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RESUMO

Este trabalho propée uma familia de retificadores boost unidirecio-
nais com alto ganho, esforgos de tensao reduzidos nos interruptores e
correcao de fator de poténcia. Os conversores propostos baseiam-se na
integracao entre retificadores boost convencionais e uma célula multi-
plicadora de tenséao tipo ladder a capacitor chaveado. O alto ganho em
tensao com esforgos de tensao reduzidos sobre os interruptores permite
o uso de interruptores mais rapidos e de menor custo. Além disto, a
célula de capacitor chaveado é modular e permite cascateamento de seus
modulos para aumentar o ganho, e isto permite generalizar o ganho das
estruturas em funcao do niimero de células usadas. O retificador boost
hibrido é apresentado com o indutor no lado CA e, ao alterar a célula
de comutagao do retificador hibrido, duas novas estruturas bridgeless
sao geradas. As estruturas propostas podem utilizar as estratégias de
controle classico dos retificadores boost convencionais para obter fator
de poténcia préoximo a unidade e tensdo de saida controlada. A di-
visao de tensao na célula de capacitor chaveado ocorre naturalmente
e, desta forma, nao sdo necessarias estratégias extras de modulacao
ou malhas adicionais de controle para tal. Além disto, a tensao nos
interruptores € igual a tensao sobre os capacitores, que é uma fracao
da tensao de saida em funcao do nimero de células cascateadas. O
trabalho apresenta as andlises estatica e dinamica, tanto da célula de
capacitor chaveado, quanto das estruturas. A analise da célula indi-
vidual é usada para o seu dimensionamento, estimacgao das perdas e
para verificar a influéncia dinamica da célula no sistema. Por fim, é
proposto um modelo dindmico de ordem reduzida (segunda ordem) da
estruturas originais de quarta ordem. Serao apresentadas validagoes
por simulacao e experimental das estruturas propostas para a seguinte
especificacao: 1 kW, 220 V CA de entrada e 800 V CC de saida e
frequéncia de comutagao de 100 kHz. Valores de rendimento em torno
de 97 % foram obtidos nas estruturas bridgeless.

Palavras-chave: Alto ganho em tensdo. Capacitor chaveado. Con-
versor boost hibrido. Corregao de fator de poténcia. Retificadores uni-
direcionais.






ABSTRACT

This work proposes a family of bridgeless boost unidirectional rectifi-
ers with high voltage gain, reduced voltage stress on the switches and
power factor correction. The proposed converters are based in the inte-
gration between the conventional boost rectifier and a ladder switched
capacitor voltage multiplier cell. The high voltage gain with reduced
voltage stress on the components makes it possible to use faster and
low-cost components. Also, the switched capacitor cells are modular
and their modules can be stacked to increase the gain, and this allows
the generalization of the structures’ gain in function of the number of
stacked cells. The hybrid boost rectifier is presented with the induc-
tor at the AC side and, by modifying the switching cell of the hybrid
rectifier, two novel bridgeless structures are generated. The proposed
structures may controlled by the conventional boost rectifiers classic
control strategy in order to obtain near unit power factor and regula-
ted output voltage. The voltage self-balance in the switched capacitor
cell occurs naturally, therefore no extra modulation technique or ad-
ditional control loops are necessary. Also, the voltage stress on the
switches are the voltage on the capacitors, which is a fraction of the
output voltage in function of the number of stacked cells. The work
presents the steady state and dynamic analysis of the structures and
the switched capacitor cell. The individual analysis of the switched
capacitor cell is used for its design, power loss estimation and to ve-
rify the dinamic influence of the switched capacitor cell in the entire
system. Finally, a reduced order (second order) model of the fourth
order original structures.Theoretical analysis, simulation and experi-
mental validations of the proposed structures will be presented for the
following specifications: 1 kW, 220 V AC input, 800 V DC output and
100 kHz switching frequency. Near 97 % efficiency values were obtained
in the bridgeless structures

Keywords: High voltage gain. Switched capacitor. Hybrid boost
converter. Power factor correction. Unidirectional rectifiers.
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1 CONTEXTUALIZAQAO E REVISAO
BIBLIOGRAFICA

1.1 CONTEXTUALIZACAO

Conversores estaticos sdo circuitos necessarios para o processa-
mento da energia proveniente de uma fonte com determinada especi-
ficacao para atender uma carga com outra especificagao. Para alimentar
uma carga que necessite de tensao continua a partir de uma fonte de na-
tureza alternada, como a rede comercial ou aerogeradores, utilizam-se
circuitos retificadores (também denominados de conversores CA-CC).

Dentro da familia dos retificadores monofasicos, os mais comuns
sao os retificadores de onda completa a diodo, mostrado na Figura 1,
devido a sua simplicidade e robustez. Todavia, essas estruturas apre-
sentam baixo fator de poténcia, pois os diodos somente conduzem cor-
rente nos momentos em que a tensao instantanea do capacitor de saida
é menor do que a tensao instantdnea da rede. Esta caracteristica re-
sulta em picos elevados de corrente na entrada do retificador e baixo
fator de poténcia devido a distor¢ao harmoénica na corrente da fonte de
entrada.

Figura 1 — Retificador a ponte de diodos.

! I +
C() V
e

A comissao eletrotéenica internacional (IEC) estabelece normas
referentes & compatibilidade eletromagnética e, entre elas, as normas
TEC 61000-3-2 e 61000-3-4 apresentam limites para harmoénicos de cor-
rente impostos por equipamentos conectados na rede elétrica, como
retificadores monofésicos.

A reducéo de componentes harmonicas de baixa frequéncia pode
ser feita através de filtros passivos, que s@o muito robustos, porém apre-
sentam peso e volume elevados. Outra alternativa é utilizar estruturas
de conversores controlados por modulagéo por largura de pulso (PWM).
Estes apresentam contetido harmonico reduzido em baixa frequéncia.

S)
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Os conversores PWM também produzem harmoénicos, porém em alta
frequéncia, o que pode ser atenuado com filtros menos volumosos.

A estrutura mais comum de retificadores PWM para a correcao
de fator de poténcia é o retificador boost, formado por um conversor
boost convencional e uma ponte de diodos, apresentado na Figura 2.
O conversor boost tem a vantagem de possuir um indutor de entrada
(entrada em corrente), que filtra as componentes harmoénicas de alta
frequéncia e facilita o controle da corrente de entrada. Isto permite
obter uma corrente com envoltéria senoidal em fase com a tensao da
fonte de entrada. Entretanto, esta estrutura necessita de controle para
funcionar adequadamente.

Figura 2 — Retificador Boost convencional.
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A topologia boost apresenta caracteristica elevadora de tensao e
seu ganho estatico em tensao é dado por
Vo_ 1 (1.1)
Uy 1-D
em que V, é a tensao de saida, v; a tensao de entrada e D a razao ciclica
do conversor.

Para determinadas aplicagoes, como tragao metroviaria, aero-
geracdo, precipitadores eletrostéticos, sistemas de UPS (fonte de ali-
mentagao ininterrupta), testes de isolacao, entre outras, necessita-se de
ganho em tensdo elevado [5,6]. Para tais aplicagées, o conversor bo-
ost convencional deixa de ser viavel por limitagdes no ganho estatico
causadas por elementos parasitas [7]. Ao considerar elementos para-
sitas, como a resisténcia do indutor Ry, do interruptor Rs e a queda
de tensao direta no diodo Vp, o ganho estético altera-se e a tensao de
saida passa a ser dada por

o RO~D/'(’U1‘—VD-D/)
% Rp+D-Rs+ R, D"?

(1.2)
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em que R, é a resisténcia de carga na saida do conversor e D’ =1 — D.

Ao tragar as curvas de ganho ideal e considerando-se os elementos
parasitas, observa-se as limitacoes de ganho estatico do conversor boost
convencional, como mostra a Figura 3.

Figura 3 — Ganho estético do conversor boost.
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Outros problemas relacionados ao alto ganho em tensao sao os
esforcos de tensao, pois sao iguais & tensao de saida do boost, e a con-
trolabilidade, haja vista que o ganho elevado implica em uma margem
menor de variagao da razao ciclica.

Alternativas nao isoladas para contornar problemas causados
pelo alto ganho sao discutidas a seguir, estando baseadas no cascatea-
mento de conversores elevadores ou variagoes topolégicas do conversor
boost.

1.2 REVISAO BIBLIOGRAFICA DAS TOPOLOGIAS DE RETIFI-
CADORES DE ALTO GANHO

Diversas variacoes do conversor boost foram propostas na lite-
ratura para aumentar o ganho da estrutura. Uma solucao comum na
literatura é o conversor boost quadrético, mostrado na Figura 4 [1].
Como o nome ja diz, o ganho estatico dessa estrutura é o quadrado do
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ganho estatico do conversor boost convencional.

Figura 4 — Retificador boost quadrético [1].
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A estrutura boost quadratico é derivada do cascateamento de dois
conversores boost convencionais. Além disto, ela pode ser cascateada
em mais niveis, assim podendo elevar o ganho estatico ao cubo ou
poténcias maiores sem aumentar o nimero de interruptores controlados
[8]. Entretanto, a estrutura apresenta desvantagens como o nimero de
componentes, a caracteristica dinamica de ordem elevada, causada pela
quantidade de componentes armazenadores de energia e os esforcos de
tensao nos componentes.

Outra forma de elevar o ganho estatico é utilizar conversores
boost dobradores de tensao a trés niveis, alguns deles baseados na
derivagdo monofdsica do retificador Vienna [9]. Estes retificadores
possuem modelos dinamicos com ordem reduzida em relacado ao bo-
ost quadratico, porém seu ganho geralmente nao pode ser expandido
em mais niveis. Os valores de capacitancia na saida também sdo mai-
ores por estarem em série e por operarem como dois retificadores de
meia onda com saidas em série. Portanto, a ondulagao de tensao em
baixa frequéncia da tensao de saida é na frequéncia da rede e nao o
dobro, como em retificadores de onda completa. A topologia bésica do
conversor boost dobrador é mostrada na Figura 5. Além da topologia
bésica, existem diversas derivacoes bridgeless do conversor dobrador de
tensao [2,10-12].

Algumas estruturas de retificadores também se baseiam em es-
truturas multiniveis, como o retificador NPC (neutral point clamped),
apresentado na Figura 6, que possui caracteristicas similares ao boost
dobrador [3]. Esta estrutura apresenta redugéo do contetido harmoénico
de ordem elevada na corrente de entrada devido a sua modulagao. En-
tretanto, seu controle é mais complexo, pois necessita de uma malha
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Figura 5 — Retificador boost dobrador de tensao [2].
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Figura 6 — Retificador NPC [3].
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Entre as topologias multiniveis, também se destacam os con-
versores boost a capacitor flutuante, ilustrado na Figura 7. A estru-
tura divide os esforgos de tensao e pode ser expandida em mais niveis,
porém tem como desvantagem o equilibrio de tensao nos capacitores
flutuantes, que deve ser controlado através de modulagao. O controle
inadequado dos conversores a capacitor flutuante pode comprometer a
robustez do conversor, pois o desequilibrio de tensao dos capacitores
tem como consequéncia esforcos de tensao elevados sobre os interrup-
tores [4,13].

Uma alternativa de retificadores de alto ganho que recentemente



36

Figura 7 — Conversor boost com células de capacitor flutuante [4].
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tem recebido destaque na literatura é a utilizacao de circuitos hibridos
a capacitor chaveado, que foi a alternativa escolhida para este tra-
balho. Conversores hibridos associam as caracteristicas de regulacao
de corrente de retificadores boost convencionais as caracteristicas das
células de capacitor chaveado, que multiplicam o ganho por valores in-
teiros. Isto possibilita a expansao do ganho através de cascateamento
de células e divide os esforcos de tensao nos componentes ativos e pas-
sivos, dependendo da topologia escolhida [14,15].

Existem trabalhos na literatura que abordam o uso de células
de capacitor chaveado para alto ganho. Em [16], foi apresentada uma
familia de retificadores trés niveis que integra a célula de capacitor tipo
ladder ao conversor boost. Por se tratar de topologias trés niveis, o con-
versor tem como desvantagem a componente de baixa frequéncia nos
capacitores de saida. Também baseado na célula ladder, [17] apresenta
a sua integragao ao retificador SEPIC, que em modo de condugao des-
continuo nédo exige malha de controle de corrente, nem filtros adicionais
no estagio de entrada. A estrutura possui como desvantagem a quan-
tidade de componentes e a tensao elevada no capacitor intermedidrio.

Outros trabalhos na literatura propoem a integracao do conver-
sor Cockcroft-Walton a outras estruturas, como [18], que utiliza uma
estrutura matricial no estdgio entrada, ou [19], que s6 necessita de um
interruptor bidirecional no estagio entrada e nao possui ponte retifi-
cadora, como mostra a Figura 8. A desvantagem da célula Cockcroft-
Walton em relagao a ladder é a necessidade de um diodo e um capacitor
adicionais, o que pode elevar o custo do conversor e reduzir o rendi-
mento.
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Figura 8 — Retificador boost com célula Cockcroft-Walton [19].
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1.3 TOPOLOGIAS PROPOSTAS

Neste trabalho serao estudadas trés topologias derivadas do re-
tificador boost hibrido com célula de capacitor chaveado tipo ladder. A
primeira é o retificador boost hibrido proposto por [7] e ilustrado na Fi-
gura 9, que se baseia na estrutura CC-CC multinivel proposta por [20].
O trabalho [7] utilizou o indutor no lado CC da ponte, enquanto neste
trabalho a topologia é estudada com o indutor no lado CA. A estrutura
retificadora sera descrita de forma detalhada no desenvolvimento deste
trabalho. Esta estrutura serd referenciada como HBR (retificador boost
hibrido).

Figura 9 — Retificador boost hibrido.
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Duas topologias bridgeless novas foram derivadas do retificador
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hibrido, e elas sdo apresentadas na Figura 10. Estas serao referenciadas
como HBBR-2S e HBBR-4S (retificador boost bridgeless hibrido com
2 e 4 interruptores). Estas topologias sdo obtidas ao alterar a célula
de comutagao da estrutura, o que tem como consequéncia a redugao
do ntmero de interruptores, a manutencao de sua caracteristica uni-
direcional e obtencao de rendimentos melhores devido a quantidade
reduzida de componentes. As células de comutagao unidirecionais das
estruturas a ser estudadas utilizam um tnico comando para todos os
interruptores e descartam a possibilidade de dano ao conversor devido
a ocorréncia de um curto-circuito de brago. Devido a esta unidireci-
onalidade, nao ha necessidade de identificar o semiciclo da rede para
controlar a estrutura.

Figura 10 — Estruturas bridgeless propostas: (a) HBBR-2S e (b) HBBR-
48S.

A integragao do conversor boost com a célula de capacitor chave-
ado tipo ladder possibilita o cascateamento de mais células de capacitor
chaveado com o objetivo de expandir o ganho do conversor. Isto nao
compromete os esfor¢os de tensao nos componentes, sendo que a tensao
de saida é dividida igualmente (idealmente) entre os capacitores. As
células de capacitor chaveado tem caracteristica de equilibrio natural
das tensoes se corretamente dimensionadas. Outra vantagem é o alto
ganho sem o uso de componente indutivos adicionais, o que reduz a
emissdo de EMI (interferéncia eletromagnética), portanto reduz a ne-
cessidade de circuitos snubbers nos interruptores [21].

E importante que a célula de capacitor chaveado seja correta-
mente dimensionada, pois o dimensionamento inadequado pode levar
a elevada ondulagao de corrente durante a carga e descarga dos capa-
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citores e, por consequéncia, causar perdas elevadas nos interruptores
devido aos valores eficazes [22]. Uma célula mal dimensionada também
resulta na transferéncia inadequada de energia entre os capacitores, o
que ocasiona a queda de tensao nos capacitores.

Este trabalho apresenta a andlise tedrica das estruturas propos-
tas. O trabalho também propoe uma metodologia de dimensionamento
da célula ladder, que se baseia no modelo de resisténcia equivalente
proposto por [22]. Baseado nesta andlise, serd proposta uma metodolo-
gia de dimensionamento do circuito equivalente proposto por [23], que
possibilita a obtengao de um modelo dinamico de ordem reduzida das
estruturas estudadas.

1.4 OBJETIVOS

O objetivo geral deste trabalho é propor uma familia de topo-
logias de retificadores monofasicos unidirecionais de alto ganho com
esforcos de tensao reduzidos nos componentes.

Os objetivos especificos deste trabalho sao:

e Pesquisar publicagoes referentes ao tema;

e Estudo tedrico de técnicas de dimensionamento para células de
capacitor chaveado;

e Analise tedrica do conversor boost hibrido;

e Analises estatica e dinamica das estruturas propostas;
e Verificagao por simulacao;

e Confecgdo de protdtipos para verificagdo experimental;
e Anadlise dos resultados experimentais obtidos;

e Comparagao entre as topologias propostas e demais topologias
previamente apresentadas na literatura.

1.5 ESTRUTURA DO TRABALHO

Este trabalho é estruturado em seis capitulos. O primeiro apre-
senta a motivagao, revisao bibliogréfica e a proposta do trabalho.
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O segundo capitulo apresenta o conceito de capacitor chaveado,
principio de operacao de células de capacitor chaveado, topologias exis-
tentes na literatura e a andlise estdtica da célula tipo ladder, que sera
usada para dimensionamento de componentes e levantamento de mo-
delos dindmicos.

O terceiro capitulo mostra o principio de operacao, andlises estatica
e dindmica e dimensionamento dos componentes passivos do conversor
boost hibrido. As andlises serao validadas através de simulagao.

Expandindo os conceitos vistos no terceiro capitulo, o capitulo
quatro continua a andlise do conversor boost hibrido, porém abordando
sua operac¢ao com corrente alternada na entrada.

Com base na anilise tedrica e nas metodologias de dimensio-
namento propostas, foram desenvolvidos trés protétipos com valor de
poténcia de 1 kW e valores de tensao de entrada e de saida de 220 V e
800 V, respectivamente. Os protétipos serao apresentados no capitulo
cinco, que apresenta a verificacao experimental das estruturas. Nesse
capitulo as formas de onda experimentais sdo apresentadas, como as
principais formas de tensao e de corrente, resposta ao degrau de carga,
curvas de rendimento, fator de poténcia e andlise das harmoénicas de
corrente conforme a norma IEC 61000-3-2.

O capitulo seis apresenta as conclusoes gerais do trabalho e re-
aliza uma breve comparacao entre as estruturas propostas e outras
estruturas similares na literatura.

1.6 PUBLICACOES

Os estudos realizados neste trabalho resultaram nas seguintes
publicacoes:

DIAS, Julio Cesar; MUSSA, Samir Ahmad; LAZZARIN, Telles Bru-
nelli. Single-phase hybrid boost rectifiers with high voltage gain and
high power factor. In: IECON 2016 - 42ND ANNUAL CONFERENCE
OF THE IEEE INDUSTRIAL ELECTRONICS SOCIETY, 42., 2016,
Florenga. Proceedings... . Florenca: IEEE/IES, 2016. p. 1406 - 1411

DIAS, Julio Cesar; LAZZARIN, Telles Brunelli. Steady state analy-
sis of voltage multiplier ladder switched-capacitor cell. In: 2016 12TH
IEEE/TAS INTERNATIONAL CONFERENCE ON INDUSTRY AP-
PLICATIONS - INDUSCON 2016, 12., 2016, Curitiba. Proceedings...
. Curitiba: IEEE/IAS, 2016. p. 1-6.
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Artigos submetidos para periddicos:

DIAS, Julio Cesar; LAZZARIN, Telles Brunelli. A Family of Voltage-
Multiplier Unidirectional Single-Phase Hybrid Boost PFC Rectifiers.
IEEE Transactions On Industrial Electronics, 2016.

DIAS, Julio Cesar; LAZZARIN, Telles Brunelli. Retificador Boost
Bridgeless Unidirecional Monofasico com Célula de Capacitor Chave-
ado. Revista Eletronica de Poténcia, 2016.
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2 CAPACITOR CHAVEADO

2.1 INTRODUCAO

Os conversores a capacitor chaveado sdo estruturas compostas
apenas por capacitores e interruptores, sendo que sua taxa de conversao
é determinada pelo nuiimero de células cascateadas. As estruturas utili-
zam associagoes em série de capacitores para multiplicagao ou divisao
da tensao na saida. Utiliza-se também comutacao em alta frequéncia
para associar capacitores em paralelo e realizar a transferéncia de ener-
gia entre os capacitores da célula.

A literatura apresenta diversas estruturas com a fungao de mul-
tiplicagao ou divisao de tensao, como as estruturas Fibonacci, ladder,
Dickson, série-paralelo, Cockcroft-Walton, entre outras [24-28].

Este trabalho estuda a célula ladder por sua caracteristica de
elevacao de ganho com esforcos de tensao divididos nos componentes.
A topologia Fibonacci proporciona ganho maior que a ladder conforme
se adiciona células em cascata. Entretanto, mais interruptores sao ne-
cessarios e os esforcos de tensao nos interruptores aumentam conforme
estagios sao adicionados. Também nao foram consideradas topologias
que exigem interruptores ativos adicionais, pois isto prejudica na mo-
dularidade da topologia, devido a necessidade de circuitos de comando
adicionais. A célula Cockcroft-Walton foi também descartada devido
a necessidade de um capacitor extra para o mesmo ganho, portanto a
topologia ladder se apresentou como a melhor opgao para atender a
proposta deste trabalho.

Diferente das topologias bésicas, a taxa de conversao das topo-
logias a capacitor chaveado é dada por numeros inteiros ou divisoes
por inteiros. Portanto, idealmente o ganho possui variagoes discretas e
nao depende da razao ciclica, como nos conversores classicos. Existe a
possibilidade de variar o ganho nestas topologias por meio da variacao
da razdo ciclica e da frequéncia de comutagao [29], porém, devido a
elevacao dos valores eficazes das correntes que circulam nos elementos
parasitas do circuito, o que faz com que o circuito apresente carac-
teristicas similares a conversores lineares.

Para evitar que o circuito apresente perdas excessivas, o dimen-
sionamento adequado do conversor é necessario. Para tal, é necessario
analisar o principio de funcionamento da célula e assim, determinar os
tempos de carga e descarga e os modos de carga do circuito.
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2.2 PRINCIPIO DE FUNCIONAMENTO

Uma forma de entender o principio de funcionamento das células
a capacitor chaveado de forma generalizada é analisar a célula basica
com ganho unitario, apresentada na Figura 11. Esta andlise deve ser
feita considerando as principais resisténcias intrinsecas dos elementos
do circuito. A auséncia das resisténcias resultaria em impulsos de cor-
rente nos capacitores devido ao paralelismo de duas fontes com dife-
rentes niveis de tensao.

Figura 11 — Célula de capacitor chaveado com ganho unitério.

A célula de ganho unitério funciona com duas etapas de operagao,
mostradas na Figura 12. Na primeira etapa, o interruptor S; conduz
e conecta o capacitor Cy,, a fonte de entrada V;, assim armazenando
energia. O interruptor So permanece bloqueado nesta etapa e a carga
R, é alimentada pelo capacitor de saida C,,.

Na segunda etapa de operacao, o interruptor S5 conduz e Sy
bloqueia. Nesta etapa o capacitor Cy,, transfere a energia armazenada
na primeira etapa ao capacitor de saida C, e a carga.

Figura 12 — Etapas de operacao da célula de ganho unitario.
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Percebe-se que, nas duas etapas, a corrente dos capacitores é
limitada somente pelas resisténcias parasitas dos interruptores R e
dos capacitores Rcgq € Roo, 0 que causa correntes elevadas de partida.
Caso o circuito nao seja corretamente dimensionado, pode haver valores
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elevados de corrente em regime permanente, o que leva a perdas e queda
de tensao. Para reduzir estas perdas, é importante que o circuito opere
em um modo de carga com picos de corrente reduzidos, ou seja, com
grandes constantes de tempo de carga e descarga.

2.3 MODOS DE CARGA

A células de capacitor chaveado podem trabalhar em um dos trés
possiveis modos de carga, descritos pela Figura 13.

Figura 13 — Modos de carga da célula de capacitor chaveado.
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O primeiro modo é o de carga total (CT). Neste modo, o capaci-
tor Cy,,, responséavel pela transferéncia de energia, se carrega e descar-
rega totalmente em cada etapa de operagao. Ao considerar a mesma
base de tempo para as trés figuras, este modo utiliza uma constante de
tempo menor, o que significa valores de capacitancia e/ou resisténcias
menores. Para a mesma poténcia transferida, seus picos de corrente
sao mais elevados, o que resulta em valores elevados de corrente eficaz
e, consequentemente, perdas elevadas e queda de tensao na saida do
conversor.

O segundo modo é o de carga parcial (CP). Neste modo, os
tempos de carga e descarga do capacitor é maior do que os tempos das
etapas de comutacao. Ainda hé picos de corrente no capacitor neste
modo, porém, eles sdo menos elevados, pois o capacitor nao precisa
armazenar e transferir toda a energia em cada etapa de operagao. Para
que o conversor opere neste modo, deve-se utilizar capacitores com valor
mais elevado do que os do modo CT, porém ganha-se em rendimento e
regulagao.

O 1ltimo modo é o modo sem carga (SC). Neste modo os picos
de corrente sao despreziveis e o rendimento é superior aos modos CP e
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CT. Entretanto, este modo requer constantes de tempo muito grandes,
0 que tem como consequéncia a necessidade do uso de maiores valores
de capacitancia. Este modo é evitado, pois geralmente implica em um
circuito sobredimensionado, o que aumenta os custos do conversor.

2.4 CELULA LADDER

A célula de capacitor chaveado tipo ladder, ilustrada na Figura
14, possui caracteristica elevadora de tensao e seu ganho é sempre dado
por numeros inteiros, relativos ao numero de células cascateadas. A
célula foi idealizada na figura para melhor visualizagao, porém também
é necessario considerar as resisténcias intrinsecas dos componentes para
sua analise.

Figura 14 — Célula ladder.
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Em estruturas hibridas, alguns interruptores podem ser trocados
por diodos, resultando em uma topologia similar a Cockcroft-Walton
[28]. As estruturas estudadas neste trabalho baseiam-se no conversor
CC-CC proposto por [20] exibido na Figura 15, em que a célula de
capacitor chaveado é destacada.

O dimensionamento dos capacitores de saida C,; e C,q sera abor-
dado junto com a operacao do sistema completo como retificador. A
especificacao dos semicondutores também serda abordada futuramente
assumindo-se que o conversor opera num modo de carga préximo ao
modo SC. Com base nestas especificagoes, este capitulo propoe uma
metodologia de dimensionamento de Cy, baseada no modelo de re-
sisténcia equivalente proposto por [30]. A partir desta andlise, também
serd apresentada uma metodologia para obtencao de um modelo de re-
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Figura 15 — Conversor boost hibrido.
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sisténcia equivalente, baseado em [23]. Este modelo permite levantar
modelos dindmicos de ordem reduzida de conversores hibridos e estimar
o ganho estatico nao ideal do conversor.

2.5 DIMENSIONAMENTO DE Csw

O dimensionamento de Cy,, depende da andlise individual da
célula ladder. A célula usada neste trabalho é ilustrada na Figura 16.

Figura 16 — Célula ladder para estruturas hibridas.
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Sabe-se que o modo de carga do capacitor tem influéncia direta
nas perdas do conversor. Uma forma de analisar essas perdas se dé
por meio de um modelo de resisténcia equivalente. Esta célula pode
ser representada pelo circuito equivalente, mostrado na Figura 17, no
qual a resisténcia equivalente representa as perdas na transferéncia de
energia da entrada ao capacitor de saida.

A resisténcia equivalente do circuito é obtida por intermédio do



48

Figura 17 — Circuito equivalente da célula de capacitor chaveado.
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conhecimento da tensdo de entrada, que é especificada, e da tensao
e da corrente de saida, que podem ser calculadas. Uma resisténcia
equivalente maior implica maior queda de tensao na saida para a mesma
poténcia, além de reduzir o rendimento da estrutura. Para calcular
esta resisténcia, antes é necessario obter o ganho da célula, calculado
mediante analise do circuito em regime permanente.

A célula ladder possui duas etapas de operagao, cujos estados
topoldgicos sao descritos pela Figura 18. E necessario considerar as
perdas nos componentes nesta andlise, pois elas alteram os tempos
de carga e de descarga dos capacitores e, por consequéncia, alteram os
valores eficazes de corrente, o modo de carga e a resisténcia equivalente.

Figura 18 — Estados topoldgicos da célula ladder: (a) armazenamento
de energia, (b) transferéncia de energia.

Nesta analise, sera considerada a transferéncia de energia do ca-
pacitor C,s, que é alimentado pelo conversor boost, para o capacitor de
saida Cy1. Sendo que esta andlise somente considera a transferéncia de
energia entre os capacitores da célula, o capacitor Cye é considerado
uma fonte de tensdo de valor fixo voea.

Na primeira etapa de operacao, o interruptor S conduz e o ca-
pacitor Cy,, é conectado em série a fonte de tensao vo,2, armazenando
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energia. Na segunda etapa, o interruptor S bloqueia e o capacitor Clg,,
transfere a energia armazenada na primeira etapa ao capacitor Cpy
através dos diodos D1 e D3, que sao representados por fontes de tensao
referentes a tensao Vp direta. Idealmente, o diodo D3 nao conduziria,
porém se tratando de uma estrutura hibrida, o indutor do conversor
boost induz a conducao de Ds.

Além disto, os trés capacitores da célula seriam submetidos ao
mesmo valor de tensao, o que faria com que a tensao de saida tivesse
valor 2vc,2. Entretanto, os elementos parasitas dos capacitores e semi-
condutores provocam uma queda de tensao em cada estagio de trans-
feréncia. A metodologia abordada neste trabalho para verificar estas
perdas serd a andlise estatica por espago de estados.

O sistema de equagoes de estado é descrito por

{a’;:A-x+B-u 2.1)

y=F-x+F-u’

em que os vetores que contém as varidveis de estado x e as varidveis
independentes de entrada u sao descritos por

_ VCsw _ V002
1‘—<UCOI> e u—( Vo ) (2.2)

As matrizes e vetores de estado para o primeiro estado topolégico
sao descritos por

Rco (2:RcotRo) _ K2—Ki-(2ReotRo)
Ay = K2 Cur Reo RooKz-Cow (2.3)
Co 1 ’
_COI'Kz _Col'KZ
Ko—(K1—Rco) (2:Rcot+Ro)  Reo(2-ReotRo)
Bi = e gl ) 24
001~K2 Col'K2
Ei=(0 1) e FF=(0 1), (2.5)
em que
Kl = RC’sw + RS’ + RCO (26)
e
Ky = (2 Roo+ Ry) - K1 — RZ,. (2.7)

Para o segundo estado topoldgico, as matrizes e vetores de estado
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sao descritos por

_2-RcotRo Ro—Rco
A2 = ( K37(2-ngjjrcﬁ:1)_Rcsw Rcsw'(lfgi;cﬁgo)*l(s ) s (28)
K3-RcoCo1 K3-RcoCo1
e 0
By = 3o 0 s (2.9)
Co1-K3
Ey=(0 1) e Fb=(0 1), (2.10)
em que
K3 = (Rco+ R,) - Roo + Resw - (2- Reo + Ro). (2.11)

A partir das matrizes encontradas, isola-se as componentes de
grande sinal do sistema de equagoes de estado e obtém-se o valor de
tensao Vo, , descrito por

19

Veor=(—E-A""-B-U+F-U). (2.12)

Como mencionado anteriormente, a resisténcia equivalente de-
pende das tensoes Vooa € Voo € o valor médio da corrente Ioq, en-
tregue ao capacitor de saida e a carga. A tensao Vi, € especificada,
Vo1 € obtida por meio da anédlise por espaco de estado e a corrente I,
é calculada como sendo da corrente média no diodo D1, descrita por
(2.13). Este valor de corrente é obtido do conhecimento do valor médio
de corrente em Cy,, na segunda etapa de comutacao.

Csw g dUC’sw
I, = dt = Csyp - AVCsap + [s- 2.1
17T, / dt Couw - BvGsuw - f (2.13)
DT,

Os capacitores de saida C,; e C,o sao projetados com carac-
teristicas dinamicas muito mais lentas que o capacitor Cl,,, portanto,
as tensbes a que estdo submetidos sdo consideradas valores fixos. A
corrente do capacitor Cy,, € dada pela sua variacao de tensao Avogsy,
que é obtida pela subtragao das tensoes instantaneas no inicio de cada
etapa de comutagao.

A primeira etapa de operacao é descrita pelo sistema de equacoes
(2.14) no dominio do tempo. Nessa andlise, a influéncia das resisténcias
série equivalentes R¢, dos capacitores de saida na corrente de saida
é desprezada, pois a resisténcia de saida possui valor significativa-
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mente maior. Para simplificar algumas varidveis repetidas, os valores
de tensdo instantanea do capacitor chaveado vosy (Ts) € vosw(D - Ts)
serao descritos como v, e vy, respectivamente.

Vb + Ciiw fiCsw(t)dt + Va + (RCsw + Ry + RCO) ' iCsw(t)
Vo2 — Rco - Icor =0

Ioo = — Veo1+Veoo

o

(2.14)

Resolvendo o sistema por Laplace e isolando i¢gq, (t), obtém-se

o valor de corrente instantanea para a primeira etapa de operagao,
descrito por

(VCOQ + VD - Ua) : Ro - RC’O : (VCol + VCO2> .
Ro . (RCsw + Rs + RCO)

t
e K1 Csw

iC’sw (t) =

(2.15)

A variavel v, continua indefinida. A obtencao do seu valor € feita

a partir da andlise da segunda etapa de operagao, a qual é representada
pelo sistema de equagoes descrito por

ﬁ f Z‘Csw(t)dt + Vp + (RC’sw + RCO) : Z-C'su) (t)
—Vco2 + Rco - Icoa =0 . (2.16)
Iops = _ch)lérovcoz
O sistema de equagoes 2.16 também ¢é resolvido por Laplace.
Neste sistema, a corrente no instante Ty € isolada, obtendo assim a
expressao

(Ub — VCOl) i RO + RCO : (VCol + VCO2) a-D)T

iosw(Ts) = — . (RoswtRco) Csw |
‘e ( ) Ro : (RCsw + RCO) ¢

(2.17)
A partir das expressoes (2.15) e (2.17), obtém-se os valores de
Vg € Uy, descritos por

_ (1—D)-Ts
Vcol . I?QC:)O . (1 —e (RCs'w+RCo)'CSw)

(1—-D)-Ts
- . Rco
+Veo, - (6 (RoswtRco) Csw 41 — 5())

Vg = (2.18)
_ (1-D)-Ts
+Veo, - 1}00 .6 (Rosw+Rco) Csuw
° (-D).Ts

+be . 67 (RCstFRCo)'CSw
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e
—D-Ts
B (1—D)-Ts
Veoy - RRCU'(le (RCs1u+RCo)'CSW>:|

+ R Gy P) T 1
l1—e (RCsw+ROO)'CS'w
_ (1-D)-Ts

Vo, - € (RcswtRcoo) Csw

_ __ a-pym
S S 210)
o

2.R, R D Ts
Veoor- (+1—7Rf° +7RC;° e K1 Csw )
+ ____(Q=-D)Ts
1—e (RCsw+RCo)‘csw
_—D-Ts
Vp- lfeKl'Csw)
____ (A-D)Ts
1—e (RcswtRco) Csw

Com base nos valores de v, e vy, é obtido o valor de ondulagao de
tensdao em Cy,, e de corrente média nas etapas de operacao. Por meio
dos valores encontrados, é obtida a resisténcia equivalente da célula de
capacitor chaveado, descrita por

VCOQ - VC01
Cisw - (Ub - va) : fs.

A partir da resisténcia equivalente, é possivel estimar as perdas
na transferéncia de energia entre os capacitores do circuito. Também é
possivel tragar curvas relacionando a resisténcia equivalente aos parametros
de projeto e, assim, determinar os melhores pontos de operagao.

Foram tragadas as curvas de ganho da célula e da resisténcia
equivalente em relacao a razao ciclica do circuito, que sao apresentadas
na Figura 19. Nota-se que nas regidoes em que o ganho estatico tem
menor valor, a resisténcia equivalente é elevada. Isso significa que, para
regular o ganho estatico da estrutura por intermédio da razao ciclica,
o rendimento é comprometido.

Também nota-se que, diferente de trabalhos anteriores encontra-
dos na literatura [22], a resisténcia equivalente apresenta o menor valor
com razao ciclica 0,65, e nao 0,5. Isso ocorre porque neste caso é ana-
lisado o comportamento da célula que serd utilizada em uma estrutura
hibrida e, por conta disso, é composta por diodos e um interruptor,
que possuem caracteristicas diferentes de perdas. Portanto, o ponto de
menor resisténcia equivalente varia conforme os elementos parasitas e
a poténcia processada pela célula.

Com a finalidade de verificar a influéncia da caracteristica de

Req = (220)
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Figura 19 — Ganho e resisténcia equivalente em fun¢ao da razao ciclica
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carga e de descarga do capacitor Cy,, nas perdas do circuito, foram
tracadas as curvas de resisténcia equivalente em funcao da frequéncia
de comutagao fs e da capacitancia Cyy,.

Na Figura 20 é observada a influéncia da frequéncia de comutagao
na resisténcia equivalente. O modelo de resisténcia equivalente apresen-
tado leva em consideracao somente as perdas de conducgao do circuito,
portanto esta curva nao deve ser utilizada como critério tinico para de-
terminar a frequéncia de comutacao. A frequéncia de comutacao neste
trabalho foi escolhida a partir das caracteristicas dos semicondutores
escolhidos.

A curva de resisténcia equivalente em funcao da frequéncia mos-
tra que as perdas de condugao sao menores em frequéncias de co-
mutacao elevadas. Isto ocorre porque a frequéncia de comutagao in-
fluencia na energia que o capacitor Cs,, armazena e transfere em cada
periodo de comutagao, desta forma afetando o modo de carga no qual a
célula opera. Um periodo de comutacao maior causa picos de corrente
maiores, o que resulta em valores eficazes elevados e, por consequéncia,
maiores perdas nas resisténcias parasitas do circuito.

O fator principal que determina as perdas em um circuito a ca-
pacitor chaveado é o modo de carga do capacitor. Uma capacitancia
maior resulta em constantes de tempo maiores nos estiagios de carga e
descarga, o que causa cargas e descargas mais lentas. O aumento das
constantes de tempo do circuito reduz os picos de corrente no capaci-
tor Cyy e, desta forma, reduz as perdas e a resisténcia equivalente da
célula, como é observado na Figura 21.

A curva apresentada na Figura 21 pode ser utilizada para espe-
cificar o valor de capacitancia Cj,. A regiao destacada representa o



54

Figura 20 — Resisténcia equivalente em funcao da frequéncia de co-
mutagao fs.
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Figura 21 — Resisténcia equivalente em fungao da Capacitancia Cl,,.
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modo de carga CP. A regido a direita da regido destacada é o modo
SC, em que a resisténcia equivalente apresenta pouca redugao com o
aumento de capacitancia. Trabalhar no modo SC significa trabalhar
com um capacitor sobredimensionado. A regiao a esquerda da regido
destacada representa o modo CT, no qual as perdas sao muito elevadas
e o capacitor é subdimensionado. Portanto, é importante que o valor
de capacitancia escolhido esteja no joelho da curva.

Os célculos de resisténcia equivalente, além de serem tteis para
especificacao de componentes, podem ser utilizados para a obtencao



55

de modelos equivalentes da célula. O trabalho [23] propde um modelo
baseado em um autotransformador ideal CC e CA, o qual é mostrado
na Figura 22.

Figura 22 — Modelo equivalente da célula de capacitor chaveado , ba-
seado em autotransformador.
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O circuito equivalente também apresenta uma resisténcia equiva-
lente, que é descrita por (2.21). Este circuito equivalente serd utilizado
para a obtencao de modelos dindmicos de ordem reduzida do conversor
hibrido e também para estimar o seu ganho estatico.

(1 - D) : (V002 - VCol)
Cs’w : (’Ub_va) 'fs '

R, = (2.21)

2.6 CONCLUSAO

Neste capitulo a célula de capacitor chaveado tipo ladder foi
analisada. Os principios de operacao, modos de carga e resisténcia
equivalente foram apresentados.

A célula de ganho unitario foi utilizada para descrever o principio
de funcionamento das células de capacitor chaveado. Foi visto que é
necessario considerar as resisténcias intrinsecas no circuito, pois elas au-
mentam os tempos de carga e limitam os picos de corrente que ocorrem
durante o paralelismo dos capacitores.

Foi utilizada a aproximacgao por espago de estados para a ob-
tencao da curva de ganho da célula de capacitor chaveado em funcgao
da razao ciclica. Também foram obtidas as curvas de resisténcia equi-
valente em funcao da razao ciclica, frequéncia de comutagao e capa-
citancia. A curva de resisténcia equivalente em fungao da capacitancia
foi utilizada para dimensionar o capacitor Cy,,. A partir desta curva, é
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possivel estimar o modo de carga e escolher o capacitor mais adequado
para as especificacoes de cada projeto.
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3 CONVERSOR BOOST HiBRIDO

3.1 INTRODUCAO

As estruturas propostas neste trabalho baseiam-se no conversor
boost hibrido proposto por [20]. A compreensao do funcionamento das
estruturas retificadoras é facilitada quando se entende o principio de
funcionamento da estrutura CC-CC.

O conversor CC-CC boost hibrido é apresentado de forma ge-
neralizada na Figura 23. A estrutura é composta pelo conversor bo-
ost convencional e a célula multiplicadora de tensao tipo ladder. Esta
estrutura tem a caracteristica de multiplicacao do ganho estatico do
conversor boost convencional por um valor inteiro.

O conversor boost convencional apresenta limitacoes de ganho
estdtico devido a seus elementos parasitas [31]. Para reduzir tais li-
mitagoes, a estrutura hibrida utiliza a célula multiplicadora de tensao
para expandir seu ganho estatico. Esta célula multiplicadora pode ser
cascateada em mais estagios e, assim, aumentar o ganho sem a neces-
sidade de inserir interruptores controlados adicionais.

Figura 23 — Conversor boost hibrido generalizado.
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Vi
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3.2 ETAPAS DE OPERACAO

A topologia CC-CC opera em duas etapas, descritas pela Figura
24. Na primeira etapa, o interruptor S e o diodo Dy conduzem. O
indutor L armazena energia e o capacitor Cys transfere energia para o
capacitor Cy,,.

Na segunda etapa de operagao, o interruptor S bloqueia e os
diodos D; e D3 conduzem. O capacitor C,o se carrega através da
energia armazenada no indutor e o capacitor Cy,, transfere energia ao
capacitor Cl.

Figura 24 — Etapas de operacao do conversor boost hibrido: (a) inter-
ruptor S conduzindo; (b) interruptor S bloqueando.

\ 0 $D1 Yo

== Co1 = Co1
D> + +
::Cm [ Ru§ Ve ::Cs‘w [ Ro§ Ve
i L - i L Ds -
—Con2 == Co2
R
Vi Vi
(a) (b)

A associag@ao em paralelo dos capacitores nas etapas de operacao
faz com que eles apresentem, idealmente, o mesmo nivel de tensao.
A queda de tensdo entre eles depende dos elementos parasitas e do
dimensionamento correto dos capacitores.

As formas de onda da estrutura, apresentadas na Figura 25, de-
vem ser analisadas considerando as perdas no circuito. Em um circuito
ideal, o paralelismo de capacitores com valores diferentes de tensao
resultaria em correntes com picos de valor infinito, portanto, as re-
sisténcias parasitas do circuito devem ser consideradas [32].

Este capitulo aborda o ganho estatico da estrutura, a ondulacao
de corrente de entrada e o modelo dindmico de corrente. O dimensiona-
mento do indutor L e dos capacitores de saida sera abordado na andlise
das estruturas retificadoras propostas, visto que a andlise na frequéncia
da rede f, deve ser feita para estes dimensionamentos. A metodologia
de dimensionamento de Cj,, é a apresentada no capitulo anterior.
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Figura 25 — Formas de onda do conversor boost hibrido.
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3.3 GANHO ESTATICO

O ganho estatico do conversor hibrido é obtido por meio da
analise da tensao sobre o indutor nas duas etapas de operacao. Na
primeira etapa, a tensao sobre o indutor é V; e, na segunda etapan a
tensao é V; — Vioos.

Idealmente, a tensao Ve equivale & metade da tensao de saida,
mas se houver mais células cascateadas, a tensao no capacitor é descrita
por (3.1), em que N é o numero de células cascateadas.

Vo
N +1

Veoa = (3.1)
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Considerando que o valor médio de tensdo sobre o indutor é nulo em
regime permanente, obtém-se a expressao

Vi-D+(1—D)-<Vi—N‘i°1>:O. (3.2)

Desenvolvendo a expressao (3.2) e isolando os termos V; e V,,
obtém-se o ganho estatico do conversor hibrido, descrito por

Vo _N#1 (3.3)
Vi 1-D
O ganho apresentado na equacao (3.3) é uma idealizacao do ga-
nho estatico da estrutura. Por se tratar de uma estrutura de quarta
ordem, ha varios elementos envolvidos na deducao do ganho estatico
nao-ideal. Este trabalho propoes uma simplificagao do calculo de ganho
estético baseada em [23], que utiliza o circuito equivalente apresentado
na Figura 26 para a andlise da estrutura hibrida.

Figura 26 — Circuito equivalente do conversor boost hibrido.
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O circuito equivalente possui duas etapas de operagao. Na Fi-
gura 27, sao mostrados os dois estados topoldgicos referenciados ao
enrolamento priméario do transformador ideal. As etapas funcionam da
mesma forma que no conversor boost convencional. Na primeira etapa,
o interruptor S conduz e L armazena energia. Na segunda etapa o diodo
D conduz e transfere a energia armazenada no indutor L na primeira
etapa a saida.

O ganho estéatico é obtido mediante o balanco volts-segundo no
indutor. Na primeira etapa, a tensao sobre o indutor é descrita por

’U/L ZVi—(RL—i-Rs)-IL, (3.4)
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Figura 27 — Estados topoldgicos do circuito equivalente: (a) primeira
etapa, (b) segunda etapa.
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e na segunda etapa, é descrita por

R, Vo
”UZ%VD<RL+ 4(1).[[12' (3.5)

A tensdo sobre o indutor é nula em regime permanente, e a partir
dessa consideragao, a expressao (3.6) é encontrada.

R.q-D'
4

=0 (3.6)

Vv, D'
Vi—IL'(RL+Rs'D+ 3

) v

A varigvel R’eq7 diferente dos outros elementos parasitas, varia
significativamente em relagao a carga e razao ciclica. Considera-se va-
lores fixos para os demais componentes parasitas. A varidvel R’eq nao
pode ser considerada um valor fixo ao tragar a curva de ganho, pois
ela representa as caracteristicas da célula de capacitor chaveado, cuja
caracteristica de ganho individual foi apresentada anteriormente na Fi-
gura 19.

O valor de Ir, descrito por (3.7), é obtido considerando que a
corrente média de saida refletida ao enrolamento primario é igual a
corrente no diodo.

2-Ip 21, 2.V,

Ir = = . .
YD T D R, D 3.7
Substituindo (3.7) em (3.6), encontra-se a expressao
Vi— 3t (4 Ry +4-R,-D+ D' R'eq) (38)

~Vp - D' — YDl =,
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Isolando V, na expressao (3.8), a expressao (3.9) é encontrada

2-D'-R,-(Vi—Vp D)

V, = .
° 4-Rp+4-Ry,-D+D'-R.q+R,-D?

(3.9)

A partir das expressoes encontradas, as curvas de ganho ideal e
nao-ideal da estrutura hibrida sao tragadas e apresentadas na Figura
28. A curva nao ideal foi tracada considerando as resisténcias parasitas
do indutor L, interruptor S e capacitores de saida Cy1 € Cya como 0,1 %
do valor da carga R,.

Observa-se que, para os valores de razao ciclica zero e um, o
ganho é nulo na curva de ganho nao ideal. Na curva ideal, o ganho
é simplesmente multiplicado pelo ganho (N + 1) da célula, portanto
seu valor é (N + 1). A curva nao ideal apresenta este comportamento
por causa do aumento da resisténcia equivalente da célula de capacitor
chaveado nestas regioes. Entretanto, na pratica, o conversor terd ganho
unitario com razao ciclica nula, pois os diodos D1, Dy e D3 comegam a
conduzir. Isto nao é observado na curva, pois a célula entra em modo
de carga CT, o que altera os estados topolégicos da estrutura, sendo
que a corrente em Cl,, se torna nula. Portanto, o modelo de resisténcia
equivalente se torna invalido para o modo CT. Entretanto, o modelo
equivalente ainda é vélido para os modos PC e SC.

Figura 28 — Curvas de ganho estatico do conversor boost hibrido.
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A equagdo de ganho também foi calculada pela andlise do circuito
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completo por espago de estados. As matrizes de estado obtidas s&o
descritas no apéndice A.

3.4 ONDULACAO DE CORRENTE DE ENTRADA

O valor de ondulacao de corrente no indutor é obtido a partir da
andlise da tensao sobre o indutor em uma etapa de operacao. A tensdo
sobre o indutor na primeira etapa de operagao é descrita por

dig,
vp=L-— =V,. 3.10
L dt T ( )

Isolando a ondulacao de corrente Aij, e mudando as varidveis

para parametros de projeto, obtém-se

(3.11)

A equagdo (3.11) pode ser usada para dimensionamento do in-
dutor de entrada do conversor CC-CC. Neste trabalho, por se tratar do
estudo de retificadores, a ondulacgao de corrente deve ser parametrizada
para determinar o pior caso. Esta parametrizacao serd apresentada no
préximo capitulo, que trata da andlise dos retificadores na frequéncia
da rede.

3.5 MODELO DINAMICO DE CORRENTE

Os retificadores propostos sao controlados por intermédio do cas-
cateamento de uma malha de tensao externa e uma malha interna de
corrente desacopladas por frequéncia, mostradas no diagrama de blocos
da Figura 29. A funcdo de transferéncia da tensdo de saida em funcédo
da corrente de entrada serd apresentada no capitulo seguinte, onde o
conversor serd analisado na frequéncia da rede.

O controle de corrente é rapido o suficiente para que, no periodo
da rede, a tensao de entrada seja vista como um valor constante.
Também serd considerado que os capacitores de saida sao grandes o
suficiente para que a planta de corrente veja a saida como constante.

A malha de corrente, mostrada na Figura 30, controla a corrente
a partir da referéncia de corrente ir,..f, dada pela saida do contro-
lador C,(s), multiplicada por um sinal senoidal, obtido por meio da
leitura de tensao da rede elétrica. Visto que as células de comutacao
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Figura 29 — Diagrama de blocos do sistema em malha fechada.

Vo

sao unidirecionais, os sinais de referéncia e a realimentagao devem ser
retificados, pois a célula é somente capaz de regular amplitude e nao o
sentido da corrente de entrada.

Figura 30 — Diagrama de blocos da malha de corrente.

Para obter a planta de corrente, o circuito equivalente mostrado
na Figura 31 é considerado. Neste capitulo é utilizada a metodologia de
modelos médios de pequenos sinais para obter os modelos dinamicos.
Para a validagao matematica dos modelos, o circuito equivalente e o cir-
cuito completo de quarta ordem foram também modelados por espaco
de estados, e os calculos sdo apresentados no Apéndice A.

Figura 31 — Circuito equivalente do conversor hibrido.
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A partir da andlise dos estados topoldgicos, apresentados na Fi-
gura 24, obtém-se as equagoes de tensao no indutor em fungao do tempo
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na primeira e segunda etapas de operagao, descritas por

L0 v, (R, +R,)-ip
.. : v, - (3.12)

L) _ Vv (

A partir destas equagoes, obtém-se o valor médio quase ins-
tantaneo de tensao no indutor, descrito por

L) — — Ry (i () - Ry (i (8) - (d(0)
£V = Vi - (1) — 22 (i1 (1) 1)
I () - (d(1) — 5+ % - (d(e)

As varidveis em funcao do tempo sao entao decompostas em
pequenos e grandes sinais.

(ir(t)) = Ip +ir(t)
{ (d(t)) = D +d(t) (3.14)
Substituindo (3.14) em (3.13), encontra-se

L = Vg Vo = Y= (Ro+ 5
4)mwu%fwyD<%fwyw>

+ (% - R) DL+ (B2 - R)-d0) - I

+(Res R, -D~%L(t)+<RL;q—RS).CZ(t).EL(t)

Desprezando as componentes de grande sinal e de segunda ordem
e aplicando a transformada de Laplace na expressdo (3.15), obtém-se

L-s-ip(s)=— (RL—F%) “ip(s) + (Y —Vp) ~d(s)

+ (% - Rs> d(t) I+ (R;fq - Rs) D. ’ALL(S) (3.16)

Isola-se as varidveis iz, (s) e d(s) e assim a funcdo de transferéncia
(3.17) é obtida.

~ Vo — . — R:’q
G(S)— ZL(S) _ ( 2 )+VD IL (R 4 ) (3 17)
E O] o (1-D) '
ds) s LtR,+ =D g p
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3.6 SIMULACOES

As simulagoes dos modelos estético e dindmico foram validadas
por simulacao a partir do software PSIM. Por se tratar da analise do
conversor com entrada em corrente continua, a tensao de entrada foi
alterada, porém os componentes escolhidos foram os mesmos definidos
para o projeto. O Circuito utilizado para as simulagoes do conversor
CC-CC ¢ apresentado na Figura 32.

Figura 32 — Circuito para a simulacao do conversor CC-CC boost
hibrido.

plantacorrente

Corrente inicial

As especificagoes dos componentes utilizados para as simulagoes
sao descritas na Tabela 1 e os componentes sao os mesmos utilizados
no projeto pratico.

Foi realizada a simulagao para verificar o ganho estatico da es-
trutura. Entretanto, utilizou-se 0,1 % do valor da resisténcia de carga
nas resisténcias Rs, Ry e Rc, para melhor visualizagao da curva. Foi
utilizada a fungao parameter sweep do software PSIM para obter pon-
tos com intervalos de razao ciclica de 0,05 e foram extraidos os valores
de ganho estatico do conversor completo.

Além do modelo de ganho estatico com circuito equivalente apre-
sentado, também foi obtida a curva de ganho do sistema completo
através do modelo por espaco de estados, cujas matrizes sao apre-
sentadas no apéndice A. Os resultados obtidos sao apresentados na
Figura 33.
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Tabela 1 — Especificagoes do conversor CC-CC boost hibrido simulado

Componente Especificagao
Poténcia nominal P, 1000 W
Tensao de entrada Vj 200 V
Frequéncia de comutagao fg 100 kHz
Tensao de saida V, 800 V
Indutor L 1,6 mH
Capacitores de saida C,1 e Cp1 940 uF
RSE dos capacitores de saida R¢g, 0,055 ©2
Capacitor chaveado Cgq, 40 pF
RSE do capacitor chaveado R g4, 0,005 Q2
Tensao direta nos diodos Vp 1,3V
Resisténcia de condugao dos MOSFETS Rg 0,08 2
Resisténcia de carga R, 640 Q

Figura 33 — Validacao da curva de ganho estatico por simulagao.
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Para a validagao do modelo dindmico de corrente, foram utiliza-
dos os parametros definidos na Tabela 1. Foi aplicado um degrau de
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razao ciclica de 0,01 aos circuitos completo e equivalente e a planta de
corrente, e o resultado obtido é apresentado na Figura 34. O degrau
foi aplicado apds o circuito entrar em regime permanente com razao
ciclica 0.49. Foi somado a saida da planta de corrente o valor de cor-
rente em regime permanente antes da aplicacao do degrau para melhor
visualizagao.

Observa-se que o circuito equivalente, o circuito completo e a
funcao de transferéncia calculada apresentam a mesma resposta dinamica,
portanto, pode-se considerar o modelo valido. Isto ocorre pois os polos
dos elementos considerados na andlise sao dominantes em relagao aos
polos acrescentados pela insercao da célula de capacitor chaveado.

Figura 34 — Validacao da planta de corrente.

I(Lin)  plantacorrente

Tempo (s)

3.7 CONCLUSAO

Este capitulo apresentou a anélise do conversor CC-CC boost
hibrido, que é a estrutura que serviu como base para as topologias
estudadas neste trabalho.

O principio de operagao foi apresentado e analises foram reali-
zadas por meio do circuito equivalente com autotransformador. Este
circuito serviu tanto para a andlise do ganho estdtico, como para a
analise do comportamento dinamico da tensao de entrada.

A ondulacao de corrente de entrada foi analisada em alta frequéncia
e, a partir dela, serd possivel calcular o valor de indutancia nos retifi-
cadores estudados.

Por fim, foi obtida a funcao de transferéncia da corrente de en-
trada em funcgao da razao ciclica, que sera utilizada para o controle da
malha interna.

Célculos referentes a tensao de saida, como ondulagao e resposta
dinamica serao abordados no capitulo seguinte, pois esta andlise deve
ser feita na frequéncia da rede.
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4 RETIFICADORES BOOST HIBRIDOS

4.1 INTRODUCAO

Duas topologias novas foram propostas e neste capitulo elas seréo
estudadas junto com a topologia HBR, proposta por [7]. O projeto
dos componentes passivos é o mesmo para as trés topologias, porém
os conversores apresentam esforgos de corrente diferentes na célula de
comutacao.

No periodo de comutagao os retificadores apresentam o compor-
tamento descrito no capitulo anterior. Neste capitulo os conversores
sao analisados no periodo da rede. As principais formas de onda dos
retificadores estudados sao mostradas na Figura 35.

Figura 35 — Principais formas de onda dos retificadores boost hibridos.

A

|
Vi |
|

NN

|

|

. |
A L I
|

| |

)

|
! 2 ot

Diferentemente da estrutura apresentada em [7,33], o indutor é
movido para o lado CA do retificador, portanto, a corrente no indutor é
a prépria corrente de entrada. Por se tratar de estruturas a dois niveis,



70

a frequéncia da rede é dobrada nos capacitores de saida.

A tensao nos capacitores é metade da tensao de saida e o casca-
teamento de mais células de capacitor chaveado possibilita o aumento
da tensao de saida sem aumentar os valores de tensao nos capacitores.
Desta forma, os esforcos de tensao nos interruptores também nao se
alteram.

4.2 ETAPAS DE OPERACAO

As estruturas propostas apresentam duas etapas de operacao
para cada semiciclo da rede. Os estados topologicos referentes ao se-
miciclo positivo da rede sdo apresentados na Figura 36. As unicas
diferengas que os estados topoldgicos apresentam no semiciclo negativo
sao referentes a conducao dos diodos da ponte retificadora, incluindo
os diodos de corpo dos MOSFETSs. Os estados topolégicos no semiciclo
negativo da rede sao apresentados na Figura 37.

As etapas de operagao sdo descritas da mesma forma que o con-
versor hibrido CC-CC. Na primeira etapa ocorre o armazenamento de
energia no indutor L e no capacitor Cy,. Na segunda etapa a energia
armazenada é transferida aos capacitores de saida.

E importante que na primeira etapa todos os interruptores de
um brago conduzam, pois isto permite a transferéncia de energia do
capacitor Cyo para Cy,,. Esta estratégia de modulagao é uma vantagem
das topologias propostas, pois nao ha risco de curto circuito de braco e
0 conversor necessita de um tnico comando para todos os interruptores.
Esta caracteristica atribui a unidirecionalidade as células de comutacao
e torna as estruturas mais robustas.
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Figura 36 — Etapas de operagao no semiciclo positivo da rede (a) HBR -
S conduz, (b) HBR - S bloqueia, (¢) HBBR-2S - S; e S3 conduzem, (d)
HBR-2S - S; e Sy bloqueiam, (¢) HBBR-4S - 51, S5, S3 e Sy conduzem,
(f) HBR-2S - Sl, SQ, Sg e 54 bloqueiam.
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Figura 37 — Etapas de operagao no semiciclo negativo da rede (a) HBR -
S conduz, (b) HBR - S bloqueia, (¢) HBBR-2S - S; e S2 conduzem, (d)
HBR-2S - S; e S3 bloqueiam, (¢) HBBR-4S - 51, S, S3 e S4 conduzem,
(f) HBR-2S - S, S2, S5 e Sy bloqueiam.
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4.3 GANHO ESTATICO NA FREQUENCIA DA REDE

A andlise do retificador no perfodo da rede é realizada em relacao
a varidvel «, descrita pela expressdao (4.1). Ela relaciona o pico de
tensao de entrada V), com a tensdo de saida V,. No conversor boost
convencional, este valor seria o indice de modulacao da estrutura.

o= (4.1)
O ganho estatico da estrutura é reescrito em relagao a variavel

« e ao angulo da rede wt como

12
a-sen(wt) 1 —d(wt)’

(4.2)

Partindo da expressao (4.2), a razao ciclica é calculada a partir
de « e do angulo da rede como

dwt) =1-2-a- sen(wt). (4.3)

Entao sao tragados os graficos, mostrados na Figura 38 a , que
apresenta a razao ciclica em relagao ao angulo da rede e a variavel a e
a Figura 38 b, que mostra um corte 2D do gréafico apresentado.

Figura 38 — (a) Razéo ciclica em funcéo de a e wt; (b) razao ciclica em
funcao de wt.
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O grafico foi tragado de 0 a 7, pois para o semiciclo negativo o
conversor apresenta a mesma caracteristica, devido a unidirecionalidade
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da célula de comutacdo. Isso pode ser observado no gréfico, pois na
passagem por zero a razao ciclica tem valor 1, enquanto em uma célula
de comutagao bidirecional teria valor 0,5.

4.4 INDUTOR DE ENTRADA

A corrente no indutor possui envoltéria senoidal na frequéncia
da rede, portanto é necessario o projetar considerando o caso de maior
ondulagao de corrente. A equagdo de ondulacdo de corrente em alta
frequéncia foi deduzida no capitulo anterior e ela é descrito em funcao
do angulo da rede por

) vi(wt) - d(wt)
Aip = ——————=. 4.4
L L/ (4.4)
Reescrevendo (4.4) em funcao de «, obtém-se
Aij = Vo - - sen(wt) - d(wt). (4.5)

L'fs

Utiliza-se a expressao (4.6) para eliminar o seno e reescrever a
ondulagao de corrente somente em fungao de D(wt).

1—
a-sen(w-t) = w (4.6)
Substituindo (4.6) em (4.5), obtém-se a expressao
o (1 —d(wt)) - d(wt
Aiy = Voo (1= dlwt)) - d(wt) @)

2Lfs

Esta expressao é entao parametrizada, resultando na expressao
(4.8). Ao considerar que D é uma funcdo de « e wt, o gréfico de
ondulagao de corrente parametrizada é tragado (Figura 39),.

Nir = (1 —d(wt)) - d(wt) (4.8)

Observa-se que para valores de o proximos de zero, a ondulagao
de corrente ndo possui seu pico no ponto de maior corrente (wt = w/2).
Para especificar o ponto de maior ondulacao de corrente, é necessario
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Figura 39 — Ondulagao de corrente paramatrizada em fungao de a e
wt.
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Ondulacéo de corrente parametrizada

derivar a expressao (4.8) e igualar a zero, resultando em

dmL) =1-2d(wt) =0

dd(wt Hot) = 05 (4.9)

A derivada segunda da expressdo é —2 e, por ser negativa, signi-
fica que o ponto D = 0,5 é o ponto de méxima ondulagao de corrente.
Isto é melhor visualizado tracando o gréafico de Ai; em funcao de D
(Figura 40), em que observa-se que Aiz, é uma fun¢ao parabélica com
picoem D =0, 5.

Substituindo wt por m/2 na expressao (4.2), a expressao (4.10)
é encontrada, que descreve o valor minimo de razao ciclica para deter-
minado a.

Dpin=1-2-q. (4.10)

Substituindo (4.10) em (4.7), obtém-se a expressdo (4.11), que é
usada para calcular a indutancia para o < 0.25.
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Figura 40 — Ondulagao de corrente paramatrizada em funcao da razao
ciclica de D.

0.25 T T T T

0.15 ]

0.1 ]

0.05 .

Ondulagdo de corrente parametrizada

0 1 1 1 1
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Razdo ciclica

Vo ! (1 — Dmm) ! Dmin
2- A7;L : fs
Caso a > 0.25, considera-se D = 0.5, que é a condi¢ao de maior
ondulagao de corrente. Neste caso, a indutancia é calculada por

L =

(4.11)

Vs

L=—_"° |
8- Nig - fs

(4.12)

A ondulagao de corrente pode ser calculada em relacao a corrente
de pico de entrada, I,,, que é descrita por

I,=2--2. (4.13)

4.5 CAPACITORES DE SAIDA

O projeto dos capacitores C,1 e C,o € feito considerando os como
uma associagao de dois capacitores em série com uma capacitancia equi-
valente C}, cujo valor é 2 - Cy1 2, assumindo que os dois capacitores de
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saida sdo iguais. Os capacitores de saida devem ser projetados para ate-
nuar componentes harmoénicas de baixa frequéncia. Para o dimensiona-
mento destes capacitores, a saida é vista como um circuito equivalente,
como ilustrado na Figura 41.

Figura 41 — Circuito equivalente da saida do conversor.
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Por se tratar de um retificador de onda completa de dois niveis,
a frequéncia de saida é o dobro da frequéncia da rede f,, portanto, a
reatancia capacitiva é dada por

_ 1
e f, Ol

o

Xcro (4.14)

Sabe-se que o valor pico a pico da ondulagao de tensao sobre o ca-
pacitor é a prépria ondulacao de tensao na saida, portanto, a reatancia
capacitiva pode ser escrita também como

AV,

XC’O = —
Icyy’
pp

(4.15)

em que Icp), é a ondulagao pico a pico de corrente no capacitor de
saida. Substituindo (4.15) em (4.14), obtém-se o valor de capacitancia
de saida, descrito por

Io
C, = P, (4.16)
4.7 fg AV,

O valor de I¢p, é encontrado igualando as poténcias instantineas de
entrada e saida do conversor, assim obtendo a expressao

Vy, - I, - sen®(wt) =V, - i (wt). (4.17)

Ao isolar a varidvel i, e substituir (4.13) em (4.16), obtém-se a
expressao
2. P, - sen?(wt)

iz (wt) = v

(4.18)
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A expressao encontrada possui uma componente alternada e uma
componente continua por se tratar de um seno ao quadrado. Ao aplicar
uma identidade trigonométrica, a expressdo é reescrita como (4.19),
assim separando as duas componentes de .

P, P,-cos(2-wt)
pwt) = — - ———= 4.19
:v( ) Vo Vo ( )

Considera-se que toda a componente alternada de ,, é processada
pelo capacitor C/. A corrente pico no capacitor é definida pelo do valor
de corrente instantanea em wt = w/2. Ao multiplicar o valor de pico
por 2, o valor pico a pico é encontrado, como descrito na expressao

P,
Iopp(wt) =2+ 2. (4.20)
Vo

Substituindo (4.20) em (4.16), encontra-se a expressao (4.21),

que determina o valor da capacitancia equivalente.

P
) = °
2.7 f, AV, -V,

O valor individual dos capacitores de saida C,; e Cyo € obtido
ao multiplicar C? pelo ganho (N + 1).

(4.21)

4.6 MODELO DINAMICO DA TENSAO DE SAIDA

A funcao de transferéncia da tensao de saida é obtida mediante
analise do circuito equivalente da saida, mostrado anteriormente na
Figura 41. A planta a ser obtida é a funcao de transferéncia da tensao
de saida em relag@ao a corrente de pico de entrada.

Considerando que o conversor seja ideal, as poténcias de entrada

e saida sao igualadas na expressao
Vp - 1
% =1,-V,. (4.22)

Ao isolar a corrente I, e considerar que a corrente de entrada é
a corrente no indutor, (4.23) é encontrada.

_ Vi (ip(1))
I, =2 0] (4.23)

Dado que I, é a soma das correntes do capacitor e da carga,
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(4.24) é reescrita como

Vo linp(t)) _ v d{vo(t)) | (vo(t))
o) =Co =gt (4.24)

Os valores médios quase instantaneos sao, entao, decompostos
em pequenos e grandes sinais, resultando na expressao

Vy - Ipp+ Vp - igp(t) =2V, - C, - Lel)

+2. @O( ) ', d'Uo Q) + 2v§(ot) + 4.V01£0(t) i 2.%2

(4.25)

Desprezando os termos de grandes sinais e de segunda ordem, e
aplicando a transformada de Laplace, a expressdo (4.26) é obtida.

Vo R-ipp(s) =2-Vo-Ro-Cl5-To(s) +4-V,-To(s).  (4.26)

Ao reescrever (4.26) em funcdo da tensdo de saida e da corrente
de entrada, obtém-se a fungao de transferéncia

Bo(5) V, R,
G,U = = = .
=) ip(s) 2 Vo-Ch-Ro-s+4-V,

(4.27)

4.6.1 Simulacao do modelo dinamico de tensao de saida

Com a finalidade de validar a funcao de transferéncia obtida,
foi realizada a simulagao do retificador controlando somente a corrente
corrente de entrada e um degrau foi aplicado na referéncia. O circuito
utilizado para a simulacao do retificador é apresentado na Figura 42.

As especificagoes dos componentes nesta simulagao sao as mes-
mas utilizadas nos protétipos montados e sao apresentadas na Tabela
2.

A funcéo de transferéncia apresentou o mesmo comportamento
que o circuito simulado, como mostra a Figura 43. O capacitor Cs,, nao
influencia no degrau, pois ele somente realiza a transferéncia entre os
capacitores e seu valor é pequeno em relagao aos capacitores de saida,
portanto o polo que ele acrescenta encontra-se em uma frequéncia muito
elevada. Isto faz com que o polo do capacitor equivalente de saida
apresente caracteristica dominante.
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Figura 42 — Circuito utilizado para a simulacao do retificador.
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Tabela 2 — Especificagbes da simulagao para resposta dinamica da
tensao de saida

Componente Especificagao
Poténcia nominal P, 1000 W
Tensao eficaz de entrada V¢ 220V
Frequéncia da rede fg 60 Hz
Frequéncia de comutagido fg 100 kHz
Tensao de saida V, 800 V
Indutor L 1,6 mH
Capacitores de saida C,1 e Co1 940 uF
RSE dos capacitores de saida R¢, 0,055 Q2
Capacitor chaveado Cg, 40 uF
RSE do capacitor chaveado Rggqy 0,005 ©2
Tensao direta nos diodos Vp 1,3V
Resisténcia de condugao dos MOSFETS Rg 0,08 Q2
Resisténcia de carga R, 640 Q2

Figura 43 — Comportamento dinamico da tensao de saida.
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4.7 ESFORCOS DO CONVERSOR

As equagdes dos esforcos de tensdo e de corrente sdo necessarias
para o dimensionamento de um projeto do conversor. Os esforcos
maximos de tensao em todos os componentes sao dados por, idealmente,
Vo/(N + 1). Isto ocorre porque, como visto nos estados topolégicos
descritos pelas Figuras 36 e 37, no momento em que um semicondutor
bloqueia, ele é associado em paralelo a um dos capacitores. Portanto,
seus esforcos de tensao sao uma fracao da tensao de saida referente ao
nimero de células ladder cascateadas.

Por se tratar de retificadores, os esforcos de corrente variam con-
forme o angulo da rede elétrica. Para realizar a andlise dos esforgos
de corrente, consideram-se algumas simplificagbes, pois por se tratar
de estruturas hibridas com célula de capacitor chaveado, as corren-
tes naturalmente apresentam nao linearidades relacionadas ao modo de
operagao da célula. Portanto, para tal analise, assume-se que a célula
opera no modo de carga préoximo ao SC, o que implica que, para um
estado topoldgico, a corrente instantanea equivale ao seu valor médio
quase instantdneo no mesmo estado.

Primeiramente, considera-se que as correntes nos diodos Dy, Dy
e D3 sdo iguais para as trés topologias, idealmente. Sabe-se que a
corrente média nos diodos equivale a corrente de saida, assim como
no diodo de saida do conversor boost convencional, pois as correntes
médias nos capacitores sao nulas. Sendo que a corrente destes diodos é
entregue aos capacitores e a saida, o seu valor médio é o préprio valor de
saida. Deve-se fazer a relagao entre a corrente de entrada e a corrente de
saida para obter os valores quase-instantaneos das correntes no periodo
de comutacao. A relagdo entre as correntes de entrada e saida é dada
por

1-D
TR
em que D pode ser descrito em relacao ao angulo da rede wt, como
descrito anteriormente na equagao (4.3).

A partir dos valores médios de corrente, obtém-se os valores ins-
tantaneos de corrente no diodo Dy na primeira etapa de operagao e dos
diodos Dy e D3 na segunda etapa. Estes valores sao descritos por

I, =i (4.28)

Dy - (4.29)
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Com base na expressao (4.29), encontra-se os valores instantaneos
de corrente em Cy,, que serdo usados para determinar os esforcos de
corrente nos interruptores das células de comutagao de cada topologia.
Considerando a corrente no capacitor em funcao do angulo da rede, os
valores de corrente para cada etapa de operagao sao descritos por

_ a-I,-sen?(wt)

./ ol
tosw = D2 = 1-2-asen(wt) (430)
-/ o _ Ip-sen(wt)

tosw = 'D1,3 = 2

Nas trés topologias, os esforcos de corrente na célula de co-
mutagao sao dados por relagoes entre iy e icsyw. Para a topologia
HBR, a corrente instantanea nos diodos na ponte de entrada equivale
a corrente de entrada iy, nas duas etapas de operagao. Ja a corrente no
interruptor S é descrita por

I, - sen(wt) - (1 — a - sen(wt))
1-2-«a-sen(wt)

Z/S = /LL + i,Csw = (4'31)

Na topologia HBBR-2S, a corrente nos diodos da célula de co-
mutagdo é igual ao HBR. A corrente nos interruptores tem carac-
teristicas diferentes para os diferentes semiciclos da rede. Para o se-
miciclo positivo, as correntes nos MOSFETSs e nos diodos de corpo sao
descritas por

a-Ip-sen?(wt)
1-2-a-sen(wt)
Ip-sen(wt)-(1—a-sen(wt)) (432)

1-2-a-sen(wt)
-/ ! 2 _
ipp1 = Upps = ipps = Ip - sen(wt)

.y .
lg1 = W0sw =

, . .
lgo = 1Csw +i =

Para o semiciclo negativo, os esforcos de corrente do interruptor
S1 sao iguais aos esforgos de Sy para o semiciclo positivo, e vice-versa.

A topologia HBBR-4S possui quatro interruptores em sua célula
de comutacao. Para o semiciclo positivo, a corrente nos interruptores é
descrita por (4.29). Percebe-se que as correntes do indutor e do capa-
citor C,, sao divididas por 2 nos interruptores, pois ha dois caminhos
para a corrente na etapa de armazenamento.

. _ ipee—tr _ Ip-sen(wt)-(3-a-sen(wt)—1)

ls14 = 2 - 2—4-a-sen(wt)

i _ ipewtin _ Ip-sen(wt)-(1—a-sen(wt)) . (433)
s2,3 — 2 - 2—4-a-sen(w-t)

i//Db1,4 =TI, - sen(wt)

Assim como nas outras estruturas, a corrente de um interruptor
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no semiciclo negativo equivale a corrente do interruptor complementar
no semiciclo positivo da rede.

Os valores médios e eficazes de corrente sao obtidos ao analisar
estes valores no periodo de comutacao. Em seguida, estes mesmos
valores sao extraidos em relacao ao periodo da rede. Desta forma,
obtém-se os valores médios de corrente nos diodos e os valores eficazes
nos interruptores nas topologias HBR, HBBR-2S e HBBR-4S através
das respectivas equagoes (4.34), (4.35) e (4.36).

T sen2(wt)-(1—a-sen(wt))?
{ ISPf = \/ 1—2.a-sen(wt) dwt (434)
21,

IDb174 =

I _ Z 0 1—-2-a-sen(wt)
Sl2ef = 2.7 T sen* (wt)
+a fO 177th

2-a-sen(wt)
Iy«

27,

Ipysa = =

7 sen?(wt)-(1—a-sen(wt))? duwt ‘|

(4.35)

Ippio =

7 sen?(wt)-(3-a-sen(wt)—1)%
0 1—2-a-sen(wt) duwt

+f7r 2-sen?(wt)-(1—a-sen(wt))? duwt ] (436)

1-2.a-sen(wt)

12

Isi_gef =

I,-«
Ippi—q = 55—

4.8 CONCLUSAO

Neste capitulo as trés estruturas de retificadores foram descritas.
As etapas de operacao foram apresentadas para os semiciclos positivo
e negativo da rede elétrica.

Foi apresentado o ganho estatico do conversor em fungao do
angulo da rede e, a partir do ganho estatico, foi calculada a razao
ciclica em funcao do angulo.

A ondulagao de corrente foi parametrizada e observou-se que a
maior ondulagao ocorre com razao ciclica 0,5, assim como no conversor
boost convencional.

Foi realizado o cédlculo dos capacitores de saida a partir de um
circuito equivalente. A partir deste mesmo circuito, a funcao de trans-
feréncia da saida a partir do valor de pico da corrente de entrada foi
obtida. Esta funcao de transferéncia foi validada via simulagao pelo
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software PSIM.

Por fim, os esforgos de tensao e de corrente foram apresentados.
Os esforcos de corrente das topologias variam de acordo com a célula
de comutacao da estrutura, porém os diodos da célula de capacitor
chaveado apresentam a mesma corrente para as trés topologias. Foram
calculados os valores médios de corrente nos diodos e os valores eficazes
nos interruptores.
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5 PROJETO E VERIFICACAO EXPERIMENTAL

5.1 DIMENSIONAMENTO DOS COMPONENTES E SIMULACAO

Para validar as estruturas propostas, trés protétipos foram mon-
tados, um para cada estrutura estudada. Foi utilizado o software PSIM
para a verificagao por simulacao dos componentes dimensionados. Os
diagramas dos circuitos simulados no PSIM sao apresentados na Figura
44, em que se observa a utilizagao de blocos de saturagao nas medigoes
de corrente. Estes blocos foram utilizados para separar as correntes no
canal dos MOSFETSs das correntes nos diodos de corpo.

Primeiramente, foi calculada a indutancia de entrada a partir
das equacgoes obtidas no capitulo anterior para o ponto com maior on-
dulacao de corrente em alta frequéncia, ou seja, D = 0,5. O indutor
foi calculado para apresentar ondulacao de corrente inferior a 10 % do
valor de sua corrente de pico. O valor de indutéancia calculado foi de
1,56 mH e este foi arredondado para 1,6 mH. O conversor foi simulado e
percebe-se que, no ponto de maior ondulagao apresentado na Figura 45,
a ondulagao de corrente foi de 625 mA, que é aproximadamente 10 % do
valor de pico calculado, que foi 6,428 A. O indutor foi construido com
um nucleo toroidal amorfo AmoFlux 0088439A7 da fabricante Magne-
tics e um fio sélido 15 AWG. Por causa do baixo conteiido harmoénico
de alta frequéncia, nao houve necessidade de utilizar fio litz. O pro-
jeto fisico do indutor (baseado na metodologia apresentada em [34]) é
descrito no Apéndice C.

Os capacitores de saida foram projetados para ter ondulacao de
tensdo inferior a 1 % do valor da tensdo nominal de saida e o valor
minimo calculado para cada capacitor foi 828,9 uF. Em funcao da re-
sisténcia série equivalente e a corrente nominal, optou-se por usar dois
capacitores eletroliticos de 470 uF em paralelo para cada capacitor de
saida. O modelo utilizado foi o EPCOS B43501, que possui resisténcia
série equivalente aproximada de 0,11 €2 e possui tensdo nominal de 500
V. Foi realizada a simulacao utilizando este valor de capacitancia e a
forma de onda obtida é mostrada na Figura 46. Observa-se que a on-
dulacao de tensao em baixa frequéncia é de aproximadamente 7 V, que
é menor que 1 % do valor de tensdo nominal de saida.

Para dimensionar os dispositivos semicondutores, foram calcula-
dos os valores de tensdo e de corrente. A tensdo méxima sobre todos
os interruptores é de aproximadamente 400 V, que é a tensdo nos ca-
pacitores da estrutura. O valor médio de corrente nos diodos D1, D5 e
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Figura 44 — Diagrama dos circuitos simulados (a) HBR; (b) HBBR-2S;
(c) HBBR-4S.

Rco
Csw —Co
Vi g
ViN Q)—{vP gRCSW ol
Ro :D %

ZX /\ =—Co
VIN ViP |~ : ° ‘ EES i [j]
D Reo :

Y /\

t A

j 317 ZOH

D3 das trés estruturas equivale a corrente de saida. A Figura 47 apre-
senta a corrente sobre os diodos do conversor HBBR-4S no periodo da
rede. O valor médio de corrente calculado para estes diodos foi de 1,25
A. Os valores médios de corrente dos diodos D1, Dy e D3 obtidos por
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Figura 45 — Ondulagao de corrente em alta frequéncia.
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Figura 46 — Ondulagao de tensdo na saida.
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simulagao foram de, respectivamente, 1,274 A, 1,283 A e 1,2705 A. As
diferencas dos valores simulados para o valor calculado se dao devido
as idealizagoes consideradas nos cédlculos das correntes.

Os valores de corrente calculados nas células de comutagao va-
riam conforme cada estrutura. Seus valores dependem da corrente no
indutor de entrada e da corrente no capacitor Cy,, que é mostrada na
Figura 48.

Na topologia HBR, as formas de corrente da célula de comutacao
sao representadas pela Figura 49. O valor médio de corrente calculado
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Figura 47 — Corrente nos diodos da célula de capacitor chaveado.
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nos diodos Dy _4 foi de 2,046 A e o valor simulado foi de, em média,
2,096 A. O valor eficaz de corrente calculado para o interruptor S foi
de 5,398 A, enquanto a simulada foi de 5,475 A.

Na estrutura HBBR-2S as formas de onda simuladas da corrente
da célula de comutagao sao mostradas na Figura 50. O valor médio de
corrente calculado nos diodos Dy3 4 foi 2,046 A e o valor simulado foi
2,088 A. Nos interruptores Sp 2 a corrente calculada foi de 4,337 A e a
corrente simulada 4,334 A. Nos diodos de corpo dos MOSFETSs Dy, 2
os valores calculado e simulado de corrente média foram de, respecti-
vamente, 1,25 A e 1,257 A.

As formas de onda simuladas da corrente da célula de comutacao
da topologia HBBR-4S sao apresentadas na Figura 51. O valor eficaz
de corrente calculado nos MOSFETSs foi de 1,959 A e o simulado foi de
1,954 A. Nos diodos de corpo, o valor médio de corrente calculado foi
de 1,251 A.
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Figura 48 — Corrente no capacitor Cs,, no periodo da rede.
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Figura 49 — Corrente na célula de comutagao da topologia HBR.
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O maior valor eficaz de corrente calculado nos interruptores foi
de 5,398 A na topologia HBR e o maior valor médio de corrente en-
contrado nos diodos foi 2,046 A nos diodos da ponte retificadora nas
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Figura 50 — Corrente na célula de comutagao da topologia HBBR-2S.
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topologias HBR e HBBR-2S. Para poder comparar de forma melhor
as diferentes topologias, optou-se por utilizar os mesmos componentes
semicondutores.

Os MOSFETS escolhidos foram do modelo IPW65R080CFD da
familia CoolMOS da Infineon. Estes MOSFETS suportam tensao re-
versa de 650 V, valor médio de corrente de 27,4 A e possuem resisténcia
de canal de 0,08 €.

Foram utilizados diodos do modelo SCS208AM da Rohm, que
s@o diodos de SiC (carbeto de silicio) que suportam valores médios
de corrente de 8 A e 650 V de tensao reversa. Nota-se que ambos
componentes possuem valores de tensao reversa menores que a tensao
de saida, o que destaca uma das principais vantagens da topologia, que
é a divisao de esforcos de tensao nos componentes.

A partir do dimensionamento dos principais componentes, as
resisténcias parasitas dos circuito sao encontradas. As componentes
parasitas permitem o cédlculo da resisténcia equivalente da célula ladder,
apresentada na Figura 52. Desta forma, o valor de Cy,, foi calculado
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Figura 51 — Corrente na célula de comutagao da topologia HBBR-4S.
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e, baseado na curva de resisténcia equivalente, e na sua disponibilidade
para compra em pouca quantidade, o valor de 40 uF foi escolhido.

Utilizou-se um capacitor de filme modelo EZP-E50406MTA da
Panasonic, com valor de tensao nominal de 500 V e resisténcia série
equivalente de 5,4 m{2. Como mostra simulagao na Figura 53, os picos
de corrente nao sao muito elevados, o que indica que o conversor opera
no modo CP.

O controle dos protétipos foi feito de forma digital com um DSP
TMS320F28069 da Texas Instruments. A frequéncia de amostragem
escolhida foi de 100 kHz, sincronizado com o sinal PWM. Utilizou-se
portadora triangular para evitar que o sinal fosse amostrado no instante
de comutacao, o que tem como consequéncia a leitura de ruidos de
comutacao que podem prejudicar o controle.

Os controladores implementados foram do tipo PI (proporcional
integral). O controlador de corrente foi projetado com frequéncia de
cruzamento w. de 2 kHz e margem de fase (MF) de 60 °. A equacao
do controlador de corrente é descrita por (5.1). Para o controlador de
tensao, o ganho estético k.; calculado foi 0,086 e a frequéncia do zero
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Figura 52 — Resisténcia equivalente em fungao

da capacitancia Cly,,.
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Figura 53 — Ondulagéo de corrente no capacitor Cg,.
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w,; foi 14630 rad/s.

S+ Wy

S

CZ(S) = kci .

0,196 0,19601

(5.1)

O controlador de tensao projetado foi do tipo PI com um polo
wpy em 12 Hz para filtrar a componente de frequéncia da rede. O
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controlador foi projetado com frequéncia de cruzamento w,. de 1,2 Hz
e MF de 90 °, portanto os dois controladores sao desacoplados por
frequéncia.

A equacgao do controlador é descrita por (5.2). Os valores dos
coeficientes do compensador de tensao sao k., = 0,17 e w,, = 33,755
rad/s

S+ Wy
s+ (s+wp)

Foram também implementados circuitos auxiliares para filtrar de
forma analégica as componentes de alta frequéncia, assim como também
foram implementados filtros digitais de segunda ordem com frequéncia
de corte de 10 kHz. Os filtros digitais foram implementados para ate-
nuar componentes de alta frequéncia irradiadas, que nao sao filtradas
adequadamente pelos filtros analégicos. Os filtros também foram imple-
mentados com a fungdo de anti aliasing. Por ja serem bem difundidos
na literatura, os circuitos auxiliares nao serao descritos com detalhes,
porém sao apresentados nos diagramas esquematicos apresentados no
Apéndice B.

Os sensores de tensao utilizados, tanto para a entrada como a
saida do circuito, foram sensores de efeito Hall modelo LV20-P da fa-
bricante LEM. Os sensores de corrente utilizados para a medigao de
corrente de entrada foram o modelo LA25-P, também da fabricante
LEM. Os circuitos auxiliares utilizados para o acionamento dos MOS-
FETSs foram gate drivers do modelo DRO100S25A da fabricante naci-
onal Supplier.

C(5) = iy - (5.2)

5.2 VERIFICACAO EXPERIMENTAL

Com base nos calculos realizados, os trés protétipos foram di-
mensionados, e sao apresentados na Figura 54. As especificacoes dos
protétipos sao descritas na Tabela 3.

Todas as formas de onda foram extraidas utilizando um os-
ciloscépio Lecroy HRO 66Zi e as medigoes de poténcia foram feitas
através do analisador de poténcia Yokogawa WT 1800.

Os trés protétipos funcionaram adequadamente em poténcia no-
minal. A Figura 55 apresenta as formas de tensao e corrente de entrada
e safda dos trés conversores. A Figura 55 (a) apresenta mais ruido que
as demais porque nao tinha sido utilizado o filtro de ruido do osci-
loscopio nas primeiras medicoes, referentes ao HBR. As curvas amarela
e rosa sao as formas de tensao e corrente de entrada e as curvas azul e
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Tabela 3 — Especificacoes dos protétipos

Componente Especificagao
Poténcia nominal P, 1000 W
Tensao de entrada (RMS) Vi 220V
Frequéncia da rede fg 60 Hz
Frequéncia de comutagio fs 100 kHz
Tensao de saida V, 800 V
Indutor L 1,6 mH

Capacitores de saida C,1 € Cp1 2 capacitores eletroliticos de 470 pF / 500 V

conectados em série para cada nivel

Capacitor chaveado Cl, 40 uF / 500 V (capacitor de filme)
Diodos SCS208-AM
MOSFETS IPW65R080CFD
DSP Texas Instruments TMS320EF28069

verde sao a tensao e corrente da saida dos conversores.

Para validar o controle, os conversores foram perturbados com
degraus carga de 100 % a 50 % do valor nominal e vice-versa. Os con-
versores controlaram adequadamente a tensao de saida e mantiveram
o fator de poténcia préximo a unidade, como mostra a Figura 56. Nas
Figuras 56 (a) e (c), a tensdo e corrente de entrada sdo representadas
pelas formas amarela e rosa, e a tensao e corrente de saida sao repre-
sentadas pelas formas azul e verde, respectivamente. Na Figura 56 (b),
a tensao e corrente de saida sao representadas pelas formas de onda
verde e azul, respectivamente.

Com a finalidade de validar a metodologia de dimensionamento
do capacitor Cly,, foi feita a medigao da corrente nele. Utilizou-se uma
sonda tipo Rogowski, que permite medir a corrente em componentes
sem ter que aumentar significativamente as trilhas, assim evitando o
aumento das indutancias parasitas, que podem gerar picos de tensao
prejudiciais ao circuito. Entretanto, esta ponteira é muito sujeita a
interferéncias eletromagnéticas e, por isto, a medicao apresenta uma
envoltéria senoidal de baixa frequéncia e picos em alta frequéncia nos
instantes de comutacao. As formas de onda experimentais da corrente
no capacitor Cy, no periodo de comutacao e no periodo da rede sao
apresentadas na Figura 57.

Como algumas formas de onda foram obtidas na mesma tela, al-
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gumas imagens foram cortadas e, portanto, apresentam outras medigoes
nao relacionadas a corrente em Cy,,. Por causa do ruido da sonda Ro-
gowski e a componente de corrente em baixa frequéncia, nao foi possivel
obter precisamente o valor de corrente, mas pela envoltéria das corren-
tes percebe-se que o capacitor opera em modo de carga CP. Observa-se
também que o conversor HBBR-2S apresenta menor ondulacao de cor-
rente em alta frequéncia que os demais. Isto ocorre pois no caminho
de corrente para sua carga tem dois MOSFETSs, o que proporciona
uma resisténcia maior de carga e portanto, uma carga mais lenta que
nas outras duas topologias. Resisténcias elevadas no MOSFET podem
comprometer o rendimento do conversor, entretanto os valores eficazes
de corrente reduzidos devido a carga lenta podem compensar a queda
de rendimento causada pelas resisténcias mais elevadas.

Ao medir as formas de onda de tensao nos capacitores, observa-
se o equilibrio natural de tensao sobre eles, o que nao ocorre quando
(s € mal dimensionado. O dimensionamento errado de Cy,, faz com
que a transferéncia de energia entre os capacitores de saida nao ocorra
adequadamente e, portanto, nao ocorre o equilibrio de tensao entre
eles. Observa-se na Figura 58 que as formas de tensao dos capacitores
se sobrepoem, o que significa que hé equilibrio entre eles.

O equilibrio de tensao nos capacitores faz com que os interrup-
tores também apresentem divisao nos esforcos de tensao. Por esta-
rem associados em paralelo a um capacitor no momento que bloqueiam
corrente, os interruptores apresentam esforcos de tensao que sdo uma
fragao da tensao de saida. Neste caso a tensao é dividida por dois, pois
o conversor possui somente uma célula de capacitor chaveado. A Fi-
gura 59 mostra os esforcos de tensao nos diodos da célula de capacitor
chaveado e no interruptor da célula de comutacao da estrutura HBR
em alta frequéncia. Os diodos da ponte, por estarem em paralelo ao
interruptor S no periodo em que nao conduzem, apresentam esforgos de
tensdo da mesma amplitude que o interruptor S. Na Figura 59 (a), a
tensao total de saida é mostrada em amarelo, a tensao no diodo Dy em
azul e no diodo Dy em rosa. Na Figura 59 (b), a tensdo no interruptor
S é mostrada em azul e a tensdo em D3 é mostrada em rosa.

Ao observar os esforgos nos interruptores no periodo da rede (Fi-
gura 60), nota-se que os interruptores comutam em ambos perfodos da
rede, o que é comum aos diodos D1, Dy e D3 para todas as topologias.
Nas topologias bridgeless, os interruptores possuem funcionamento di-
ferente em cada periodo da rede, apesar de que o comando dos interrup-
tores é o mesmo. Na Figura 60 (a), a tensdo no diodo D; é mostrada
em azul e no diodo Dy em rosa. Na Figura 60 (b), a tensdo no inter-
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ruptor S é mostrada em azul, a tensdo em D3 é mostrada em rosa e a
tensao de saida V, em amarelo.

As formas de onda de tensao nos diodos D1, Dy e D3 das topo-
logias HBBR-2S e HBBR-4S apresentaram as mesmas caracteristicas
da topologia HBR. A tens@o maxima sobre os interruptores foi cerca
de 400 V, desconsiderando os ruidos presentes. Os diodos apresenta-
ram o mesmo comportamento nos dois periodos da rede, como mostra
a Figura 61. Nas Figuras 61 (a) e (b), as tensoes nos diodos Dy, D2 e
D3 sao apresentadas nesta ordem do quadro superior ao inferior.

As células de comutacdo das estruturas bridgeless apresentam
tensao sobre os interruptores somente durante um semiciclo da rede.
Sendo que todos os interruptores comutam simultaneamente, durante
um semiciclo eles apresentam tensao com componente harmoénica na
frequéncia de comutagao. No outro semiciclo isto nao ocorre, pois o
diodo de corpo conduz no momento em que o MOSFET é comandado a
bloquear, logo nao hé tensao sobre o interruptor durante esse semiciclo.
A Figura 62 mostra as formas de onda de tensao na célula de comutacao
da topologia HBBR-2S. Na Figura 62 (a), as formas de tensao sobre
os interruptores S; e Sy s@o mostradas. Percebe-se que a caracteristica
de tensao sobre um interruptor equivale a caracteristica do interruptor
complementar no outro semiciclo.

Na Figura 62 (b), as formas da tensdo no interruptor Sy e no
diodo D3 sao mostradas. Percebe-se que o diodo Dp3 conduz durante
um semiciclo completo e ambos conduzem durante o mesmo semici-
clo, entretanto a conducao no interruptor So ocorre em uma etapa de
operagao, e na outra etapa seu diodo de corpo conduz, enquanto o diodo
Dy3 conduz durante um semiciclo completo. Em todos os interruptores,
a tensao maxima é préxima de 400 V.

A estrutura HBBR-4S possui caracteristicas muito similares a
estrutura HBBR-2S, porém na estrutura HBBR-2S os diodos da célula
de comutacao conduzem durante um semiciclo completo, enquanto na
estrutura HBBR-4S, existe uma etapa em que a corrente é conduzida
através do canal do MOSFET, assim como nos MOSFETSs da estrutura
HBBR-2S. Observa-se na Figura 63 que as formas de onda de tensao
na estrutura HBBR-4S apresentam as mesmas caracteristicas. Também
nota-se que os esforgos de tensao sao de 400 V.
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Figura 54 — Protétipos montados: (a) HBR, (b) HBBR-2S e (¢) HBBR-
48.




100

Figura 55 — Operacao em carga nominal: (a) HBR, (b) HBBR-2S e (c)
HBBR-4S.
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Figura 56 — Resposta ao degrau de carga: (a) HBR, (b) HBBR-2S e
(c) HBBR-4S.
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Figura 57 — Corrente no capacitor Cy,: (a) HBR - perfodo de co-
mutagao, (a) HBR - periodo da rede, (¢) HBBR-2S - periodo de co-
mutagdo, (d) HBBR-2S - periodo da rede, (e) HBBR-4S - periodo de
comutagéo, (f) HBBR-4S - periodo da rede,.
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Figura 58 — Equilibrio de tensao nos capacitores: (a) HBR, (b) HBBR-
2S e (c) HBBR-4S.
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Figura 59 — Tensao nos interruptores no periodo de comutacao: (a)
saida e diodos D; e Ds, (b) diodo D3 e MOSFET S.
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Figura 60 — Tensao nos interruptores no perfodo da rede: (a) diodos
Dy e Do, (b) diodo D3 e MOSFET S e V.
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Figura 61 — Tensao nos diodos Dy, Dy e D3 no periodo da rede: (a)
HBBR-2S, (b) HBBR-4S.
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Figura 62 — Tensao na célula de comutacao da estrutura HBBR-2S: (a)
Sl e SQ, (b) SQ e Dbg.
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Figura 63 — Tensdo na célula de comutacao da estrutura HBBR-4S: (a)
Sl e SQ, (b) Sl e S4.
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5.3 ANALISE DE POTENCIA

As estruturas estudadas apresentaram bom rendimento e fator
de poténcia. As andlises de poténcia foram realizadas com o analisador
de poténcia Yokogawa modelo WT1800. As estruturas bridgeless apre-
sentaram melhor rendimento que a estrutura HBR devido as perdas de
conducgao que sao menores nelas. O melhor rendimento apresentado foi
de 97,1 % na estrutura HBBR-2S com 86 % do valor de carga nominal.

As curvas de rendimento foram obtidas associando cargas re-
sistivas na saida. A variacdo de cargas nao foi feita com uma fracdo
fixa da poténcia nominal, e sim de acordo com as cargas disponiveis
em laboratério. Observa-se na Figura 64 que as estruturas bridgeless
propostas apresentam rendimento aproximadamente 1 % superior & es-
trutura HBR.

Figura 64 — Curvas de rendimento das estruturas.
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Também foi obtida a curva de fator de poténcia dos conversores
para diferentes poténcias (Figura 65). Todas elas apresentaram fator
de poténcia préximo a unidade, portanto o controle de corrente foi
realizado de forma adequada.

Para analisar a qualidade da energia extraida, foi realizada a
comparagao do conteido harmoénico de corrente de entrada em relagao
aos limites estabelecidos pela norma IEC 61000-3-2. Observa-se que
os trés conversores se adequam a norma e o conteido harmonico de
corrente é significativamente inferior aos limites estabelecidos.
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Figura 65 — Curvas de fator de poténcia.
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Figura 66 — Espectro harmonico de corrente.
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5.4 COMPARACAO COM OUTRAS SOLUCOES

Para avaliar as vantagens e desvantagens das topologias apre-
sentadas, foram estudadas caracteristicas de outras solugbes na lite-
ratura, que sao comparadas com as topologias HBBR na Tabela 4.
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Os retificadores escolhidos para a comparacao foram o conversor com
ponto neutro grampeado (NPC) [3], o conversor boost dobrador de
tensao (DBR) [10,11], O retificador baseado na célula Cockcroft-Walton
(CW) [19], o retificador boost hibrido (HBR) [33] e as estruturas estu-
dadas neste trabalho (HBBR) de forma generalizada.

Tabela 4 — Comparacao entre topologias

Recurso NPC BDR CW HBR HBBR
Nimero minimo de semicondutores 12 8 6 8 7
Necessita de comandos complementares Sim Nao Nao Nao Nao
Semicondutores submetidos a V, 0 4 0 0 0
Semiconductores submetidos a V, /2 12 4 6 8 7
Numero minimo de capacitores 2 2 4 3 3

Conteido harmoénico em baixa frequéncia
nos capacitores de saida fq fq 2-fg 2-fg 2-f4

Pode ser expandido em mais niveis Sim Nao  Sim Sim Sim

Observa-se que a unica topologia que possui menos componentes
semicondutores, todos os componentes submetidos a Vo/2, frequéncia
de saida o dobro da rede e possibilidade de expansao em mais niveis é
a topologia CW. Entretanto, esta topologia necessita de um capacitor
a mais para dobrar a tensdo na saida, devido ao uso da célula CW.

As topologias a capacitor chaveado sdo mais adequadas em relagao
ao numero de semicondutores, esforcos de tensao, capacidade de ex-
pansao de ganho e componentes de baixa frequéncia nos capacitores
de saida. Entretanto, as células de capacitor chaveado acrescentam
uma componente a mais na corrente dos interruptores, que é a cor-
rente do capacitor. Portanto sao topologias adequadas para alto ganho
em tensao, mas nao para poténcias elevadas. O numero de capacito-
res utilizados também pode elevar o custo das topologias. Todavia,
as componentes harmonicas de baixa frequéncia com caracteristica de
retificadores de onda completa permitem o uso de capacitores menores,
o que é vantajoso comparado as estruturas a trés niveis (NPC e DBR).

5.5 CONCLUSAO

Neste capitulo foi apresentado o projeto e a verificacao experi-
mental das estruturas. Também foram realizadas as analises de rendi-
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mento e conteiiddo harmonico dos protétipos e, por fim, foi apresentada
a comparagao das estruturas com outras previamente descritas na lite-
ratura.

Primeiramente, foi realizado o projeto das topologias com base
nos célculos apresentados nos capitulos anteriores. As principais formas
de onda foram verificadas por simulagao e de forma experimental.

Os resultados experimentais mostraram que as estruturas tem
capacidade de elevar a tensao com alto fator de poténcia na entrada
sem comprometer os esfor¢os de tensao nos componentes. Foi também
observada a boa controlabilidade do conversor e o equilibrio natural de
tensao nos capacitores da célula de capacitor chaveado, o que possibi-
litou a reducao dos esforgos de corrente.

Os valores de rendimento dos conversores foram extraidos e observou-
se que as topologias bridgeless apresentaram rendimento superior a to-
pologia HBR.

Foi realizada a analise do fator de poténcia das estruturas e os
valores obtidos foram préximos a unidade. Verificou-se também que os
niveis do conteiido harmoénico da corrente de entrada foram inferiores
aos limites estabelecidos pela norma IEC 61000-3-2.

Por fim, foi apresentada a comparacao dos retificadores hibridos
com outras estruturas previamente apresentadas na literatura. Verificou-
se que as topologias apresentadas possuem vantagens relevantes em
relacdo a capacidade de expansdo, nimeros de componentes e o fato de
que as estruturas sao a dois niveis, o que faz com que a frequéncia da
rede seja dobrada na saida.
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6 CONCLUSOES GERAIS

Neste trabalho foram estudadas as topologias de retificadores
monofésicos unidirecionais nao isolados HBR, HBBR-2S e HBBR-4S.
As topologias bridgeless propostas basearam-se na topologia HBR, pro-
posta por [7], e foram geradas ao transferir o indutor da estrutura ori-
ginal do lado CC ao lado CA, o que permitiu explorar diferentes células
de comutagao.

As topologias propostas tiveram como objetivo a expansao do
ganho estatico do retificador boost convencional. As trés estruturas
estudadas utilizam uma célula de multiplicagao tipo ladder associada
ao retificador boost convencional, desta forma proporcionando ganho
em tensao elevado e possibilitando sua expansao em mais niveis através
do cascateamento de mais células de capacitor chaveado.

A integracao da técnica de capacitor chaveado no conversor boost
permitiu associar a capacidade de ganho da estrutura ladder com a con-
trolabilidade do conversor boost. Isto proporcionou um valor de tensao
elevado na saida com esforcos de tensao divididos sobre os componen-
tes. Os esforgos de tensao reduzidos permitem o uso de componen-
tes semicondutores mais rdapidos, baratos e mais comuns no mercado.
Por consequéncia, o uso de componentes semicondutores mais rapidos
também reduz o volume e custo com componentes passivos.

As estruturas propostas neste trabalho apresentaram melhor ren-
dimento que a estrutura HBR devido as perdas de conducao reduzidas,
ocasionadas pela quantidade e pelo tipo de componente semicondutor
utilizados.

Os resultados experimentais mostraram que, além do melhor ren-
dimento, as estruturas propostas possuem comportamento similar a
topologia HBR. Os conversores estudados também apresentaram con-
trole adequado e capacidade de correcao de fator de poténcia. Os fa-
tores de poténcia apresentados foram préximos a unidade e o contetido
harmonico atendeu aos requisitos estabelecidos pela norma IEC 61000-
3-2. Entretanto, as estruturas estudadas necessitam de controle de
corrente de entrada para funcionar adequadamente.

A desvantagem principal em utilizar células de capacitor chave-
ado sao os elevados esforcos de corrente nos semicondutores, pois as
correntes de carga e descarga sao limitadas apenas pelas resisténcias
parasitas do conversor. Esta corrente, contudo, pode ser reduzida con-
forme o modo de carga em que se opta trabalhar.

Neste trabalho, foi também proposta uma metodologia de pro-



114

jeto do capacitor Cy, com fins de reduzir seu valor de capacitancia. A
metodologia possibilitou a operacao em um modo de carga com bom
equilibrio de tensdo nos capacitores e valores reduzidos de corrente
eficaz. A metodologia proposta baseou-se no conceito de resisténcia
equivalente proposto por [22].

Foi proposta uma abordagem por espaco de estados para definir
o ganho da célula (que afeta o equilibrio de tensdo nos capacitores),
que foi utilizado para a obtencgao de uma curva de resisténcia equiva-
lente em fungdo do valor de Cy,. A partir da metodologia proposta,
os capacitores de saida podem ser dimensionados com o intuito de fil-
trar componentes de baixa frequéncia e, assim, o capacitor Cy,, possui
somente a funcao de transferéncia de energia entre os capacitores de
saida. Portanto o capacitor Cy, nao precisa ser grande o suficiente
para filtrar componentes em baixa frequéncia. Desta forma, mantém-
se o equilibrio de tensdo nos capacitores sem a necessidade de uma
malha de controle ou modulagao destinadas a esta fungao.

O modelo de resisténcia equivalente também foi utilizado para
a obtencao de modelos dinamicos de ordem reduzida, assim despre-
zando os polos nao dominantes causados pela insercao de componentes
armazenadores de energia da célula multiplicadora de tensao.

Outro ponto positivo das topologias apresentadas sao as células
de comutagao unidirecionais, que nao requerem tempo morto ou enca-
valamento de sinais. Esta caracteristica elimina os danos que poderiam
ser causados por curto-circuito de brago. Portanto, a unidirecionalidade
da célula de comutagao garante mais robustez ao circuito.

A desvantagem das estruturas HBBR-2S e HBBR-4S em com-
paracao a estrutura HBR é a inclusao de mais interruptores ativos e
circuitos de acionamento mais complexos, porém isto permite a eli-
minagao de um componente semicondutor da célula de comutacao e,
por consequéncia, a melhora no rendimento.

Em suma, o trabalho estudou trés solugoes unidirecionais mo-
nofésicas néo isoladas para alto ganho em tensdo. As estruturas apre-
sentam ganho estdtico que pode ser expandido sem aumentar os esforcos
de tensao nos componentes, inico comando para todos os interruptores,
regulagao de tensao de saida com auto-equilibrio de tensao nos capaci-
tores e boa regulagao de corrente de entrada com contetido harmonico
dentro dos limites estabelecidos pela norma IEC 61000-3-2. Além disto,
as estruturas bridgeless propostas possibilitaram a melhora no rendi-
mento do retificador ao reduzir o nimero de componentes na célula de
comutagao.
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6.1 TRABALHOS FUTUROS

Alguns dos trabalhos futuros citados estdo em andamento, en-

quanto outros sao propostas a ser consideradas para contribuigoes fu-

turas.

Utilizar células de comutacao bidirecionais e desenvolver versoes
bidirecionais das estruturas.

Propor versoes trifasicas das estruturas estudadas.

Explorar diferentes modulacées para nao utilizar os diodos de
corpo dos interruptores.

Verificar a relagao das perdas por comutagao na resisténcia equi-
valente das células de capacitor chaveado.

Explorar alternativas para a redugao dos esforgos de corrente das
topologias estudadas.

Integrar a célula de capacitor chaveado a diferentes topologias.

Integrar diferentes células de capacitor chaveado a topologia boost.
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APENDICE A - Modelagem matematica por espago de
estados
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Matrizes de estado do circuito equivalente:

__ Rr+0.5-R, 0
Al = o S S (A1)
Co‘(Ro+RCo)
0
[ 4L
B—(% g (A2)
[ 2Vi
- (% (A.3)
—4R.—R.,—R, n R,? _ R,
Al = arL 4L(Rco+Ro) 4L(Rco+Ro) (A.4)
R, _ 1
Co(Rco+Ro) Co(Rco+Ro)
, 1 _ 1
B—(% 3 ) (A5)
E/=(0 1) e¢ E/=(1 0). (A.6)

Matrizes de estado do circuito completo de quarta ordem:

—R1.-Kas—R, Rs-Ka—R, —Ks —R,
Ky-L Rs-Ka-L Kg-L Ka-R -L
Ro—R.'Ks Ro-RuKa Ry Hot Reon
A = Rs;-K4:Cso R2.K,4-Cgy R;-Kg:-Csuw Kg-Csw
1 — —1 —1 —Its—ItCon -1
Kj:Con Rs-K4-Con Kg:Con Kai-Rcon'C,
4Roo ° R40 sKso R:_ﬁCon'ﬂ
Kg-Con Kg-Con Kg-Rcon'Con RZCOH.K4.COTL
(A7)
I 0
0 O
B’ = A8
1 O 0 9 ( )
0 O
Rs * RCon + (Rs + RCon) * (RCon + Ro)
K= . (A9)

Rs * RCon

K5 = (Ro + RCon) . (Rs + RCon) - K4 . Rs . RC’on (AlO)
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K¢ = R, - Rcon - K4. (A.11)
_ R, Roon 0 Rgon
Ro-L R,-L R,-L
Rcon —_ Ro+2Rcon 1 —1
A,l — R;-Cosyp Ro'Rfon'Csw RconCsw Ry,-Csw
2 0 — 1
Rcon:Con Rcon-Con
1 —1 0 —1
R,-Co R,-C, R,-Co
(A.12)
" __ 1
B! = BY. (A.13)

2" = ( “/; ) (A.14)

E/=(0 01 1) e E/=(10 0 0). (Al5)

Goa(s) = E-(s+ I — A)"1.[(A1— Az)- X+ (B1— B»)-U] (A.16)

Comparagao da resposta em frequéncia dos modelos completo e
equivalente:

100

)
Z
Q
=t
2
2
&0
<
=

-100

360 i i T T
- Conversor completo
é 270 L Conversor equivalente | |
-
&
2180 - .
s 9

90 1 i 1
10! 107 10° 10* 10° 10° 10

Frequéncia (rad/s)
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APENDICE C - Projeto do indutor
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Especificagdes do conversor

Vp =311V fy == 100kHz V, = 800V L; = 1.mH

Especificagdes do indutor

Bgi= 15T K, =05  pi=60

A
_7H - =
uo = 4.7-10 7 — Jmax =400 2
m cm
Especificagdo do nucleo
2 . -
W, = 0'25'Li'lp =0.017J Energia magnética
2.1 W,
QL =——""—"=103% Fator de qualidade
PO
QP _
AeAw = Lo 1.103x 10 ®m*  Produto das areas

7Ky Imax Bsat fs

Nucleo escolhido: Magnetics - 0088439A7 - AmoFIlux

Ae = 199mm2 Wa = 427mm2 Le = 107mm

AW, =8497x 10 *m" V, = 21300mm’

=106.818 Numero de espiras

= 1.137~mm2 Segao do condutor
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~ 1.65mm>  15AWG

Susado *
W = N-S ~ 176.25-mm’ Area minima da janela
amin = N'Sysado = ' /0-2>-mm J
WaKy
Exec = ——— = 1211 Execugéo
amin
MLT := 85.4mm Comprimento médio dos enrolamentos

Ly = MLT-N=9.122m Comprimento do fio

Q
Pcu = 13.17E Noond =1
pcuL
Rey = Cu w =0.12Q Resisténcia do cobre
Neond
2
IP
Py = RCu-7 Perdas no cobre
Dmin‘Vp . .
Ag = ——— =0.022T Variagéo de densidade de fluxo magnético
2fS-N~Ae

2533 104 kg Densidade de perdas no nucleo através
o % 3 daequagdo empirica de Steinmetz
cm m-s  (Dados fornecidos pelo fabricante)

w
Py = 820-0.022° %100 O 2

PNucleo = PL-Ve = 0.54W Perdas no nucleo



