da frequéncia, o operador de laplace pode
ser simplificado como s = jw. Sabe-se que os polos do sistema podem ser encontrados
igualando o denominador da func¢ao de transferéncia de malha fechada nao compensada a

zero, assim sendo, tanto a F'T'LA o quanto F'TLA o serao iguais a -1, logo:

FTLAc(jw) = -1 (164)
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Assim, empregando-se a condic¢ao de pertinéncia de modulo e o conceito de margem
de fase, encontram-se (165) e (166).

IFTLA ¢ (jw)] =1 (165)

W=w,

Mg = 180° + ZFTLA¢(jw) (166)

|w:wc
Para definicdo da magnitude do controlador, deve-se partir da analise da Equa-

¢ao (162) no dominio da frequéncia, sendo a fungao de transferéncia uma equacao complexa

composta por partes reais e imaginarias, aplica-se o teorema de Pitagoras para chegar a

Equagao (167).
K 2 2
0 (we)| = =T (167)

Substituindo as equagoes (165) e (167) no médulo de (163), obtém-se o ganho do
controlador k., dado por (168).

w

. C

Definindo agora a fase do controlador, com base na Equagao (167), tem-se que o

ke (168)

angulo da constante k. é igual a zero, assim a obtencao do angulo é dado pela relagao dos
catetos. O denominador é composto por um valor imaginario implicando em um angulo

de 90°, logo a fase do controlador ¢ descrita por (169).

/C(w) = tan ! <Z)Tz) -90° (169)

Outra relagao envolvendo a fase do controlador pode ser obtida a partir da Equa-
¢ao (163), considerando que o argumento resultante do produto de duas fungoes complexas

pode ser dado pela soma dos argumentos individuais dessas fungoes, assim tém-se (170).
/FTLAq(jw) = £Cy(jw) + ZFTLAyc (jw) (170)

Substituindo (170) em (166) e isolando o argumento do controlador, obtém-se (171).
LC(we) = Mg —180° — ZFTLA o (we) (171)

Assim, pode-se igualar as equagoes (169) e (171), chegando-se em (172).

tan ! (awT‘f) ~90° = Mg — 180 - LZFTLAyc(we) (172)
z

Aplicando tangente nos dois lados da Equacao (172) e realizando as devidas sim-
plificagoes, obtém-se w, conforme (173).

~ tan (Mg — 90 —arg (FTLAyg(w()))

(173)

Wy
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A partir das equacoes apresentadas, o projeto dos parametros do controlador foi
realizado alocando-se a margem de fase em Mg = 60° e a frequéncia de cruzamento
w.= 62,83 rad/s (10 Hz). Conforme os procedimentos apresentados no Apéndice D foram
obtidos ke= 1,99 x 1073 e w,= 910,8 rad/s.

Para avaliar o comportamento do controlador projetado, realizou-se uma analise da
resposta em frequéncia das fungoes que representam o sistema antes e apos a insercao do
controlador. A Figura 33 apresenta uma comparacao do diagrama de bode da FTLA ¢ e
FTLA . Pode-se observar que a frequéncia de cruzamento por zero do sistema compensado
¢ de 10Hz, e a diferenca de fase é de 90°, conforme as especificacbes de projeto do
controlador. Dessa forma, a implementacao do controle em malha fechada faz com que o

sistema passe a operar atenuando ruidos acima da frequéncia especificada.

Figura 33 — Analise comparativa da resposta em frequéncia para FTLAyc e FTLA .
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Fonte: Préprio autor.

5.2.3.1 Discretizacdo do controlador PI

A funcao de transferéncia do controlador apresentada na Equacao (163) encontra-se
no dominio da frequéncia (fun¢do continua). No entanto, para implementacao do controla-
dor digital essa funcao de transferéncia deve ser transformada para um dominio discreto.

Exitem diversos métodos para realizar essa conversao, dentre eles o mais comum e

escolhida nesse trabalho é a transformada bilinear (método de Tustin). Conforme Ogata
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(1995), basicamente para realizar essa transformada substitui-se a varidvel s da funcao

continua pelo termo descrito em (174).

2 z-1
= — 174
T Tazt1 1)
Substituindo a Equagao (174) no controlador continuo descrito em (162), obtém-se
(175).
N 42
. T T
ko (224 1) ot ke (22201
u(z) 2 2 (175)
e(z) z—1

Observa-se que equagao possui dois coeficientes constantes que serao representados
por Al e A2. A notacado adotada para o método de Tustin chama-se two — sided, nela o
operador 2V refere-se ao valor atual e passard a ser representado por (k), 21 refere-se ao
valor no instante anterior e serd representado por (k—1). Assim, a Equagao (175) pode

ser reescrita de forma simplificada para implementacao no controlador digital, conforme
(176)(OGATA, 1995).

u(k) =u(k—1)+ Al - e(k) + A2 - e(k—1) (176)

O procedimento de discretizagao do controlador, incluindo os calculos numéricos

sao apresentados de maneira mais detalhada no Apéndice D.



87

6 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

A fim de validar os estudos tedricos realizados neste trabalho, a analise experimen-
tal desempenha um papel crucial. Para esse fim, um protétipo do conversor foi construido
conforme as especificagoes de projeto elaboradas e apresentadas no Capitulo 4. Neste ca-
pitulo, além da descri¢ao do desenvolvimento do protétipo, sdo apresentados os resultados
experimentais, que incluem as principais formas de onda do conversor operando em malha
aberta, a capacidade de rejeicao a perturbagoes operando em malha fechada e os ensaios
de rendimento.

O conjunto de especificagoes finais dos parametros definidos, componentes e seus

valores utilizados no protétipo, para os testes experimentais, sao apresentados na Tabela 15.

Tabela 15 — Especifica¢oes dos parametros experimentais utilizados.

Especificagao Atribuicao

Tensao de entrada Vin =42V

Tensao de saida Vo =380V

Poténcia de saida P, =500W
Frequéncia de comutacao fs =100 KHz

Razao ciclica D =~ 0,55

Indutancia de entrada Ly, L3 =370uH
Ondulagao de corrente (Ly, L3) Alp1,Alp3=951%
Indutancia intermediaria Lo, Ly =790uH
Ondulagao de corrente (Lg, Ly) Alpo,Alpy =2238%
Capacitancia intermediaria C1, C3 =15uF
Ondulagao de tensao (C1, C3) AV, AV =1,15%
Capacitancia de saida Cy, Cy =5ukF
Ondulagao de tensao (Co, Cy) AV, AViey = 0,69%
Ondulacgao de tensao na saida AV, =0,76%
Interruptores MOSFET IPZ65R019C7
Diodos SiC SDT10S30

6.1 PROTOTIPO

Inicialmente, o projeto do conversor foi elaborado utilizando um software de projeto
de circuitos eletronicos. Para obter mais detalhes sobre o desenvolvimento, é fornecido
o Apéndice E, onde é apresentado o esquematico do protétipo incluindo informacoes
adicionais sobre o projeto. Assim, o protétipo do conversor dual boost quadratico construido
para os testes praticos é apresentado na Figura 34. A placa de circuito desenvolvida no
laboratério é de Fenolite e possui dimensoes de 19x10 cm, o dissipador utilizado como
base possui dimensoes de 20x14x5 cm.

O acionamento dos interruptores requer tensao em torno de 15 V, no entanto, o

sinal de comando fornecido pelo DSP possui amplitude inferior de 3,3 V. Nesse caso, faz-se
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necessario a utilizagdo de um circuito de gate-driver para garantir as condigoes ideias de
acionamento e bloqueio dos MOSFETSs. O circuito utilizado disponivel no laboratério foi
desenvolvido por Dal Pont (2022), seu esquemético foi incluido no Apéndice E para mais

informagoes.

Figura 34 — Prototipo do conversor dual boost quadratico.
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Fonte: Préprio autor.

O sinal do sensor de tensao é condicionado em uma placa separada do circuito de
poténcia, a qual incorpora o filtro Sallen-Key, conforme ilustrado na Figura 35. O DSP
esta conectado diretamente a essa placa, recebendo o sinal de saida do sensor através do
filtro. O sinal de comando dos interruptores é direcionado aos conectores dos circuitos de

gate-driver, que estao posicionados ao lado de cada interruptor na placa de poténcia.

Figura 35 — Placa de condicionamento de sinal.
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6.2 OPERACAO EM MALHA ABERTA

Para os testes experimentais utilizou-se uma fonte ajustavel Magnapower modelo
XR600-9.9 para alimentagdo do protétipo. A carga resistiva de saida foi ajustada em
aproximadamente 289 () para que a poténcia de saida em tensao nominal fosse em torno
de 500 W.

Inicialmente, as formas de onda de tensao e corrente de entrada do conversor foram
avaliadas utilizando um osciloscopio da fabricante Tektronix, modelo DPO 5034. A Figura
36 ilustra as formas de onda da tensao de entrada (V) em roxo, da corrente de entrada,
(I;n) em laranja, da tensao de saida (V,) em verde e da corrente de saida (/,) em azul.

Ao analisar a Figura 36, é possivel observar que a corrente de entrada medida é
consideravelmente maior do que a corrente calculada. Essa discrepancia ocorre devido
as perdas presentes no circuito. Fatores como resisténcia dos componentes, impedancia
do caminho de corrente e outras perdas parasitas, contribuem para a diferenca entre a

corrente medida e a corrente calculada.

Figura 36 — Formas de onda da tensao e da corrente na entrada e na saida.
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A Figura 37 ilustra as formas de onda da tensao e corrente nos indutores. A linha
azul representa a corrente no indutor de entrada (Iy;), enquanto a linha verde representa
a tensao sobre esse indutor (Vp1). Além disso, a linha laranja representa a corrente no
indutor intermediario (I79), e a linha roxa representa a sua tensao correspondente (Vyo).

Ao examinar as formas de onda, observa-se que elas apresentam as caracteristicas
tedricas esperadas, conforme anteriormente no estudo teérico. Além disso, é evidente
que os valores médios e as ondulagoes das correntes sao semelhantes. Esses resultados
corroboram a conformidade das formas de onda tedricas nos indutores, e demonstram que
os valores de corrente estao dentro dos parametros estabelecidos para o projeto.

As formas de onda da tensao e corrente em um dos interruptores também foram

avaliadas, conforme apresentado na Figura 38. Nessa figura, é possivel observar a tensao
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Figura 37 — Formas de onda da tensao e corrente nos indutores L1 e Lo.
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Fonte: Préprio autor.

de gate (Vys) do interruptor S, indicada pela linha verde. Essa forma de onda exibe uma
subida exponencial da tensao, caracteristica tipica resultante das capacitancias intrinsecas
do MOSFET. Além disso, a Figura 38 mostra a tensao sobre o interruptor ( Vgq), indicada
pela linha azul. Nessa forma de onda, é possivel identificar um pico de sobretensao de
aproximadamente 60 V devido as indutancias parasitas presentes no circuito, evidenciando
a importancia de considerar uma margem de sobredimensionamento da tensao maxima
suportada pelos interruptores.

Também na mesma imagem, é apresentada a corrente no interruptor (/gq) repre-
sentada pela linha roxa. Essa medicao foi obtida por meio de um transdutor de corrente
CWT Rogowski. Vale ressaltar que o transdutor de corrente mede apenas a variagao de
corrente (parcela alternada). Portanto, o sinal exibido apresenta uma aparéncia alternada,
onde o cursor de referéncia esta posicionado no valor médio do sinal.

A Figura 39 mostra a forma de onda da tensao reversa sobre os diodos. A linha verde
representa o diodo Dq, a linha amarela representa o diodo Do, e a linha roxa representa o
diodo Ds. Conforme o estudo tedrico do conversor, durante a primeira etapa de operacao,
os diodos D3 e Dg estao em conducao e sua tensao reversa é aproximadamente zero. Os
demais diodos estao polarizados reversamente, como pode ser observado para Dy e Ds.

Na segunda etapa de operagao, com o interruptor bloqueado, os diodos Ds e Dg
estao polarizados reversamente com a tensao de ganho da primeira etapa de operagao. Os
outros diodos que estao em condugao apresentam uma queda de tensao préxima de zero.
A amplitude dos valores amostrados experimentalmente confirma os valores calculados,

conforme apresentado na Tabela 8, com um erro menor que 2%.



Capitulo 6. Resultados Experimentais 91

Figura 38 — Formas de onda da tensao e corrente no interruptor Si.
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Figura 39 — Formas de onda da tensao nos diodos D1, Do e Ds.
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6.2.1 Eficiéncia em malha aberta

A eficiéncia do conversor é uma caracteristica crucial e, geralmente, busca-se
maximiza-la no projeto. Uma alta eficiéncia resulta em uma vida 1til prolongada dos
componentes devido a baixa temperatura de operacao, eliminando a necessidade de siste-
mas de dissipagao de calor complexos. Além disso, a principal vantagem esté relacionada
a sustentabilidade, uma vez que a minimiza¢ao do desperdicio de energia é alcancada.

Taxas de conversao excessivamente elevadas sao geralmente acompanhadas por
uma reducao na eficiéncia. As técnicas de elevagao de ganho podem resultar em perdas
nos processos de armazenamento e transferéncia de energia, que ocorrem por meio de

semicondutores. Conversores de alto ganho tipicamente apresentam uma eficiéncia em
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torno de 95%, enquanto as topologias convencionais podem superar os 98% (SALVADOR
et al., 2019).

A andlise pratica da eficiéncia do conversor foi realizada com as condi¢oes nominais
do projeto, utilizando um analisador de poténcia da fabricante Yokogawa modelo WT500.
A eficiéncia alcancada nessas condicoes foi de 91,8%), conforme ilustrado na Figura 40. Na
mesma figura, sao apresentados também os valores das grandezas de entrada e saida do

conversor.

Figura 40 — Eficiéncia experimental.
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Fonte: Préprio autor.

6.3 OPERACAO EM MALHA FECHADA

Para validar o controlador projetado, bem como o comportamento do conversor
operando em malha fechada, realizou-se um ensaio em laboratério simulando uma pertur-
bacao na carga. Nesse caso, foi aplicado um degrau de carga partindo de aproximadamente
50% da carga nominal para 100% da carga projetada.

A Figura 41 apresenta a forma de onda da tensdo de saida (V,), representada em
verde, assim como da corrente no indutor de entrada (Iy), na cor laranja. O degrau de
tensao foi aplicado em torno de 170 us, momento em que se pode observar a agao do
controle atuando. A corrente (I7;) apresenta um aumento abrupto, indicado em laranja.
Por outro lado, a tensdo de saida (V,), sendo a varidvel controlada, sofre um afundamento
de aproximadamente 10% da tensido nominal, seguido de um perfodo transitério com uma
ondulagao de aproximadamente 10 Hz, sendo a frequéncia de cruzamento definida para
o controlador. O tempo de acomodagao é de aproximadamente 180ms para uma faixa de

tolerdncia de 5% do valor total da tensao de saida.
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Figura 41 — Tensao de saida e corrente em L1 para um degrau de carga.
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6.4 CONVERSOR DUAL BOOST QUADRATICO APLICADO AO MPPT

A funcao principal de um conversor CC-CC aplicado ao rastreamento do ponto de
maxima poténcia é maximizar a energia fornecida pelo gerador fotovoltaico que é destinada
a carga. A escolha e projeto do conversor para essa aplicacao requer a consideragao tanto
das caracteristicas do gerador quanto da carga que serd alimentada. Embora sistemas
com carga puramente resistiva nao sejam comuns, na pratica, essa configuracao é tutil
para compreender o principio de funcionamento do MPPT e validar a aplicacao de um
conversor para essa finalidade (COELHO; SCHMITZ; MARTINS, Denizar C., 2022).

Nesse contexto, buscando validar uma das possiveis aplica¢oes do conversor estu-
dado neste trabalho, o mesmo foi utilizado para realizar o MPPT de um moédulo fotovol-
taico emulado conforme ilustra a Figura 42. Nessa configuragao, o conversor é utilizado
para emular a impedéancia vista pelo médulo (Ppy ), e a tensao de saida (V,) depende da
resisténcia de carga (R,) definida.

Entre os varios algoritmos disponiveis, o método Perturba e Observa foi escolhido
para implementacao pratica devido a sua simplicidade e eficAcia no rastreamento do
ponto de maxima poténcia. Esse método envolve a aplicagao de pequenas perturbagoes
na tensdo do moédulo (Vpy) e a observagio da poténcia resultante (Ppy ). A partir
dessas informagoes, o algoritmo opera de maneira iterativa, atualizando a razao ciclica do
conversor para que a impedancia emulada maximize a poténcia Ppy . Sua implementacao
requer a medicao instantanea da tensao e corrente do modulo, realizada por meio de
sensores conforme ilustrado na Figura 42.

Como mencionado anteriormente, o ponto de operacao do moédulo é determinado
pela irradiancia e temperatura da célula, com o perfil de carga sendo a terceira variavel.

Para esta analise, considera-se as duas primeiras variaveis como fixas. O perfil de geracao
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Figura 42 — Rastreamento do ponto de maxima poténcia com carga resistiva.
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Fonte: (COELHO; SCHMITZ; MARTINS, Denizar C., 2022).

é representado pela curva [-V, e assim, o ponto de operacao é determinado unicamente
pelo perfil da carga. Esse ponto é a intersecao entre a curva I-V e a reta que representa a
carga, podendo estar fora do ponto de maxima poténcia.

Visando contornar esse problema, um conversor CC-CC é utilizado para desacoplar
as variaveis de geracao (Vpy e Ipy) das varidveis de carga (V, e I,). Esse conversor é
denominado rastreador do ponto de maxima poténcia. Com o uso do conversor, a tensao

sobre a carga é desacoplada através do ganho estético do conversor (M), como descrito
na Equagao (177) (COELHO; SCHMITZ; MARTINS, Denizar C., 2022).

Vo=M- Vpy (177)

Considerando o conversor como ideal, a relacao entre a poténcia gerada e consumida
pela carga é descrita pela Equagao (178).

Vo2
Ro

Ppy = Py — Vpylpy = (178)

Ao substituir a Equacao (177) na Equagao (178), é possivel obter a relacao que

define a resisténcia vista pelo médulo (Ppy/ ), como apresentado na Equagao (179).

VPV Ro

Tpy P e

Rpy =

Com isso, conclui-se que o conversor € visto pelo médulo como uma carga variavel,
cujo valor depende do ganho estatico M e da resisténcia R,. As caracteristicas de geracao
se mantém, entretanto, essa configuracdo permite que a carga seja ajustada para que o
modulo opere no ponto de maxima poténcia. A inclina¢ao da curva de carga (6py ) pode
ser definida em fungao do ganho estatico conforme a Equagao (180) (COELHO; SCHMITZ;
MARTINS, Denizar C., 2022).

1 M?
QPV = tanfl (m) = tanfl <R—0) (180)
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Embora os ganhos possam teoricamente tender ao infinito, na pratica, isso nao
ocorre, limitando-se aos valores Myqz € M. Com base nesses valores, os limites de

inclinagao da curva de carga sao determinados, como indicado na Equagao (181).

M2, M2
tan ! (%) <Opy <tan! (ﬁ> (181)
0

Essa condicao pode ser empregada para delimitar a regiao rastreavel pelo conjunto
do conversor e a carga (R,) ao longo da curva de geracao. Considerando os pardmetros de
projeto definidos, utilizou-se a mesma carga dimensionada para os testes anteriores, com
R, =~ 289Q). Devido a restrigdoes praticas, a razao ciclica é considerada no intervalo de
0,2 > D > 0,7 permitindo estabelecer os valores méaximo e minimo de ganho do conversor
(Mmaz € M) por meio da Equagao (15).

Como mencionado no inicio do Capitulo 4, o modelo selecionado para este trabalho
é o médulo JAM72S30-550/MR, cujas caracteristicas estao disponibilizadas pelo fabricante
(JA SOLAR, 2021). Um modelo numérico desse médulo foi implementado no software
PSIM®, onde os pontos da curva de geragao I-V foram adquiridos para algumas condicoes
de operagao. A Figura 43 ilustra a curva I-V do moédulo para cinco valores de irradidncia
(s) a25°C, em contraste com os limites da regiao rastredvel delimitando a faixa de operacao

do conversor dual boost quadréatico operando como MPPT com as especificagoes de projeto.

Figura 43 — Faixa de operacao do conversor dual boost quadratico como MPPT.
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O ensaio foi realizado utilizando a emula¢ao do médulo em uma fonte Magnapower,
modelo TSD500-40. Essa fonte permite a configuracao do perfil de geracao fotovoltaica
conforme as especificagoes do mdédulo ou da string que se deseja emular. O software
Photovoltaic Power Profile Emulation, fornecido pelo fabricante, possibilita definir esse
perfil, permitindo que a fonte opere de maneira a controlar a tensao e corrente de saida

de forma semelhante as caracteristicas do perfil configurado.
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Conforme indicado pelo manual do fabricante, a fonte consegue emular perfis que
possuam uma tensao de circuito aberto (Veq) que seja pelo menos 10% do valor da tensdo
maxima de saida da fonte, ou seja, 50 V para o modelo em questao. O médulo selecionado
possui Vg igual a 49,9 V nas condigoes de teste padrao (STC), no entanto, para permitir
a emulacao desse perfil, foi considerada uma temperatura de célula de 20°C, o que faz
com que V., ultrapasse ligeiramente os 50 V, atendendo ao requisito minimo necessario
para a emulagao.

Seguindo a estrutura ilustrada na Figura 42, foram realizadas modificagoes para a
implementacao pratica. O sensor de tensao anteriormente utilizado na saida do conversor
foi movido para a entrada do mesmo. Adicionalmente, um sensor de corrente do modelo
ACST12 foi inserido em série com a fonte. O condicionamento do sinal desse sensor foi rea-
lizado em conjunto com a placa de condicionamento de tensao mencionada anteriormente,
onde o sinal passa por um filtro do tipo Sallen-Key. O algoritmo Perturba e Observa
(P&O) foi implementado no DSP TMS320F28069.

No software utilizado para configurar e supervisionar a fonte durante o teste, foram
gerados 54 perfis interpolados, variando a irradidncia de 1000 W/m? até 500 W/m? de
forma gradual ao longo de aproximadamente 13 minutos. A Figura 44 mostra a interface
do software Photovoltaic Power Profile Emulation no instante final do ensaio. O grafico
maior, apresenta as curvas [-V para os perfis emulados. Na parte inferior da figura, estao
exibidos os graficos das grandezas de saida medidas pela propria fonte, sendo a tensao em

vermelho, corrente em azul e poténcia em verde, todos em relagao ao tempo decorrido.

Figura 44 — Rastreamento do ponto de maxima poténcia com médulo emulado.
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Além de o conversor apresentar uma resposta acentuada as perturbacoes de razao

ciclica, a dinamica de controle da fonte causa divergéncias transitérias do ponto de operacao
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emulado em relagao ao perfil de carga pré-estabelecido, enquanto o algoritmo de MPPT
estd ativo. Para minimizar esses efeitos, foram utilizados no algoritmo P&O uma frequéncia
de 1 Hz e um step de razao ciclica igual a 0.003.

O software da fonte fornece um arquivo com todos os dados obtidos durante o
ensaio. A partir desses dados os graficos de tensao, corrente e poténcia do médulo foram
gerados novamente para melhor apresentacao do comportamento do conversor durante o

teste experimental, conforme ilustrado pela Figura 45.

Figura 45 — Resultados experimentais do ensaio de MPPT.
60 T T T T T I I T

50 .

30 |- -

Tensao [V]

10 L Vpv (Tensao medida) | |
Vurp (referéncia)

0 I I I I I | | |
100 200 300 400 500 600 700 800

==
S N
T T T
| | |

Corrente [A]

Ipy (Corrente medida)
Iyp (Referéncia)

S N e O
T
|

I I I I I | | |
100 200 300 400 500 600 700 800

600 T T T T T T T T

500 |- -

w =~
o o
(=) (==}
T T
| |

Poténcia [
[\~
o
o
T
|

Ppy (Poténcia medida)
MPP (Referéncia)

! I I I I I
100 200 300 400 500 600 700 800

Tempo (segundos)

—

o

(==}
T

o

Fonte: Préprio autor.

Com as grandezas, também sao apresentados os valores de referéncia na cor laranja.
Representando a tensao, a corrente e poténcia respectivamente, no ponto de maximizagao
da poténcia do modulo para a irradidncia incidente naquele instante. Portanto, pode-se

observar que apés o periodo transitorio da rotina de inicializacgao, o sistema operou garan-
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tindo a maximizacgao da energia drenada do médulo ao longo da variacao de irradiancia,
com pequenas oscilagoes em torno do ponto ideal.

Outro dado apresentado pelo software da fonte é a eficiéncia no rastreamento
do ponto de maxima poténcia em tempo real. No entanto, devido aos transitorios, essa
medicao nao é confiavel. Embora essas limitagoes impegam uma avaliagdo precisa da
eficiéncia do MPPT, os resultados obtidos ainda confirmam a viabilidade da aplicacao do
conversor dual boost quadratico para esse fim. Isso se deve ao fato de que o conversor pode
operar em uma ampla faixa de condigoes, fornecendo o ganho necessario para manter o

modulo operando préoximo ao ponto ideal.
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7 CONCLUSAO

O principal objetivo deste trabalho foi desenvolver um estudo detalhado sobre
uma topologia de conversor CC-CC de alto ganho, apresentada na literatura de maneira
superficial até entdao, sem resultados experimentais. O conversor abordado, denominado
dual boost quadratico, foi concebido para atender a aplicagoes que requerem alto ganho
estatico, representando uma alternativa viavel as topologias atualmente existentes.

Na introducao, apresentou-se a relevancia dos estudos sobre novas solucées em
conversores de alto ganho propostas no meio académico. Esses estudos pretendem atender
as diversas necessidades que surgem em meio ao avanco tecnoldgico. Isso incluiu uma
contextualizacao que abordou as principais técnicas de elevacao de ganho utilizadas,
elencando suas caracteristicas, vantagens e desvantagens.

O segundo capitulo inicia com a abordagem dos principais conceitos envolvendo a
geracao de energia solar fotovoltaica. Sao apresentados os principais modelos de sistemas
de geracao, destacando a necessidade de utilizacao de um estagio elevador de alto ganho
em alguns casos, como em microinversores. Em seguida, no mesmo capitulo, é realizada
uma revisao bibliografica de algumas topologias de alto ganho derivadas do conversor boost
classico. O objetivo é identificar as caracteristicas de cada topologia e explorar possiveis
alternativas dentro desse contexto.

No terceiro capitulo, foi realizada uma andlise estatica da topologia. Foram de-
senvolvidas as equagoes de ganho do conversor com base nas duas etapas de operagao
apresentadas no modo de condugao continua, bem como as equagoes que descrevem os
esforcos de tensao e corrente nos componentes, com suas respectivas formas de onda. Isso
possibilitou uma anéalise do comportamento do conversor.

A metodologia de projeto do conversor para um conjunto de especificagoes foi
apresentada no quarto capitulo. Essa metodologia utilizou as equagdes desenvolvidas,
incluindo uma analise detalhada das perdas nos componentes. A partir dessa analise,
pode-se concluir que os diodos sao responsaveis por aproximadamente 53 % das perdas
totais do conversor, sendo sua maior parcela por conta das perdas em conducao. Portanto,
a otimizagao dos esforcos nesses componentes, com relagao as caracteristicas identificadas,
¢ de grande importancia para o projeto dessa topologia.

No quinto capitulo, este estudo abordou uma metodologia simplificada para obten-
¢ao do modelo matematico do conversor. Além disso, foi projetado um controlador com
objetivo de regular a tensao de saida do conversor e validar o modelo. Devido a simetria
apresentada pela topologia, foi possivel simplificar o sistema de oitava ordem para um
sistema de quinta ordem, o que facilitou o desenvolvimento do modelo.

Um protétipo do conversor dual boost quadratico de 500 W foi construido para
validar os conceitos tedricos desenvolvidos neste trabalho. Portanto, no sexto capitulo,

os resultados experimentais foram apresentados, validando a analise tedrica e o controla-
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dor projetado a partir do modelo desenvolvido. Assim, foi possivel verificar de maneira
pratica o ganho estatico oferecido por esta topologia, além de validar sua capacidade
de rejeitar perturbagoes operando em malha fechada. Também foi possivel observar que,
para as condigoes de teste adotadas neste trabalho, a tensdao maxima nos interruptores foi
aproximadamente 65 % da tensao de saida.

Finalmente, o protétipo foi aplicado ao rastreamento do ponto de maxima poténcia
de um moédulo fotovoltaico. Com esse teste, pode-se concluir que a topologia pode ser
empregada para a implementacao de algoritmos de MPPT. Dessa forma, essa topologia se
apresenta como um excelente candidato para estagio elevador de microinversores e outras
aplicagdes que demandam elevado ganho estatico, podendo ser projetado para fornecer

tensoes de até 1500V para baixas poténcias.

7.1 TRABALHOS FUTUROS

A seguir, apresentam-se alguns topicos sugeridos para trabalhos futuros:

« Analise da topologia operando como retificador PFC.
o Explorar técnicas de modulacao mais complexas.
o Aplicagao de rotinas de otimizagao, visando melhorar a eficiéncia do topologia.

o Avaliacao da possibilidade de inclusao de circuitos para grampeamento ou sua-

vizagao da comutacao, visando aumentar o rendimento.

o Integracao do MPPT como referéncia do controlador de tensao de saida do

conversor.
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Orientador: Samir Ahmad Mussa, Dr.
Coorientadora: Franciéli Lima de Sa

Mestrando: William Rafhael da Silva

Dimensionamento - Conversor Dual Boost Quadratico

Projeto dos Parametros do Conversor Dual Boost Quadratico

Floriandpolis - 2022

Definigao dos princiapis parametros:

Vin = 42V

V0 = 380V tensao de saida
Vo

M:= — =9.048 Ganho estatico
Vin

Given

M + 1)-(1 —2-x+x2)—2=0

solugdo := Find(x) — (0.55384741096635805699 1.446152589033641943)

D:= 0.553847 razao ciclica
Pg = 500W poténcia de saida
PO
I = V. 11.905 A corrente de entrada
m
I = i =1316A
0"y corrente de saida
o
fohay = 100kHz
1
T,i=——=10-ps

chav

tensao de entrada total

frequéncia de operagao do conversor

periodo de operagéo do conversor



R, = —— =288.8Q2 resisténcia de saida para carga nominal

Ganho Estatico

1

Gl_Etapa = 5 Gl_Etapa =2.241 ganho estatico na primeira etapa
1 -
G2_Etapa = > G2_Etapa =5.024 ganho estatico na segunda etapa
(1-D)
2 -
Giotal = S 1 Gyotq] = 9048 ganho estatico total do conversor
(1-D)
Tensao nos capacitores
Vep = Gl_Etapa'Vin Ve = 94138V tensdo nos capacitores de entrada
Voo = G2_Etapa'vin Vg =211V tensao do capacitorde saida
Corrente nos indutores
VO
L =—"7"— [ | =661A corrente nos indutores de entrada
2
R,(1-D)
VO
y=—" [[5=2949A corrente nos indutores de saida
R,(1 -D)

1 - Calculo dos indutores a partir das ondulagdes de corrente

Calculode L
Al ;= 10%1 Alp | = 661.026-mA ondulag&o de corrente em L1
Vin'D'Ts
Lj=—— L =351.901-puH valor do indutor L1
Al
Calculode Ly
Alp 5= 25%1) Alp 5 =737.297-mA ondulaco de corrente em L2
Ve DTy
Ly=——— L, =707.152-puH valor do indutor L2

Alpy



2 - Calculo dos capacitores

Calculode C:
AVey = 1%V AV =0941V ondulacéo de tensdo desejada em C1
I,-D-T

Ch=—/——— C; =17.351-pF valor do capacitor C1
AV (1 -D)

Calculode Cy

AViep = 1%Vy AV(y =211V ondulacéo de tensdo desejada em C2
I,-D-T

Cy = Cy =3.454-pF valor do capacitor C2
AViy

3 -Recalcular ondulagdes para os valores experimentais de capacitancia e indutancia

Valores experimentais utiizados no protétipo do conversor

Cy = 15pF Cy = 5pF L= 370uH L, = 790puH

Ondulacao de tensdo e tensdo maxima nos capacitores:

I.-D-T
AV = _° s _ 1.089V AV =1.089V Ondulagao de tensdo em C1
Cy-(1-D)
AV(;-100
%AV = V— %AV = 1.157 Ondulagao de tensao percentualem C1
Cl
\Y% =V (el V, =94.683V Tens&o maxima em C1
Cl max= VC1 7 P Cl _max ~— 7™
IO-D-TS 3 3
AV = AVn = 1457V Ondulacgao de tensdo em C2
C2 C C2
AV (5100
%AV (g = V— %AV = 0.691 Ondulagao de tensao percentualem C2
C2

. AV(y
VCZ_max =V t )

ch_max =211.728V Tensdo maxima em C2



Ondulagao de tensao total de saida

AV, :=2-AVey =2915V

Ondulagao de corrente nos indutores

VDT,
Al = ——2—0.629A

L

Vi DT
1

AL = — 7S _g66A

L2 0

2

%AV0 =

%AILl .

%AILQ, .

4 - Esforgos de tensao e corrente nos semicondutores

Vi,  IyDT

S 211728V

VS max = +

1-p? 2C

IS rms = (ILg + ILo)VD = 7.114A
IS med = (L1 + Ip) D =5294A

A\ I5-D-Tg

m

VDI _max = (1-D) 2-C;-(1-D)
ID1_rms = IV - D=4415A
ID]_med = IL1"(1 ~D) =2.949A
VD2 max = VC2_max = 211.728V
IDg_rms = lpV1 -D=197A

D2 med = I (1 - D) = 1.316A

Vi, D

1
VD3 max =~ = 116.862V

(D - 1)°

ID3_rms = I VD =4919A

lD3_med = ILlD =3.661 A

=94.683V

AV,-100
=0.767
o
Al 1-100
- 9511
I
Al 5100
— 22378
I

Tensdo maxima em S1 e S2

Corrente eficazem S1 e S2

Corrente eficazem D1

Tensdo maxima em D1

Corrente eficazem D1

Corrente média em D1

Tensdo maxima em D2

Corrente eficazem D2

Corrente média em D2

Tensdo maxima em D3

Corrente eficazem D3

Corrente eficazem D3



5 - Calculo de perdas

Perdas nos diodos

Vi = 1V Vi = 1.34V

f, := 100kHz
Ifl = 2A If2 = 8A
Vi = Vil Vel = Viplp
rpi= ———— = 0.057Q V= ———————— - 887:mV Qg = 23nC
I = 1Ipy Iy —1Ipy
Perdas em condugao para os diodos
P— 2 j—
Pb1 cond = VtID1 med * 'T'ID1_rms =372W
P— 2 j—
Pp2 cond = VtID2 med * 'T'ID2 rms = 1387W
. 2
PD3 cond = Vt1D3 med * 'T'ID3 rms =4-018W
Perdas saida de condugao:
Potf DI = Q' VD1 _max'fs = 0-218W
Potf D2 = Q' VD2 _max fs = 0-487W
Poff_D3 = QC'VD3_max'fs =0.269W
Perdas Totais:
PD1 tot = PD1_cond * Poff D1 =3-937TW
P2 tot = PD2_cond * Poff D2 = 1.874W
PD3 tot = PD3 cond * Poff D3 = 4886 W
PD total = (PD1_tot * PD2. tot + PD3 _tot) 2 = 21395 W
Perdas nos Interruptores
Parametros da Chave. Modelo: IPZ65R019C7:
. - 3 . . . 1 . 6
Rdsy, = 19-10 "Q t.:=27-ns tp = 5-ns tg = ? =10x 10 s
S

ton = Dr(tg =ty —tf) =5.521ps  toge= (1 = D)ty =4.462-pis toom = tp + tp = 32:1s



Valores maximos e minimos de corrente na chave considerando a ondulagao de corrente nos indutores:
Idmax_eon = ILl + ILZ — AILl - AILZ =8271A

ldiax eoff = L1 + Ipp + Al + Al =10.848A

Perdas durante entrada em condugao

1
Pe_on = (E'Vs_max'ldmax_eon'tr + QC'VS_max)'fs =2.851W
Perdas durante bloqueio

VS_max'Idmax_eoff e
2

=0.574W

Pe off =
Perdas em condugao

2

Pon = IS_rms 'Rdson =0.962W

Perdas totais nos interruptores

PS total = (Pon+ Pe_on + Pe off)2 PS total = 8774 W

Perdas totais

O total das perdas inclue as perdas no interruptores, diodos e indutores. As perdas nos indutores sao calculadas
na planilha projeto dos indutores no Apéndice B.

Perdas totais nos indutores PL total = 2:2.66 + 2-2.33 =998

_ S00W — Ptotal

P =P + P + 9.98W =40.148 W =——=092
total D total S_total n 500W
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Projeto dos indutores de entrada L1 e L3

Definicoes:

Azul = definicao Amarelo = calculado

Corrente emL1:

Tensao de Entrada:

Frequéncia de Comutagéo

Ondulagao de Corrente:

Variagao de temperatura maxima:

Temperatura Ambiente:

Razao Ciclica:

Projeto dos paramentros do conversor: L1

Indutor Filtro de saida
L, = 352pH

Material do Nucleo: Ferrite IP12R

Densidade de campo magnético de satracao:

Densidade de campo magnético maxima escolhida:

Fator de utilizacéo de janela:

Fator de forma de onda de corrente:

Al
Corrente de pico: Ipico = T + 1

Fator de ondulagéo de fluxo no indutor de saida:
Resistividade do cobre:

Coeficiente de transferéncia de calor: (valor tipico)

Vip = 42V
1
fg == 100kHz Tg:= —
fs
AT = 50-A°C
T,:=25°C
D:=0.55
Bt = 04T Definido pelo fabricante
Bax = 0.35T
ku = 0.6
k; := 0.952
Ipico =6.825A

~:=0 (fluxo negligenciado)

by = 1.72:10° *2m

A

h.:=10 Definido pelo tipo de nucleo

mz- A°C



Coeficientes Admensionais: (valores tipicos) k, =40 ky = 10

hc'ka

A
k = 4.822x 10" —=—
Pu Ky !5 05

k=

Produto da area de janela de enrolamento do nucleo: informagao para determinar o nicleo - Ap = Ae*Wa

8
2 7
,/(1 + )k Ly L
= o lpico A, = 1.82-om”
Bmax'kt'\/ ku' AT
Densidade de Corrente no enrolamento:
AT 1 A
Jo = ky Jo = 408.485-——

' mﬁ 2

Nucleo escolhido: NEE-42/21/20

/\ N THORNTON

Thornton
Eletrénica Ltda

NEE-42/21/20
Parametros Efetivos do Niicleo:
+1.2
/A 0,41 mm-1 295
Le 970 mm -
Ae 24000 mm? ol =05
Amin -~ mm?2 <T 12,2
Ve 233000 _mm® - - __
Peso A 56,0 T ¢ i
eso Aprox. (pg) 0g q: u
&
\ J |
Q
— 0
o
=
cJ
+1,0
I
. 42,0 ‘
DimensGes em mm
P . 2
Area efetiva: A, = 240mm
29.5 + 0)mm — (12.5 — 0)mm
Ly = ( ) ( ) Ly= 8.5-mm
2

Hg, = (14.8 + 0)mm H = 14.8-mm



Area da Janela sem carretel:

Ay, = 2L H, Ay = 2.516-cm2
Valor de Ap do n Uucleo:
4
ApC = Ay Ag Apc = 6.038-cm
Volume do nucleo, dado ficha técnica: Apc deve ser maior que 0 Ap
3
V¢ = 23300mm
Comprimento efetivo (Comprimento médio do caminho magnético)
1. == 9.7cm 1. =9.7-cm
Altura da Janela:
Gy, = 2-Hy, Gy, =29.6-mm
Resisténcia Térmica do Nucleo Aproximada (tansformar V¢ para m3):
A°C
Rg=12.43-
W
AT
Pp = e Pp=4.023W
)
Tamanho médio de uma espira:
MLT = 105mm
Permeabilidade magnética otimizada:
. Bnax ek
opt -~ -



Projeto dos enrolamentos:

Calculo do gap:

1C

g:= g=2.187-mm

Hopt

Relutancia:
1
1 1
Reqi= ———— = 7251 x 10°= A == — = 0138 uH

Hopt Ho Ae H Req

Numero de Espiras
L
N := round(|[ToRe) N, = { A—OJ N =51 N, = 50.521
L
N utiizado = 44

Densidade de Corrente com o nucleo escolhido:

AT 1 A
J = k¢ . J =351.609-——
o cu ku'(l +) 8 o cu 5
, Apc cm
Secao do condutor:
I
L1 2
AW = s AW = 1.849-mm
o cu

Profundidade de Penetragao:

66
Boyi= ——— 8y = 0.209-mm
VT
Secao Maxima:
2 2
SeM = 1T~50u Scpm = 0.137-mm

Diametro do AWG deve ser menor que a segao Maxima:

I Corrente maxima (A)

Numero||Diametro|| Espiras Area |[Resisténcial| Peso Comprim. Frequéncia

AWG (mm) [ porcm | (mm?) (Q/km) (kg/km)| (m/kg) 2,5A/mm?2|| 3A/mm2|{6A/mm? max. (kHz)
|25 04547 || 21,992 || 0,162 || 105919 | 1455 || 687,29 || 0406 | 0487 || 0,974 | 84,288
|26 || 04049 | 24,696 || 0,129 || 133560 || 1,154 | 866.65 || 0322 | 0,386 || 0,773 || 106,284 |
[22 | 0.3606 || 27,731 | 0,102 || 168415 | 09151 | 10928 | 0255 | 0,306 | 0613 || 134,021 |
|28 || 03211 | 31,140 || 0,0810 || 212,367 || 0,7257 | 13780 | 0202 | 0,243 || 0486 | 168,996 |

|

|29 || 0.2860 |[ 34,968 || 0,0642 || 267,788 |[ 05755 | 17376 || 0,161 |[ 0,193 |[ 0,385 || 213,099




AWG escohido =27

2
0.3606mm 2
Acu_nu =T (T) =0.102-mm

Numero de codutores:

A
W
NC = ceil( J NC =19
A
cu_nu

Area do condutor esmaltado para AWG 27:

Possibilidade de Execucéo:

N-N.-A
AW, = — L _30.7.%

ky Ay

Tamanho total de fios para fazer o Indutor:

MLT-N = 5.355m
UTILIZANDO FIO LITZ, CALCULO DAS PERDAS

Fio Litz AWG 27x19

Propriedades do condutor escolhido

pro = 1.72:10” *Q.om
Gy = 0.00393 ——
20 - . A°C

Temperatura maxima

Tpax = Ty + AT = 75-°C

m
Rdc 20 graus
P20
R =
dc 20
B Acu_nu

Resistencia do enrolamento

N )
Rdc AT = MLT._N 'Rdc_zo'[l + azo.(TmaX -20 c) = 0.058Q
C

mQ = 110720

RdciAT = 57.727-m}



Perdas no Cobre

2
PCU = RdC_ATILl PCll =2.439-W

Determinando os coeficientes da equagao de Steinmetz
Pontos do grafico de perdas do nucleo Thornton IP-12R

Ponto A: 10kHz 0.05T 0.35
Ponto B: 10kHz 0.2T 10

Ponto C: 60kHz 0.2T 60

60 10
m(ﬁ) ln(o 35) 60
o= =129 p=—r o =20 K, = ———— =24.99
In| — In| — 40)%.0.2°
10 0.05

Perdas no Nucleo para o conversor dual boost quadratico

1

Vin T PTs
AB:= ——— AB = 0.04.T
NA,
a
b Ve [ (2B
= 37 H) 21 Py, = 131.575-mW

Perdas Totais

Piotal = Pfe + Pey Piota] = 2-571'W



Projeto dos indutores intermediarios L2 e L4
Defini¢des:

Azul = definicdo Amarelo = calculado
Corrente de Saida:

Tenséo de Entrada:

Frequéncia de Comutagao

Ondulacéo de Corrente na saida:(Alotal = 2AlL)
Variagao de temperatura maxima:
Temperatura Ambiente:

Razao Ciclica:

Vinl= 42V
1
fg := 100kHz Ty = —
fS

Projeto dos paramentros do conversor: L2

Indutor Filtro de saida L= 710uH

Material do Nucleo: Ferrite

Densidade de campo magnético de satragao:
Densidade de campo magnético maxima escolhida:

Fator de utilizagao de janela:

Fator de forma de onda de corrente:

Al
Corrente de pico: Ipico = — +1p 5

Fator de ondulagao de fluxo no indutor de saida:

Resistividade do cobre:

Coeficiente de transferéncia de calor: (valor tipico)

AT = 60-A°C
T, :=25°C
D:= 0.55
Bogt = 0.4T
Definido pelo fabricante
B ax = 0.35T
ku = 0.5
k; := 0.952
Ipico =3.289A
Ni=0 (fluxo negligenciado)

Py = 1.72:10 S0.m

h.:= 10 W Definido pelo tipo de nucleo

m>-A°C



Coeficientes Admensionais: (valores tipicos) k, =40 k., = 10

kt _ hc'ka

Pw Kw KO. b

Produto da area de janela de enrolamento do nucleo: (informagao para determinar o nucleo - Ap = Ae*Wa)

8
5 7
,/(1 +~)-ki-L T
= "o lpico A, = 0.765-cm"
Bmax'kt'\’ ku'AT

Densidade de Corrente no enrolamento:

AT 1 A
Jo=ky |[————— Jo = 546.249.—

t k(1 + ”{).i;/g omZ

Nucleo escolhido: NEE-42/21/20 (mesmo nucleo utilizado no projeto do indutor L1)

Area efetiva: A= Aomme

_ (295 + O)mm — (12.5 — 0)mm

Ly: 5 Ly, = 8.5 mm
Hy, = (14.8 + 0)mm H,, = 14.8-mm
Area da Janela sem carretel:

Ay =2L Hy Ay = 2.516-cm2
Valor de Ap do n ucleo:

4
Apc = Ay A Apc = 6.038-cm

Volume do nucleo, dado ficha técnica: Apc deve ser maior que o Ap

V, = 23300mm’
Comprimento efetivo (Comprimento médio do caminho magnético)

1C = 9.7cm 1C =9.7-cm



Altura da Janela:

GW = 2~HW

Resisténcia Térmica do Nucleo Aproximada (tansformar V¢ para m3):

Tamanho médio de uma espira:

MLT := 105mm

Permeabilidade magnética otimizada:

Hopt =

Projeto dos enrolamentos:

Calculo do gap:

Relutancia:

1c 61

R =7.251x 10 —
H

eq = T A
1 Hopt Mo Ae

Numero de Espiras

L

N:= round(m N, = A_o
L

Densidade de Corrente com o nucleo escolhido:

7 K ’ AT 1
ocu °t ’
— k. -(I+7) 8
u ’Apc

GW = 29.6-mm
A°C
Rg = 12.43-
Pp=4.827TW
uopt = 44355
g =2.187-mm
A ! 0.138-uH
L = e—— ~|_L
Req
N=72 Ng = 71.752
N utilizado =72

A
Jo_cu=421931—

cm

J

=4.219 A
cu- ™ )



Secao do condutor:

I

J o cu

AW =

Profundidade de Penetracéo:

Scu =

,mm
£, s

|8

Secao Maxima:

2
SeM = T8¢y

Diametro do AWG deve ser menor que a se¢gao Maxima:

AWG escolhido =27

Numero de codutores:

A
W
Nc = ceil
Acu_nu

Area do condutor esmaltado:

Possibilidade de Execucao:

N'Nc’Acu e

Acu nu = “(

AW, = ————= = 50.3-%
k

i

Tamanho total de fios para fazer o Indutor:

MLT-N = 7.56m

Fio Litz AWG 27x7

UTILIZANDO FIO LITZ, CALCULO DAS PERDAS

Propriedades do condutor escolhido

—6
Py = 1.72-10 "Q2-cm

Temperatura maxima

Tpax == Ta + AT = 85-°C

1
o = 0.00393. ——
20 A°C

0.36068mm )

AW = 0.693 -mm2

6cu = 0.209-mm
. 2
SCM = 0.137-mm

) = O.lOZ-mm2

mQ =110 °Q



Rdc a 20 graus

P20
A

cu_nu

Ryc 20=

Resistencia do enrolamento

N o
Rgc AT = MLT~N—~Rdc_20-[1 + 00 (Tax — 20°C)| = 0228 Q2

. Rge AT = 228.254-mQ

Perdas no Cobre

2
PCll = Rdc_ATILZ PCU =1.952-W

Perdas no Nucleo

1

Vin'—z'D'Ts

1-D
AB = ( ) AB = 0.063-T

N-Ay,
o= 129 B:=241 KC =24

Q
o Yoo [5) (an)’
fe m3' cluz) \or Pg, = 378.461-mW

Perdas Totais

Piotal = Pfe + Pey Piotal = 2:33-W
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APENDICE C - MODELO MATEMATICO



Inicializacao
restart,
with(linalg) :
with(DynamicSystems) :
with(DEtools) :
with(LinearAlgebra) :
with( plots ) :
with(ArrayTools) :

Equacionamento - Etapas de operacao

Para s=1

R .
Ty D LEs p
1 1 2 2
£y =00
Ll 4 ‘ Ll
Vin ; I
C, C L
=) S | e + =] Sz =
== = = i L o = o
Ves D —> 2
Ve . i/,4 g N . T Ve )
- e :

+ - + -
vl 4 N

Defini¢ao da tengdo de saida Vo
vi=vy v, —v
o c4 c2 in

vi=vy o +v,—v
o C

Malha de entrada L1

Lydip =v,
Ldi = v,
mlla = isolate((2.2), a’iL])
. in
mlla == di, = 1
Indutor intermediario L2
Lydij,=v,
L,di ,=v,,

ml2a = isolate((2.4), diLz)

Capacitor intermediario C1:

cpdv, =i,

@2.1)

2.2)

2.3)

24

2.5)



¢, dv,,=-i, (2.6)
mcla == isolate((2.6), dvd)
i
mela = dv = -—= Q.7)
c c]
Capacitor de saida C2
VO
—cz-a’vc2 — R_l =0
v +v.,—v,
4 -2
—cydv ,— — R‘ © =0 (2.8)
1
mc2a = isolate((2.8), dvcz)
vc4 + VCZ - vin
mc2a = dv L= 2.9)
‘ R, ¢,
Segunda parte, lado esquerdo do conversor, tensao VC4.
v
0 —
C4'dvc4 + R_] =0
d +vc4+v62_vin -0 2.10
CdVey R, - (2.10)
mcda = isolate( (2.10), dvc4)
VC4 + VCZ o vl}’l
mcda = dv = - (2.11)
¢ R 1€y
Para s=0
. ¥, i
RO il./ i..’
L/ N*\;\ D 2 (—N \ 2 '
vy, T D T
C, C i
Lok O ) oy )
Ves 6 7 T Ver Ve
L, %> |b, L "> i
NS Tmwag
L4 L3 (b)
Malha de entrada
Lydip =v, — v,
L. di, =v. —v (2.12)

mllb = isolate((2.12), diu)



v
milb = di, =

Indutor intermediario L2

Lydip,=v,—v,

mi2b = isolate((2.14), diLz)

Capacitor intermediario C1:

cpdv, =i, =i,

mclb = isolate((2.16), dvd)

mclb = dv =
cl C
1
Capacitor de saida C2
vO
v, =iy~ R,
dv =i — vc4+vc2_vin
€22 T R,
me2b == simpliﬁz(isolate((Z.lS), dvcz) )
i R, —v_ —v +wv
me2b = dV) _ L2771 c2 c4 in
Novamente, segunda parte, lado esquerdo do conversor. Capacitor de saida C4:
v
_ _o
v, =i, — R,
dv =i _vc4+vc2_vin
€Wy "o R

1

mc4b = simpliﬁ/(isolate((Z.ZO), v, 4) )
iR =V = vy T,

Rlc4

mec4b = dv =
c4

Modelo médio

Variaveis de estado

(2.13)

(2.14)

(2.15)

(2.16)

2.17)

(2.18)

(2.19)

(2.20)

(2.21)



L1 diy
U2 diy,
= \% N = d A%
xavg cl . dxavg cl
ch dch
vc4 ch4

Entradas independentes:
e = [ vin ] .

Valor médio da fun¢do de validacao:
hi:= D :
h2 == (1 —=D):

Matrizes Al e Bl da primeira etapa de operagao:
Al, = matrix(S 5, [coeﬁ(rhs(ml]a), L]) ‘hli, coeﬁ’(rhs(ml]a), L2) h],coeﬁ”(rhs(ml]a),vc])-h],

coeﬁ‘(rhs(ml]a), )'h] coeﬁ(rhs(ml]a ) hli, coeﬁ"(rhs(ml2a), 'L]).h]
coeﬁ’(rhs(lea),sz) hi, coeﬁ”(rhs(ml c]) hi, coeﬁ’(rhs (ml2a), ) hi,
coeﬁ‘(rhs(lea), 04) “hi, coeﬁ”(rhs(mc]a),lu) h],coeﬁ’(rhs (mcla), LZ) hi,
coef(rhs(mc]a), cl) hi, coeﬁ‘(rhs(mc]a),vd) h],coeﬁ‘(rhs (mcla), C4)-h],
coef(rhs(mc2a),lu) hi, coeﬁ”(rhs(cha),lLZ) h],coeﬁ’(rhs (mc2a), c])~h],
coef(rhs(cha),ch) hi, coeﬂ(rhs(cha), 04) h],coeﬁ”(rhs )s L1)~h1,
coef(rhs(mc4a),1L2) ‘hli, coeﬁ”(rhs(mc4a), cl) h],coeﬁ(rhs ,v62)~h],
coeﬁ(rhs(mc4a), vc4) ])
[0 0 0 0 0
D
0 0 I 0 0
0 b 0 0 0
Al = ¢ 3.1
D D
0 0 0 - R o,
1% 1%
D D
0 O 0 - -
R, ¢, R, ¢,

Blh = matrix(S, 1, [coeﬁp(rhs(n;l]a), vin) hi, 0,0, coeﬁ(rhs(mc2a); vin) hi, coeﬂ(rhs(mc4a), vin)

-h]])



Bl :=

Matrizes A2 e B2 da segunda etapa de operagao:

A2, = matrix(S 5, [coeff(rhs(ml]b) ]

B2, = matrlx(S, 1, [coeﬂ(rhs(ml]b)

-hZ])

rhs(mi2b), i

LZ)

) “h2, coeﬁ(rhs (mllb),
“h2, coeff (rhs(ml

) ‘h2, coeff(rhs(ml]b) ]

c]

-h2, coe]j’(rhs(leb), 1]

“h2, coeff rhs(mc]b),l h2, coeff (rhs(mclb), “h2,
Ver)” ( L ( i)

“h2, coeff (rhs(mclb),v ) -h2, coeff (rhs(mclb),
) ( 02) ( c4)

-h2, coeff (rhs(mc2b), i, ,)-h2, coeff (rhs(mc2b), v
1)’ ( 12)’ ( 1) M2
) “h2, coeﬁ’(rhs(mdb), 04) “h2, coeff(rhs ) Ll)
) “h2, coeﬁ"(rhs(mc4b), C]) “h2, coeﬂ(rhs ’ch)
t) 12 )

1-D
0 0 - L 0 0
1—-D 1-D
0 0 - 0
LZ LZ

1-D 1-D 0 0 0

€ ‘

1—-D 1-D 1-D
’ © ’ _ R ¢, _ R ¢,
1—-D 1-D 1-D
0 c, 0 ) R, c, ) R, c,
) ‘h2,0,0, coeff(rhs(chb)

)'h2 coeﬁ"(rhs(ml]b),
) )12

*h2, coeff (rhs(mi2b), v ,)-h2,
)) ( 2)’

3.2)

Vc]) h2,

3.3)

) “h2, coeﬂ(rhs(mc4b), Vin)



A, ..= simplijfv(evalm(Alh + AZh) )

An == simpliﬁ/(multiply(évalm(A]h + AZh), X, ) )

med =

Bn = simpliﬁ/(multzply(evalm(B]h + BZh), e) )

1—D |
L,
0
0
B2 =
h 1-D
R, ¢,
1—D
ch4
-1+D
0 0 + 0 0
L,
1 -1+D
0 0 — + 0
L, L,
1—D _1 0 0 0
¢ ¢
1—D 1 1
0 0 "R R
) 162 16
1—D 1 1
0 0 -
¢, Rlc4 R]c4
(-1+D)v,
L,
v,t(-1+D)v,
L,
-i,. D+i  —1i
e L1 11~ o
¢
—(—1+D)iL2R]—vC2—vC4
R;c,
C(CITAD) iR =Y, Ty
Rlc4

34

(3.5)

3.6)



<

=

Bn = 3.7

Modelo Médio:
X = simplify(evalm(An + Bn))

avg

-i,, D+i, ,—i
1 1 2
L L L 3.8)
avg C]

Definindo a Saida desejada

Vo =y _+v —
c2 c4 in
Vomed =v, + Vo,V 3.9

med

Linearizacao do Modelo

Fungdes Vetoriais



2=X, 021

B=X,[3.1]

=X, [4,1]
f3=X, [51]

1

s

f1=

~(-1+D)i R

LR, v,y +v

c2 c4 in

S D) iR = v, Ty T

R]c4

Canculando as matrizes jacobianas Aj, Bj, Cj e Dj

@4.1)

4.2)

4.3)

“44)

4.5)

Aj = Simplify(jacobian( [ /1,12, 13,4, /5], [xavg[ 1, 1], xavg[Z, 1], xavg[3, 1], xavg[4, 1], xavg[S, 1 ]]) )



-14+D
0 0 + 0 0
L,
1 -1+D
0 0 — + 0
L, L,
1—D 1
_ -— 0 0 0
A= ¢ ¢
0 1—D 0 _ 1 1
) R;c, R, c,
1—D 1 1
0 0 -
cy R1 cy R] ¢,
Bj = simplzfy(jacobian( [ /1,12, 13,4, /5], [D v ]) )
Vcl L
L, L,
Y2,
L,
I
Bj == - L 0
¢
b1
¢, Rc,
BVZRN
¢, Rc,

Gj == Matrix([[1,0,0,0,0], [0,0,0,1, 1]])
10000

Cj =
/ 0001 1

Dj == Matrix([ [0, 0], [0,-1]])

Modelo Linearizado:

X, = simplify(evalm(multiply (4j, Y) + multiply(Bj, U) ) )

(4.6)

4.7

4.8)

(4.9)



(-1+D)av  +v Ad+ Av.
cl cl in

L

A+ (-1 +D) A ,+v,Ad

L

2
o —AiL]D—iL]Ad—i-Az’L]—
((1 —D) 4, ,— iL2Ad> R —Av ,— A + v
R,c,
((1 — D) AiLz_ iLZAd> R] — Avcz— Avc4+ Avl.n
R]c4

Ponto de Operacao

4.10)

parametros = {RI =289, v, =42,¢,=15-10" ¢,=5-10" ¢,=5-10"°, L,=370e—6, L,=790e—6,

D=o.554}:

£, = 100e3

£, = 1.00 x 10°
1

T [

A
T.=1.00x107>

sis = (X, [11]=0,X, [2,1]=0,X [3,1]=0,X [4,1]=0,X [5 1]=0,v

po = solve(sis, {iLl’ L U vc4}) :
lhs ( po, ) = subs ( parametros, rhs ( po, ) )
i,,=6.62
lhs ( poz) = subs( parametros, rhs ( poz) )
[,,=2.95
lhs ( p03) = subs( parametros, rhs ( p03) )
v, =94.17
lhs ( po 4) = subs( parametros, rhs ( po 4) )
v,=211.14

c2

vc4}:

5.1

(5.2)

(5.3)

(5.4)

(5.5)

(5.6)



lhs ( po 5) = subs ( parametros, rhs ( po 5) )
v,=211.14
regime, = {(5.3), (5.4), (5.5), (5.6), } :

Funcao de Transferéncia

Y(s)=C(sI—A) 'BU(s) + DU(s)

Matriz identidade:

sl ==

N

tfl.l 4= simplify(subs( parametros, {(5.3), (5.4), (5.5), (5.6)}, evalm( Y[1, 1 ]) ) )
113.00 x 10" + 254.51 x 10> s° + 883.87 x 10° 5> + 56.51 x 102 5
1.80 x 10"° + s* + 1.38 x 10° s> + 170.59 x 10°s*> + 166.41 x 10° s

0, = simpliﬁ/(subs( parametros, {(5.3), (5.4), (5.5), (5.6)}, simplify( evalm( Y[1, 2]) ) ) )
2.70 x 10° (s + 7.83 x 10?) (" + 6.01 x 10% 5 + 1.34 x 10%)
1.80 x 107 + ' + 138 x 10° s + 1.71 x 108> + 1.66 x 10" 5

tfvo_d = simpli]ﬁ/(subs(pammetros, {(5.3), (5.4), (5.5), (5.6)}, evalm( YS[Z, 1 ]) ) )

tfv o vi = simplify(subs( parametros, {(5.3), (5.4), (5.5), (5.6)}, simplify(evalm( Y[2, 2]) ) ) )
) (s+827x10%) (s —8.27x10°) (s* + 2.39 x 10%)
1.80 x 10"° + s* + 138 x 10° s + 1.71 x 10° > + 1.66 x 10" &

tj:oiil =

N

0
0
0
0

0

s
0
0
0

0
0
s
0
0

oS O O

©

Y = simplify(evalm(multiply (Cj, evalm(inverse(evalm(sl — 4j))), Bj) + Dj)) :

S O O O

3.42x10% — 1,18 x 10°5° + 47.68 x 107 s> — 241.48 x 10?5

tfvoivi

1.80 x 10"° + 5" + 1.38 x 10° s> + 170.59 x 10°s*> + 166.41 x 10° s

numer(tfvo d)
numer(t]?l d)

5.7

(6.1)

(6.2)

(6.3)

(6.4)



3.42x 10" — 1.18 x 10°s> + 47.68 x 10° s> — 241.48 x 10'% 5
113.00 x 10" + 254.51 x 10> 5° + 883.87 x 10°5* + 56.51 x 10> 5

(6.5)

Funcao de transferéncia Vo/D simbélica:
Y[2.1]

(R, (e, ) (il Lye, $+v,Lc, (-1 +D)s + (D0, L, + (-Lyiy, = 2i,L)D  (6.6)
+ (i, i) L+ i, L) s+ (-1 + D) (Dv, —v, - vcz)))/<L1L2R1 ¢ e c,s
+ L Ly, (¢, + ¢y) S +R,c, ((Lye;+eyLy) D’ + (-2Lj¢;=2¢,L) D+ (L,
+L,) e, tLe)) s+ (¢, % ¢) (D2L2—2DL2+L1+L2)s+R]c4(—1 +D)4)

MOdvg g = TransferF unction(tfv 0. d) :

BodePlot(Modvoi 2 hertz = true)
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APENDICE D - PROJETO DO CONTROLADOR



K

#4
LR

UFSC

Universidade Federal de Santa Catarina
Instituto de Eletronica de Poténcia

Projeto do controlador PI.

Controle de tensao de saida do conversor Dual boost quadratico.

William Rafhael da Silva

Definigcao de parametros
Frequéncia de comutacao:
Frequéncia de clock do DSP:

Frequéncia de amostragem (simples amostragem):

Periodo de amostragem:

Periodo de comutagio:

Frequéncia de corte do fitro passa baixa:
Fator de qualidade do filtro:
Planta de tensao Vo/D

Planta de tensao

fS := 100kHz
fClOCk = 90MHz

fa = fs = 100-kHz

1 —
Ty=—=10x10 6
fs~s
1 _
TS::—: 10 x 10 6
fs~s
fc_fv = 244
Q:= 0.707

Z118-10%(-w)” + 47.68-10°-(j-w)” = 241.48-1012.(-w) + 3.42:10'°

Gy(w) =
G-w’*

Gyp(w) := 20-log(|Gy(w)])

Andlise da planta ndo compensada:

+ 1.38'103'(jou))3 + 170.59~106'(jom)2 + 166.41~109~(j'w) + 1.80-1015

180
Gyphase(w) = T-arg(GV(w))

Planta de tensao ndo compensada - Magnitude

80

60 ~.// \
Gy(w)40 —
vB \\\
20 =
0
1x10° 1x10* 1x10°
w
Planta de tensao ndo compensada - Fase
180 Sy 1]
\ T———
90 Q
G (W) 0 N
vphase EE—
~ 90 \‘\
- 180
1x10° 1x10* 1x10° 1x10°



Controlador Pl para malha de tensao:

Para o projeto do controlador primeiramente ser&o definidos o ganho do sensor de tensdo e modulador PWM.

f
lock 1 1 - 2.5V -
TBPRD i= ——o%.— =450 k= = 2222%10°° Ky = o = 6579 x 10 °
2 f P TBPRD 380V
12 ;
2 -1 3 —jwT,
Kapc = 3 =1.241x 10 ZOH(w) :=e
2
(2-7T-f )
c fv
FPB,(w) =

f
.2 c fv . 2
G-w) + 2~1T~?-_]-w + (2-n-fc_fv)

Definicao da fingao de transferéncia lago aberto ndo compensada:

FTLA (W) = kpmeOH(w)-GV(w)~FPBV(w)-kv~kADC

Afrequéncia de crusamento adotada para o projeto do controlador de corrente foi de 600Hz, a menor frequéncia respeitando
olimite 10f. > f_, > £;./10. O limite inferior foi adotado para garantir que o pico de ressonéncia fique abixo de zero.

180
FTLA ) cmod(w) = 201og( |FTLAnC(w)|) FTLA | fase(W) = T-arg(FTLAnC(w))

Aseguir temos o diagrama de bode da fungao de transferéncia lago aberto ndo compensada da malha de tenséo.

FTLAncv - Magnitude

40,
20,
0 A

~ 20 SUIFAN
FTLA ¢ mod(W) \

—_— — 40| ~
— 60 ~

— 80 T~

~ 100
1x10° 1x10* 110

w

FTLAncv - Fase

N |

90 \
\\ K
FTLAncfase( w)

0 T~

-90 \ \ TN

~ 180
1x10° 1x10* 1x10°




Definicao da frequéncia de cruzamento e margem de fase

2-1t-f -8 W T
W = = 62.832 — =10 Mg = —-90 = 1.571

10000 2-T% 180

We 0 1 -
w, = = 910.798 x 10 T,=— = 1.098 x 10
T w
tan(Mf - E - arg(FTLAnC(wC))j Z
w

k.= < k, = 1.996x 10>

i /wcz rwl |FTLA (wo)|

Definicdo do controlador e planta compensada para anaise

jJwt+w,
Cy(w) =k J—w FTLA (w) := FTLA (w)-C(w)
180
FTLA 4p(w) = 20-log(|FTLAC(w)| ) FTLA (W) = ?-arg(FTLAC(w))

Diagrama de bode da planta compensada

Planta de tensao compensada - Magnitude

3

40 :
20 e
|
i
- 20 ;
FTLA 4p(w) | L
— — f \
3 \
— 60 | \\_
- 80 ‘
| \\
~100 :
10 100 1x10° 1x10* 1x10° 1x10
w
Planta de tensao compensada - Fase
180, |\ \
90 \\ \
FTLA frge(W) 0 \\ \\
\ NG \
~90
7777777777777777777777777?.7 - [ 77\7777 T ~~.\ _%’(
~ 180 N
10 100 1x10° 1x10* 1x10° 1x10°



Discretizagao do controlador

Controlador no dominio da frequéncia

Cys(®) = kc'[ ; :

Discretizagao por Tustin

VA . 2 S + 11.

Tustin

_22—1

STTZ41

z—1

. 2
substitute,s = —-
g Z+ 1

0.00201-z — 0.00199
_)

Cv_d(z) = Cvs(s) ﬂoat,3

factor

simplify

Considerando a saida do sistema "U" e a entrada "E":

U _ ALZ —A27 !

E 0o -1
zZ -z

U-z0 -Uz e pald - BA2z !

U-z0 =Uz L AlEZ - A2EZ !

z—-1.0

Sendo (z0 = K)ovaloratual,e (z = K — 1) o valor no instante anterior

U-(k) = U-(k — 1) + AI-E-(k) — A2-E-(k — 1)
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APENDICE E - ESQUEMATICO DO CONVERSOR E GATE-DRIVER
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