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EDITORIAL REVISTA ELETRONICA DE POTENCIA

Janeiro de 2018

Prezados leitores,

E com grande orgulho que assumo como Vice-Presidente da Associagdo Brasileira de Eletronica de Poténcia (SOBRAEP)
e consequentemente a editoria da revista Eletronica de Poténcia para o biénio 2018/2019. Agradeco a todos os colegas
que depositaram a sua confian¢a no nosso trabalho e principalmente aos ex diretores e pessoal de suporte que tanto fize-
ram pela nossa Revista Eletronica de Poténcia (REP) durante todos esses anos. Agradeco especialmente ao Prof. Marcelo

Cabral Cavalcanti pelo honrado convite para participar da sua gestdo nessa importante fungéo.

Temos muitos planos de melhorias para nossa revista visando dar uma maior visibilidade aos trabalhos nela publicados,
integrando-a aos sistemas indexadores e avaliadores de producéo cientifica. Essas melhorias passam por atualizagdes no

sitio da revista e no sistema de submissao e edigao de trabalhos, além de alteragdes nas politicas de publicagdo e copyright.

Para que todas as mudangas planejadas possam ser viabilizadas precisamos mais do que nunca do comprometimento
de toda a comunidade de associados em promover a¢des para o fortalecimento da SOBRAEP e da REP, submetendo
trabalhos de qualidade, colaborando com os processos de revisao, considerando trabalhos publicados na REP em suas

referéncias e principalmente divulgando e buscando novos associados.

Essa primeira edi¢ao teremos a publicagdo de 12 excelentes trabalhos que foram selecionados ainda sob a editoria do
Prof. Marcelo Cabral Cavalcanti, gragas ao esfor¢o voluntario de todos os revisores. O volume de submissoes tem cresci-
do substancialmente e precisamos mais do que nunca contar com a colaboragdo de todos os colegas para reduzir o tempo

de publicagao dos artigos e garantir a periodicidade da revista.

Gostaria de finalizar desejando um excelente 2018 a todos e me colocando a disposi¢ao para qualquer sugestio ou critica
que vise o crescimento e consolidagao da revista Eletronica de Poténcia e da nossa querida SOBRAEP. Juntos vamos mais

longe.
Marcello Mezaroba

Editor

marcello.mezaroba@udesc.br
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Politica Editorial da Revista Eletronica de Poténcia
A revista Eletronica de Poténcia é uma publicagdo com periodicidade trimestral.

Sua Missdo principal é a promogao do desenvolvimento cientifico e tecnoldgico da Eletronica de Poténcia, em vinculagao
com os interesses da sociedade brasileira. Os trabalhos publicados na revista devem ser sempre resultados de pesquisas
que demonstrem real contribui¢do e qualidades técnica e cientifica.

A revista Eletronica de Poténcia ¢ um meio adequado através do qual os membros da SOBRAEP (Sociedade Brasileira de
Eletronica de Poténcia) e demais especialistas em Eletronica de Poténcia podem publicar suas experiéncias e atividades
de pesquisas cientificas. O Comité Editorial tem grande interesse na submissdo e avaliagdo de artigos completos nas
areas de interesse da sociedade. Um artigo é um veiculo adequado para a apresentagdo e divulgagdo dos trabalhos e
pesquisas de relevancia para a Eletronica de Poténcia, incluindo os avangos no estado da arte, importantes resultados
tedricos e experimentais, e demais informagdes de relevancia tutorial.

Os artigos sdo submetidos e avaliados de forma totalmente eletronica, por trés revisores ad-hoc, através do sistema
iSOBRAEP. Os autores devem submeter seus artigos através do sistema iSOBRAEP na seguinte URL: http://www.
sobraep.org.br/revista.

Através do sistema iISOBRAEP os autores poderdo ainda acompanhar todo o processo de revisao de suas submissoes.
Observa-se que os artigos deverao ser submetidos unicamente no formato PDF e deverio estar em conformidade com
as Normas de Publica¢do da Revista.

A aceitagao final do artigo somente ocorrera se o mesmo estiver plenamente em conformidade com as Normas de
Publica¢ao divulgadas no sistema iSOBRAEP e publicadas em todas as edi¢des da revista. Uma lista das principais areas
de interesse da revista Eletronica de Poténcia, que devem apresentar interface clara com a area de Eletronica de Poténcia,
inclui os seguintes topicos (outros topicos de interesse poderao ser avaliados pelo Comité Editorial):

e Dispositivos Semicondutores de Poténcia, Componentes Passivos e Magnéticos;

e Conversores CC/CC e Fontes de Alimentag¢do CC;

e Inversores e Retificadores para Fontes de Alimentagao e Sistemas de Alimentagdo Ininterrupta;

e Armazenamento de Energia;

e Maquinas Elétricas e Acionamento de Motores Elétricos;

e Teoria de Controle Aplicada a Sistemas Eletronicos de Poténcia;

e Modelagem Assistida por Computador, Analise, Projeto e Sintese de Sistemas Eletrénicos de Poténcia;

e Aplicagdo da Eletronica de Poténcia na drea de Qualidade de Energia (Compensacdo de Harmonicos e Poténcia
Reativa, Retificadores com Correcdo do Fator de Poténcia, etc.);

e Compatibilidade Eletromagnética e Interferéncia Eletromagnética em Sistemas Eletronicos de Poténcia;

e Eletronica de Poténcia Aplicada em Geragao, Transmissdo e Distribuicdo de Energia;

e Sistemas de Geragdo Distribuida e Fontes Alternativas de Energia;

e Aplicagoes da Eletronica de Poténcia nas areas Automotiva, Aeroespacial, Transportes e em Aparelhos Eletro-
eletrdnicos;

e Integracdo, Encapsulamento e Médulos de Componentes Eletroeletrénicos de Poténcia;

e Aplicagdes de Controle Digital em Sistemas Eletronicos de Poténcia;

e Conversores estaticos aplicados ao acionamento de fontes de luz artificiais;

e Educacdo em Eletrdnica de Poténcia.
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CONDICIONADOR UNIFICADO DE QUALIDADE DE ENERGIA
MONOFASICO-TRIFASICO APLICADO EM REDES DE DISTRIBUICAO DE
ENERGIA ELETRICA MRT

Sérgio Augusto Oliveira da Silva, Fernando Alves Negrao
Universidade Tecnologica Federal do Parana — UTFPR, Cornélio Procopio — PR, Brasil
e-mail: augus@utfpr.edu.br, fernando.alves@unopar.com.br

Resumo — Este trabalho apresenta a validacao
experimental de um sistema local de distribuicio de
energia trifasico a quatro fios (3P4W), utilizando uma
topologia de condicionador de qualidade de energia
unificado (UPQC) monofasica-trifasica denominada
UPQC-Mono-Tri. A topologia ¢ indicada para aplicagdes
em dreas rurais ou remotas, nas quais, por razdes
econdmicas, apenas sistemas de distribuicio de energia
monofasicos com retorno por terra siao acessiveis ao
consumidor. Uma vez que o uso de cargas trifasicas é
crescente nestas areas, o acesso a um sistema de
distribuicio trifasico se torna preponderante. Adotando
uma estratégia de compensacio dual, o UPQC-Mono-Tri
proposto é capaz de drenar da rede elétrica monofasica
uma corrente senoidal e em fase com a tensao, obtendo-se
assim um elevado fator de poténcia. Além disso, o sistema
também é capaz de suprimir harmonicos de tensio da
rede, assim como compensar outros distirbios como, por
exemplo, afundamentos de tensio. Desse modo, um
sistema 3P4W com tensdes reguladas, balanceadas e
senoidais com baixos conteiidos harménicos é
disponibilizado para cargas monofisicas e trifasicas.
Resultados sio apresentados com o objetivo de validar
experimentalmente a topologia proposta, bem como
avaliar seus desempenhos estaticos e dinadmicos.

Palavras-Chave — Areas Rurais Remotas, Estratégia de
Compensacio Dual, Fator de Poténcia.

SINGLE-TO-THREE-PHASE UNIFIED
POWER QUALITY CONDITIONER
APPLYED TO SWER ELECTRICAL POWER
DISTRIBUTION SYSTEMS

Abstract — This paper presents the experimental
validation of a local three-phase four-wire (3P4W)
electrical distribution system, using a single-to-three-
phase (S-TP) unified power quality conditioner (UPQC)
topology, named UPQC-S-TP. The topology is indicated
for applications in remote or rural areas, in which, for
economic reasons, only single wire earth return networks
are available to consumers. Since the use of three-phase
loads is increasing in these areas, the access to three-
phase systems has become mandatory. Adopting a dual
compensation strategy, the proposed UPQC-S-TP is able

Artigo submetido em 08/02/2017. Primeira revisdo em 24/03/2017. Aceito
para publicacdo em 08/05/2017 por recomendacdo do Editor Marcelo Cabral
Cavalcanti.

of draining from the single-phase power supply a
sinusoidal current in phase with the grid voltage,
resulting in high power factor. In addition, the system is
also able of eliminating harmonics from the grid voltage,
as well as compensating for voltage disturbances, such as
voltage sags. Thereby, a 3P4W system with regulated,
balanced and harmonic free sinusoidal voltages is
provided to both single- and three-phase loads.
Experimental results are presented with the purpose of
validating the proposed topology, as well as evaluating its
static and dynamic performances.

Keywords — Dual Compensation Strategy, Power
Factor, Rural Remote Areas.

I. INTRODUCAO

Em regides rurais ou remotas no Brasil, bem como em
algumas areas de paises como Australia e Nova Zelandia, por
exemplo, sistemas de distribuicdo Monofasicos com Retorno
pela Terra (MRT) tém sido comumente adotados como
solugdo para o fornecimento de energia elétrica. Isto se deve
pelo fato da redugdo de custos na distribui¢do de energia para
atender grandes extensdes territoriais com baixas densidades
demograficas ser um importante requisito [1]-[5], uma vez
que menores custos de instalagdo e manutengdo sdo
alcangados [4], [6].

Outras alternativas sdo a utilizacdo da distribuigdo de
energia por meio de dois condutores (fase e neutro) sem o
retorno pela terra, ou mesmo utilizando sistemas bifasicos
(fase-fase). Considerando tais alternativas, os investimentos
de capital para a realizagdo das instalacdes de redes de
distribuigdo MRT ainda s3o menores [7].

A demanda de energia elétrica nas redes monofasicas de
distribuicdo rurais tem aumentado consideravelmente nas
ultimas décadas, tanto no ramo da agricultura como da
pecuaria, devido, principalmente, a crescente evolugdo e
modernizacdo das tecnologias empregadas, assim como pelo
aumento da mecanizagdo dos processos produtivos. Pode-se
citar, por exemplo, a automatizacdo da irrigacdo, bem como
o processamento agricola pos-colheita envolvendo selegdo de
sementes ¢ moagem, ventilagdo ¢ refrigeracdo, linhas de
lavagem e embalagem, dentre outros.

Dentro deste contexto, percebe-se uma tendéncia iminente
de aumento da demanda de energia em propriedades rurais,
bem como a necessidade de fornecimento de energia de
qualidade em fungdo da mudanca das caracteristicas de
cargas utilizadas.

A regulagdo de tensdo se caracteriza como um dos
principais problemas de Qualidade de Energia (QE)
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encontrados nas redes monofasicas rurais [4], [5], pois,
quando submetidas a grandes cargas, estas apresentam
quedas de tensdo significativas, enquanto que em horarios de
baixo consumo a tens@o tende a se elevar [1]. No entanto,
uma solu¢do ndo tdo eficiente em funcdo das variagdes
constantes de carga, pode ser adotada por meio do ajuste dos
taps do transformador de entrada da rede MRT. Outra
solugdo, neste caso mais eficiente, consiste na utilizacdo de
reguladores monofasicos de tensdo [5].

Algumas formas para contornar grandes investimentos de
capital para atender a crescente demanda das propriedades
rurais tém sido empregadas [3], [8]. Em [3] sdo apresentados
os impactos causados entre sistemas de geragdo distribuida
implementados por meio de sistemas fotovoltaicos e os
sistemas de distribuicdo MRT. Ja em [8], o uso de sistemas
de armazenamento de energia por meio de baterias e sua
utilizagdo em horarios de pico ¢ discutido.

Nota-se cada vez mais a necessidade em se utilizar as
redes de distribuigdo trifasicas para atender a demanda por
energia elétrica em areas rurais, em fun¢ao das mudangas de
caracteristicas das cargas. Atualmente, a maioria delas
poderia ser acionadas por motores de inducdo trifdsicos em
substitui¢do aos monofasicos, por apresentam maior torque
de partida [7]. Além disso, a utilizacdo de inversores de
tensdo trifasicos de médias e altas poténcias envolvidos em
modernos sistemas automatizados também justifica a
necessidade de redes trifasicas em areas rurais. Sendo assim,
a presenca de um sistema local de distribuicdo de energia
trifisico em areas que fazem uso do sistema de distribuicdo
MRT se torna cada vez mais indispensavel.

Para este fim, diversas solugdes e/ou configuragdes de
conversores monofasicos-trifasicos tém sido abordadas na
literatura [6], [7], [9], [10]. Dentre clas estdo os conversores
monofasicos-trifasicos a quatro-fios, os quais possuem
capacidade para alimentar cargas trifisicas e monofasicas
[6], [7], [9], ou ainda os conversores monofasicos-trifasicos a
trés fios destinados a alimentar apenas cargas trifasicas [10].

Similar a um condicionador unificado de qualidade de
energia (UPQC — Unified Power Quality Conditioner), em
[11] foi concebido um conversor monofasico-trifasico
operando como filtro ativo de poténcia série e paralelo. Nesta
topologia, o conversor série ¢ composto por um inversor
monofasico em ponte completa (dois bragos inversores),
enquanto o conversor paralelo ¢ composto por um inversor

Rede de Distribuicao . vV, Cs

trifasico a trés bracgos, totalizando cinco bragos inversores.
Diferente do que acontece com o estagio de retificagdo das
topologias de conversores monofasicos-trifasicos
convencionais [6], uma vantagem apresentada pela topologia
apresentada em [11] reside no fato de que a energia
necessaria para alimentar a carga nao ser toda ela processada
pelo conversor série de entrada, aumentando assim o
rendimento do sistema.

Em [12] foi apresentado um sistema local de distribui¢ao
de energia trifasico a quatro fios (3P4W — 3-Phase-4-Wire),
cuja implementagao foi realizada por meio de um conversor
monofasico-trifasico conforme mostrado na Figura 1. No
entanto, apenas resultados obtidos via de simulagdes foram
apresentados, assim como ndo foram abordados maiores
detalhes referentes ao dimensionamento dos conversores. A
referida topologia foi concebida a partir de um UPQC, a qual
foi denominada de UPQC-Mono-Tri. Este sistema ¢ indicado
para aplicagdes em areas rurais ou remotas, onde, por razdes
econdmicas, apenas sistemas de distribuicdo de energia
monofasicos sdo acessiveis ao consumidor.

Por desempenharem, simultancamente, as fungdes de
Filtro Ativo de Poténcia Série (FAPS) ¢ Filtro Ativo de
Poténcia Paralelo (FAPP), os UPQCs tém sido comumente
empregados para mitigar problemas de QE, tanto em
sistemas de distribuicdo monofasicos [13], quanto em
sistemas de distribui¢do 3P4W [14]-[18].

Tradicionalmente os UPQCs sdo controlados para
realizarem as compensagdes série ¢ paralela, sintetizando
grandezas nao-senoidais de tensdo e corrente, ou seja, o
conversor série sintetiza grandezas de tensdo ndo senoidais
de forma a compensar distirbios de tensdo da rede, enquanto
o conversor paralelo sintetiza grandezas de corrente nao
senoidais com o intuito de suprimir correntes harmonicas e
compensar reativos da carga [14], [15].

Por outro lado, alguns trabalhos apresentados na literatura
tém utilizado a estratégia de compensagdo dual no controle
dos conversores série ¢ paralelo de um UPQC [16]-[18]. Na
referida estratégia, as referéncias de controle de tensdo e
corrente sintetizadas pelos conversores de poténcia sdo
senoidais. Neste caso, uma vez que o conversor série
sintetiza grandezas de corrente senoidais, este opera como
uma fonte de corrente senoidal, oferecendo um caminho de
alta impedancia para os harmonicos de corrente existentes na
carga.

Trifasica — 34,5 kV Vs ls Via ILa
Transformador 12V iard ranstomador ir+ Cargas
Monofasico S~~~ Série Vib Lbl EN: 3F:
19,9kV/127V127V v . \ 3F’N) i
i i
127V Vde R\ Vie L

Conversor PWM
Série

Fig. 1. Topologia do UPQC-Mono-Tri.
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Ja o conversor paralelo sintetiza grandezas de tensdo
senoidais e, neste caso, opera como uma fonte de tensdo
senoidal, oferecendo um caminho de baixa impedancia para
os harménicos de corrente da carga. Percebe-se, porém, que
para operar como UPQC com estratégia dual, os conversores
série e paralelo devem operar sempre em conjunto.

Observa-se também que os desempenhos dos
controladores s3o notadamente melhores quando operam
com referéncias senoidais, quando comparados com aqueles
que utilizam referéncias ndo senoidais. Além disso, uma vez
que as referéncias de controle sdo senoidais, os controladores
implementados no referencial sincrono possuirdo suas
referéncias de tensdo e corrente continuas, facilitando ainda
mais o controle [18]. Outra vantagem da compensacao dual
estd na forma de geragdo das referéncias de controle, a qual ¢
realizada apenas com a utilizagdo de um sistema de deteccao
de angulo de fase (PLL — Phase-Locked Loop) [19].

Este trabalho apresenta como principal contribuicdo a
validacdo experimental de um UPQC-Mono-Tri destinado a
alimentar cargas trifasicas a partir de um sistema MRT,
comumente encontrados em areas rurais e/ou remotas.

Adotando a estratégia de compensagdo dual, o UPQC-
Mono-Tri proposto neste trabalho possibilita drenar da rede
elétrica monofasica uma corrente senoidal em fase com a
tensdo da rede. Além disso, o sistema também pode suprimir
harmoénicos da tensdo da rede, assim como compensar
distirbios como afundamentos ¢ elevagdes de tensdo,
melhorando os indicadores de qualidade de energia elétrica.

Desse modo, o UPQC-Mono-Tri proposto ¢ capaz de
conceber um sistema 3P4W com tensdes de carga reguladas,
balanceadas e senoidais e com baixos conteudos harmonicos.
Sendo assim, o sistema possui duas funcdes basicas
principais, sendo elas, fazer a conversdao da rede monofésica
em rede trifasica, gerando um sistema de distribuicao 3P4W
com neutro aterrado ao consumidor final, bem como
desempenhar concomitantemente a fungdo de filtro ativo de
poténcia universal. Com o objetivo auxiliar no adequado
dimensionamento do UPQC-Mono-Tri, uma analise
envolvendo o fluxo de poténcia pelos conversores séric e
paralelo é também apresentada neste trabalho.

II. DESCRICAO DA TOPOLOGIA UPQC-MONO-TRI

A topologia do UPQC-Mono-Tri esta apresentada na
Figura 1. Esta é formada por dois conversores PWM, sendo
eles um inversor monofasico Half-Bridge e um trifasico (3-
Leg) compartilhando o mesmo barramento CC.

Nesta topologia, o conversor série, que em [11] foi
implementado utilizando um inversor Full-Bridge, ¢
substituido por um inversor Half-Bridge. Sendo assim, neste
trabalho, o barramento CC ¢ formado pela configuragdo de
capacitor dividido (Split-Capacitor), possibilitando o acesso
ao condutor de retorno aterrado da carga.

O conversor série, também denominado FAPS, ¢
controlado em corrente de forma que a corrente drenada de
entrada seja senoidal e em fase com a tensdo da rede,
resultando em um Fator de Poténcia (FP) muito préximo de
um. Um indutor de filtragem (L) ¢ colocado em série com o
enrolamento primario do transformador monofasico de
acoplamento série.

O conversor paralelo, denominado FAPP, ¢ controlado em
tensdo e impde as cargas tensOes trifasicas senoidais,
reguladas e balanceadas. A tensdo de carga da fase “a” (v;,)
¢ controlada para estar em fase com a tensdo da rede elétrica
(vg). Filtros de segunda ordem LC sdo utilizados para atenuar
as componentes de alta frequéncia de tensdo. Uma vez que o
brago inversor conectado a fase “a” ¢ controlado para
funcionar como uma fonte de tensdo senoidal, as
componentes harmoénicas e fundamental da tensdo da rede
sdo indiretamente compensadas pelo sistema, ndo havendo a
necessidade de se utilizar algum algoritmo especifico para
calcular/extrair tais componentes. As componentes de tensdo
compensadas (harmdnicos e fundamental) irdo aparecer nos
terminais do transformador de acoplamento em série.

O fluxo de energia através do UPQC-Mono-Tri dependera
tanto das caracteristicas da carga como, por exemplo, fator
de poténcia fundamental e Distor¢gdo Harmonica Total
(DHT) de corrente, quanto das caracteristicas da rede, tais
como as diferengas entre as amplitudes da tensdo de entrada
e de saida (fase “a”), bem como a DHT de tensdo.

III. GERACAO DAS REFERENCIAS E DIAGRAMAS DE
CONTROLE DOS CONVERSORES

Nesta se¢do sao apresentadas as estratégias de geragdo das
referéncias de controle dos conversores série e paralelo bem
como suas modelagens.

A. Corrente de Referéncia do Conversor Série

A corrente de referéncia monofésica usada para controlar
o FAPS ¢ obtida no referencial sincrono dg, como mostrado
na Figura 2. Sendo assim, as correntes de carga (i, i1p, irc)
sdo medidas e transformadas do sistema de eixos estacionario
trifasico (abc) para o referencial estacionario bifasico (af0)
usando a transformada de Clarke. Depois disso, por meio da
transformada de Park, as grandezas estacionarias de corrente
do referencial af0 sdo transformadas para o referencial
sincrono dg. Neste referencial, as coordenadas do vetor
unitario sen(6) e cos(8) sdo obtidos utilizando o sistema
PLL apresentado em [19], onde & ¢ o angulo de fase
estimado da tensdo da rede. A grandeza i;, mostrada na
Figura 2, representa as componentes ativas das correntes de
carga, ou seja, esta ¢ composta por uma parcela média bem
como parcelas oscilantes/harmonicas no referencial d.

Por se tratar de um sistema monofasico-trifasico, a
amplitude da corrente de referéncia monofasica de
entrada/rede (i;;) deve ser devidamente ajustada para
garantir que a poténcia média monofasica de entrada (P) seja
equivalente a poténcia média trifasica na saida (P,).

No referencial sincrono, as poténcias P, e P, sdo definidas,
respectivamente, por:

P, = vdy idg,

(M

Py = (Viplsp)/2 )
onde wvdy;. e idyg. representam, respectivamente, as
componentes CC de tensdo e corrente no eixo-d, enquanto
Vip € Igp Tepresentam as respectivas tensdo e corrente de pico
da rede monofasica.
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Fig. 2. Esquema de geragdo da referéncia de corrente do conversor
série no referencial sincrono dg.

Assumindo que as amplitudes das tensdes de saida V,, sdo
iguais a da tensdo da rede V;,, vdy, pode ser escrita por:

vdg.=+[3/2V,, = [3/2Vs,. A3)

Considerando um sistema ideal, de tal forma que P, = P,
e por meio de (1), (2) e (3), a relagdo entre a corrente id;. e
corrente [, ¢ dada como segue:

I, = V6idy = G, idg,. 4)

Percebe-se em (4) a presenca do ganho G, = /6, o qual,
necessariamente, deve ser inserido no algoritmo da Figura 2
de forma a adequar as poténcias de entrada e saida do
UPQC-Mono-Tri.

A corrente iy, mostrada na Figura 2 representa o sinal de
saida do controlador Proporcional-Integral (PI) de tensdo do
barramento CC. Esta ¢ somada a corrente do eixo sincrono
direto id,; e é responsavel pelo controle do balango/fluxo de
poténcia do sistema. Em outras palavras, i, ¢ utilizada para
desempenhar as seguintes funcdes: i. regular a tensdo do
barramento CC de forma a compensar as perdas envolvendo
os elementos passivos de filtragem e os dispositivos de
chaveamento; ii. ajustar da amplitude da corrente de
referéncia senoidal do conversor série (izg) quando ha
variagdes de amplitude (afundamentos/elevagdes de tensido)
entre a tensdo de entrada e as de saida do UPQC-Mono-Tri.

A parcela de corrente id; = V6 id é somada com iz, ¢ em
seguida filtrada por meio de um Filtro Passa-Baixa (FPB)
gerando a corrente id ;..

Na Figura 2 também ¢ mostrada a malha de controle usada
para anular o desequilibrio de tensdo dos capacitores do
barramento CC, onde modelo equivalente adotado para
representar o controle do desequilibrio é apresentado em
[16]. O sinal de saida do referido controlador (ig.s) atua no
nivel CC da corrente da rede. Sendo assim, a corrente de
referéncia do conversor série ¢ dada por:

les = ldge sen(9) — lges- ®)

Para melhorar a resposta dinamica de filtragem, foi
utilizado um filtro média movel (MAF - Moving Average
Filter) [20], atuando como FPB. O MAF se caracteriza por
ser um filtro de facil implementacdo ¢ capaz de rejeitar as
componentes de frequéncias multiplas da frequéncia corte,
sendo esta definida igual ao inverso do periodo de integragdo
(T), ou ainda definido pelo periodo da componente
fundamental. A Figura 3 apresenta a estrutura do MAF, a
qual é composta por um bloco de integracdo, um bloco de
atraso de transporte, um subtrator e um divisor.
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Fig. 3. Filtro média mével.

Por se tratar de um sistema monofasico conectado a rede
elétrica, deve-se considerar a presenca de ondulagdes de
tensdo em 120Hz no barramento CC do UPQC-Mono-Tri.
Tal ondulagdo pode resultar no aparecimento do harménico
de ordem 2 (120Hz) na referéncia de corrente do conversor
série (iz5), uma vez que isg contém informagdes do sinal de
saida do controlador do barramento CC (i ).

Portanto, uma maneira de atenuar a amplitude do sinal
nesta indesejada frequéncia, um FPB poderia ser utilizado na
malha de controle de tensdo do barramento CC. Entretanto,
sua utilizagdo poderia interferir na dindmica do controle
tornando-a mais lenta. Por esse motivo, optou-se em utilizar
apenas um FPB (MAF) logo ap6s a soma da corrente do
controlador do barramento CC (iz.) com a corrente do eixo
direto id;, conforme mostrado na Figura 2.

Além disso, caso existam correntes de carga
desbalanceadas, também aparecera no referencial sincrono
uma componente fundamental de sequéncia negativa na
frequéncia de 120Hz, ou seja, 7/2 do periodo da componente
fundamental.

Consequentemente, torna-se necessario que a frequéncia
de corte do filtro média movel seja 120Hz, ou seja, o nimero
inteiro n representado na Figura 3 deve ser igual a 2.

B. Controlador de Corrente do Conversor Série

A Figura 4 apresenta, por meio de um diagrama em
blocos, o controlador PI de corrente, bem como o modelo
médio do conversor série [21].

Vs ide ldes

. kips

1 L abc] Geraf;ﬁ:{ da VdL/ 2 l s
— Reéerencla de KPWM ) L s + R
“orrente
kps/s Ganho PWM £ =

Sistema Fisico

Controlador de
Corrente

Fig. 4. Diagrama em blocos do controlador de corrente e do modelo
médio do conversor série.

Assim, com base na Figura 4, a fungdo de transferéncia do
sistema pode ser escrita por:

ics(S) _ prm (Vdc/z)(KpsS + Kis)
65D g2 4 (KK 55 + Req)s + KisKpum

Ve ©
2

onde:

K,s e K;s representam os respectivos ganhos proporcional e
integral do controlador PI de corrente; Kpymy € 0 ganho
PWM; L., ¢ a indutdncia equivalente definida por
Leq = N%Lg + Ly, sendo Lys a indutancia do filtro série,
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Fig. 5. Diagrama em blocos das malhas de controle de tensdo e do modelo médio do conversor paralelo.

L4+ a indutincia de dispersdo refletida ao primario do
transformador de acoplamento série, N a relacdo de
transformagdo do transformador série (N = 1); R,y € a
resisténcia equivalente definida por R, = N?Ry, + Ry,
sendo Ry, a resisténcia interna do transformador série; Rys a
resisténcia interna do indutor série; e V. representa a tensao
total do barramento CC, sendo esta composta pela soma das
tensdes sobre os capacitores do barramento, ou scja,
Vae = Vacr + Vaea-

C. Tensoes de Referéncia do Conversor Paralelo

A tensdo de saida da fase “a” é controlada para estar em
fase com a tensdo da rede elétrica. Desta forma, conhecido o
angulo de fase estimado da rede 6, bem como a amplitude
desejada da tensdo na carga V,, as referéncias das tensdes de

saida sdo obtidas por:

Via = Vip sin(0) (7
vip = Vip sin(6 — 120°) ®)
v = Vip sin(6 + 120°). )

D. Controladores de Tensdo do Conversor Paralelo

A Figura 5 apresenta, por meio de um diagrama em
blocos, as malhas de controle de tensdo, bem como o modelo
médio do conversor paralelo considerando apenas a fase “a”.
As multi-malhas de controle sdo implementadas por uma
malha interna de corrente, onde ¢ utilizado apenas um
controlador proporcional, e uma malha externa de tensdo, na
qual € utilizado um controlador PI. Sendo assim, a partir do
diagrama da Figura 4, a funcdo de transferéncia do sistema
pode ser escrita por:

v(s)  A(Xs? + X5 + Xs)

= 10
vig(s) Yis3+Y,s2+Ys+Y, (10)
onde
A= prm (Vdc/z);
Xy = CppKpi;

X, = KpyKp;; X3 = Ki, Kp;;

Yl = prCfp; YZ = Cfp [Kpiprm(Vdc/Z) + Rpr];
Y3 = [Kpquiprm(Vdc/z) + 1]; c

Y4- = Kivaiprm(Vdc/Z)-

Com base em (10), Kp,, e Ki,, representam os respectivos
ganhos proporcional e integral do controlador PI da malha
externa de tensdo, Kp; ¢ o ganho proporcional da malha
interna de corrAente, Kpwm € 0 ganho PWM, (¢, € o capacitor
de filtragem, Cy,, € o capacitor de filtragem estimado, Ly, ¢ a
indutancia de filtragem, R;r, ¢ a resisténcia interna do
indutor de filtragem Ly, € Vg € a tensdo total do barramento
CC.

Como mostrado na Figura 5, uma malha de controle feed-
forward ¢ usada no controle. A corrente I o do capacitor de

filtragem Cfp ¢ estimada, uma vez que esta ndo ¢ medida/
sensorada.

E. Controlador de Tensao do Barramento CC
Adotando um procedimento similar ao apresentado em

[22], é possivel obter o diagrama de controle de tensdo do

barramento CC como apresentado na Figura 6. Sendo assim,

a fungdo de transferéncia de malha fechada em pequenos

sinais do sistema de controle do barramento CC ¢é dada por:

Dac(s) VaKpacS + vaKiac
Dac (8)  CacVaeS? +vaKpacs + vaKiac

an

onde:

Kpgc € Kjqc s30 0s respectivos ganhos proporcional e integral
do controlador PI do barramento CC; C,. ¢ a capacitancia
equivalente do barramento CC; V;. € a tensdo total do

barramento CC e vy = /3/2 Vg, representa a tensio direta
no sistema de eixos no referencial sincrono.

A equacdo (11) foi obtida considerando que a carga ¢
alimentada por um sistema trifasico, cujas tensdes sao
senoidais e equilibradas. Além disso, também foi admitido
que a corrente drenada da rede elétrica ¢ senoidal e em fase
com a tensdo também senoidal, ou seja, o UPQC-Mono-Tri
opera com FP unitario.

kpa A
Vie + > Va Ve

+ CacVaes

v

kldc )

Controlador de Tensao
do Barramento CC

Fig. 6. Diagrama em blocos do sistema de controle de tensdo do
barramento CC.
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IV. FLUXO DE POTENCIA ATRAVES DOS
CONVERSORES SERIE E PARALELO

Esta secdo tem a finalidade de mensurar quantitativamente
e em regime permanente, as poténcias aparentes que fluem
através dos conversores série (Sg) € paralelo (Spc q)
conectado a fase “a” da carga, normalizadas em fungdo da
poténcia aparente total da carga (S;). O conversor paralelo
conectado a fase “a” do UPQC-Mono-Tri tera que,
necessariamente, processar mais poténcia quando comparado
aos os outros conversores conectados as fases “b” e “c” da
carga. Neste caso, maior atengdo deve ser dada a este
conversor no que diz respeito ao seu dimensionamento.

Para a analise do fluxo de poténcia sdo levados em
consideracao a relagdo entre os valores eficazes das tensoes
fundamentais de saida V, e da rede Vg, (V,/V;,), assim como
os fatores de poténcia fundamentais (cos¢;,, €OS Py,
cos ¢,.) ¢ as distor¢des harmdnicas totais de corrente de
cada uma das fases da carga (DHTi;,, DHTi;, ¢ DHTi;,).

A. Fluxo de Poténcia Aparente - Conversor Série

Para efeito de analise, em regime permanente, as seguintes
condicdes sdo consideradas para a determinagdo o fluxo de
poténcia através do conversor série: i. a corrente de entrada é
senoidal (sem harmonicos) e encontra-se em fase com a
componente fundamental da tensdo da rede; ii. a tensdo da
carga na fase “a” ¢ senoidal (sem harmonicos) e encontra-se
em fase com a componente fundamental da tensdo da rede
(vg1); 1ii. a tensdo da rede possui harmonicos de tensdo; iv. as
tensoes da carga sdo senoidais e equilibradas e possuem o
mesmo valor eficaz, ou seja, Vj gpc = Vi; v. os valores
eficazes das tensdes fundamentais entre a entrada e saida do
UPQC-Mono-Tri se situam dentro de um limite de + 25%,
ou seja, 0,75 < Vg /V, < 1,25. Assim, o modulo da poténcia
aparente do conversor série ¢ dado por:

2
|Ssc| = P, (1 - ﬁ) + DHTY, 12)
Vs1
onde:
P, = P, + P, + P. ¢ a poténcia ativa total da carga e DHT ¢
a distor¢@o harmonica total da tensdo da rede.
Supondo cargas balanceadas, de modo que as poténcias
aparentes fundamentais das fases abc sejam iguais entre si,
ou seja, S;, =S =S, 0 modulo da poténcia normalizada

[Ssc/S.| é dado por:

Vv, 2
K|(1- V—Ll) + DHTZ,
Sse| _ s (13)
S
Y J1+DHTE, + /1 + DHTi%, + /1 + DHTiZ,
onde:

K = (cos ¢4 + cos ¢y + coSs Py).
A Figura 7.a apresenta a curva normalizada |S,./S;| onde

percebe-se claramente que dois fatores influenciam mais
significativamente no aumento da poténcia processada pelo
conversor série, sendo eles a relagio V,,/V, € a DHT,. Para
a obtencdo das curvas “al” foram consideradas DHT,¢= 0 %,
coS P1ape = 1,0 € DHTlLabc variando de 0% a 90%. Ja para
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as curvas “bl” foram consideradas DHT,; = 0 %,
€0S P1apc = 0,7 ¢ DHT'i} 4p. variando de 0% a 90%. Por fim,
para as curvas “a2” foram consideradas DHT,s = 30 %,
€0S P1apc = 1,0 € DHT i} 4, variando de 0% a 90%.
Observa-se que o conversor série sempre opera com
poténcias inferiores a poténcia aparente nominal da carga.
Assim, pelas condi¢gdes de operacdo apresentadas na Figura
7.a, para atender ao caso mais critico onde Vg = 0,75V
(curvas a2), o conversor série deve ser dimensionado com
poténcia em torno de apenas 45% da poténcia nominal do
sistema, o que representa uma vantagem quando comparado
com as topologias convencionais de conversores Mono-Tri.

B. Fluxo de Poténcia Aparente - Conversor Paralelo

Para o calculo da poténcia aparente processada na fase
do conversor paralelo foi considerada que a tensdo da carga
V14, a tensdo de rede vg e a corrente da rede i; sdo senoidais
e livre de harmonicos. Além disso, considerou-se que as trés
grandezas citadas estdo em fase uma com as outras. Assim, o
modulo da poténcia aparente do conversor paralelo,
normalizada em fungdo da poténcia aparente da carga,
|Spc_a/SL| ¢ dado por:

“ t3)

JAcosZ ¢1q+2Bcos pyg+ C+D

|5pc_a _
SL

(14)

\/1+DHTi,§a+\/1+DHTi§b+\/1+DHTi%C

-l Ge-2))
= [://—Ll (V_1 - 1) (cos ¢y}, + cos ¢1c)]

A
B
N
vy
C = ( ) (cos ¢1p + cos Pq)?;
D= (1 + DHTi},).

A Figura 7.b apresenta a curva normalizada |S,,Cia/SL|,
onde percebe-se que mesmo em condicdes ideais onde

Vi1 /Vi=1, cos piapc = 1,0 € DHTi; 4= 0% ainda hd um

fluxo de poténcia fluindo através do conversor paralelo
conectado a fase “a”. Isto acontece devido a poténcia ativa
consumida pelas cargas conectadas as fases “b” e “c”. Para a
obtengdo das curvas representadas por “a” foram
consideradas cos ¢4, = 1,0 € DHTi; ;. variando de 0% a
90%, enquanto para as curvas “b” foram consideradas
€0S P14pc = 0,7 ¢ DHTi} 4, variando de 0% a 90%.

Como dito anteriormente, o conversor paralelo conectado
a fase “a” da carga sempre opera com poténcias mais
elevadas quando comparado as fases “b” e “c”. Assim, pela
Figura 7.b, para atender ao pior caso de operagdo onde
Vs1 = 0,75V, o conversor paralelo deve ser dimensionado
com poténcia equivalente 100% da poténcia nominal da
carga. No entanto, cabe ressaltar que apenas o conversor
conectado a fase “a” deve atender a esta especificacao.

C. Fluxo de Poténcia Ativa - Conversores Série e Paralelo

Os sentidos do fluxo de poténcia ativa instantanea
“p=Ipu”, podem ser visualizados por meio da Figura §, na
qual foram considerados trés situacdes de operagdo distintas
em regime permanente, ou seja, Vg; = 0,75V, Vi, =V, e
Vs1 = 1,25V,. As perdas existentes nos elementos passivos
e nas chaves de poténcia do UPQC-Mono-Tri ndo sdo
consideradas na analise.

13



14

0.45 §

L —— DHTI=0,0%

(1) DHTV, = 0% (a) cos by = 1,0°
S f 0% (b) cos ¢ DHTIL=20% "
04 : : : B DT

035~
0.3
0.25

02K

|Ssc/Sy)

0.15 F SO

0.1

0.05F

0

—*— DHTiL=00%
—O— DHTiL=20%
> DHTiL=40%
—+— DHTi1=60%
—¥— DHTiL=90%

(@) cos ¢y = 1,0
(b) cos ¢1=0,7

0.6k T s Fob PR T g b
05k
0] R
1 1 1 1 I 1 1 1 1
075 08 085 09 095 1 105 LI 115 12 125
Vei/ V.
(b)

Fig. 7. Poténcias aparentes normalizadas: (a) Conversor Série
[Sse/Si]; (b) conversor paralelo fase “a” |Spc_a/SL |

Na Figura 8.a considera-se uma condi¢do de operagio de
subtensdo superestimada equivalente a 25% da rede elétrica,
ou seja, Vs; = 0,75V;. Neste caso, observa-se que a
poténcia p flui da rede para o conversor paralelo (/pu) e do
barramento CC para o conversor série (0,33pu). Percebe-se
que nessa condi¢do de operacdo (25% de afundamento de
tensdo), o conversor paralelo conectado a fase “a” processa
poténcia equivalente a poténcia ativa total da carga.

A condigdo de operagdo onde Vg = V; ¢é apresentada na
Figura 8.b. Nesta condigdo, a poténcia ativa processada pelo
conversor série ¢ nula. No entanto, 2/3 (66%) da poténcia
ativa da carga flui através do conversor paralelo conectado a
fase “a”, ou seja, a quantidade de poténcia ativa necessaria
para suprir as cargas conectadas as fases “b” e “c”.

Na Figura 8.c tem-se uma condi¢do de operacao, também
superestimada, de 25% de sobretensdo da rede elétrica, ou
seja, Vg1 = 1,25 V. Neste caso, a poténcia p flui da rede
para o conversor paralelo (0,46pu) e da rede para o
barramento CC através do conversor séric (0,20pu),
totalizando os 2/3 (66%) da poténcia ativa exigida pelas
cargas conectadas as fases “b” e “c”. Para esta condi¢do de
operagdo (25% de sobretensdo), o conversor paralelo
conectado a fase “a” processa menos poténcia quando
comparado a situacdo de afundamento de tensdo (subtensio).

Ipu 1.33pu 0.33pu
= _g Via Carga a
Transformador
" A~  Serie Ipu ‘
! dc-bus
1 0.33pu T
n ='=__L_ - A Cargas
— blc
Conversor PWM Conversor PWM 0. 66pu
série paralelo
(a)
Ipu Ipu 0.33pu
—> —> VL= | carga a
Transfor_mador
e B see 0.66pu
dc-bus
Opu
) _"#} I3 _"#} o Cargas
— — blc
Conversor PWM Conversor PWM 0. 66pu
série paralelo
()
Ipu 0.8pu 0.33pu
— —> via 225 | Fargal]
Transformador
v Série 0.46pu ‘
dc-bus
1 ‘ 0.2pu T
_| =’=_—l— _| M Cargas
— — blc
Conversor PWM Conversor PWM 0. 66pu

série paralelo

(c)

Fig. 8. Fluxo de poténcia ativa: (a) Vz = 0,75V;; (b) Vz = V};
)V, = 1,25V;.

V. RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Os desempenhos estaticos e dinamicos do UPQC-Mono-
Tri em estudo foram avaliados por meio de experimentos. O
esquema elétrico de poténcia e de controle sdo mostrados na
Figura 9.a, enquanto a estrutura experimental esta
apresentada na Figura 9.b.

O conjunto de poténcia do sistema ¢é constituido por um
modulo inversor (SKS 50F B6U, Semikron), o qual possui
quatro bragos de IGBTs SKM100GB 124D (100A/1200V).
Um brago inversor ¢ usado para a constru¢cdo do inversor
série, enquanto os outros trés bracos compdem o inversor
paralelo. Esse modulo ainda possui 4 drivers isolados
(SKHI22B) e capacitores eletroliticos que resultam em uma
capacitancia equivalente igual a 9400 puF no barramento CC.

Como pode ser observado na Figura 9.b, os algoritmos de
geragdo de referéncias de controle, os controladores de
corrente e tensdo e o sistema PLL foram embarcados em um
processador digital de sinais (DSP TMS320F28335, Texas
Instruments). Sensores de corrente LEM LA 100-P foram
usados para medir as correntes de carga, assim como as
correntes dos indutores dos inversores série e paralelo usadas
no controle. Ja as tensdes CA de entrada ¢ saida e do
barramento CC foram medidas por meio dos sensores de
tensdo LEM LV 25-P.

Os parametros do UPQC-Mono-Tri e as cargas lineares e
ndo lineares utilizadas nos testes experimentais estdo
mostrados, respectivamente, nas Tabelas I e II, enquanto os
ganhos dos controladores, juntamente com suas respectivas
especificagdes de projeto, sao apresentados na Tabela III.

Eletron. Potén., Campo Grande, v. 23, n. 1, p. 8-19, jan./mar. 2018



Neste trabalho, o método de sintonia dos controladores PI
¢ feita pela resposta em frequéncia do sistema em malha
aberta, considerando a margem de fase ¢ a frequéncia de
cruzamento de ganho em 0dB como especificacdes de
projeto [22]. Para efeito de simplificagdo, atrasos referentes a
implementagdo digital foram desconsiderados no projeto.

Vg . Ves

S Is Via ira
Rede Elétrica Transformador série i, | Cargas
i (F-N: 3F:
cpa (F-N; 3F;

Conversor PWM Série  Conversor PWM Paralelo
3F-N)

1

TABELA 11
Parametros das Cargas Utilizadas nos Experimentos
Conjuntos de cargas
monofasicas (10) Fase A Fase B Fase C
) | R=20 Q R=40 Q R=30Q
Retificador 10 em L=200mH  L=346mH  L=400 mH
ponte completa
2 R=30Q R=30Q R=30Q
Cargas trifasicas (30) Fases ABC
Retificador 30 em R=50 O

ponte completa

A“\J]} Vae T Caet
Vae2T Cocz

o | 3

\

[ Driver ]

PWM 1

g %)
® S Controladores =
Vel = e £ o
v = g_ de Corrente de Controladores g i
de2 g3 Entrada e de das Tensaes de |, T X
iLa 23 Tensdo do Saida g irfe
I 20 Barramento CC & Vi
88 52
ife o 2 0 T 1 SEl .,
® = g€
vs g PLL ‘ E

DSP: TMS320F28335 J

(@)

Filtros LC de
Saida

Placas de
Condicionamento
de Sinais

(b)
Fig. 9. Estrutura experimental do UPQC-Mono-Tri.

TABELA 1
Parametros Utilizados nos Ensaios do UPQC-Mono-Tri

220V/1CV (60Hz, 1730 rpm, 4 polos,
cosp =0,76,1 =70,6%)

Motor de indugdo
trifasico

S1a=600 VA,

Poténci 110
oténcia aparente da carga $,,=300 VA, S,.=400 VA

Poténcia aparente da carga 2 1D Sra=S1p=S1.=538 VA

Poténcia aparente da carga 1 3 S, =1860 VA
Poténcia aparente da carga 2 30 S, =1372 VA
Tensdo eficaz nominal da rede monofasica V=127V
Tensdo eficaz nominal da carga trifasica (fase) Vi abe=127V
Frequéncia nominal da rede f;=60Hz
Frequéncia de chaveamento dos inversores fer=20kHz

Indutancias do conversor paralelo Ly ape=1,75mH

Resisténcias internas dos indutores do
conversor paralelo

RL/,‘La,b,c =0,17Q

Capacitancias dos filtros paralelos Cp ape =50 uF

Indutincias do conversor série L ape=1,75 mH

Resisténcia interna do indutor (conversor série) R =0,17Q
Indutancia de dispersao do transformador série L;=0,18 mH
Resisténcia do transformador série R;=0,162Q
Relacdo de transformagao do transformador N=1
Tensdo do barramento CC Vie =500V
Capacitancia do barramento CC Cye = 9400 uF
Frequéncia de amostragem do DSP f.=60kHz

Ganho do modulador PWM Kpyy=2,66.10*
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O primeiro teste envolvendo o UPQC-Mono-Tri levou em
considerag@o o sistema alimentando o conjunto de cargas 1
monofasicas (Tabela II), conforme pode ser visto na Figura
10. As correntes desbalanceadas de fase (iy,, i;p € irc) € a
corrente de retorno da carga (i;,) sdo mostradas na Figura
10.a. Ja na Figura 10.b sdo apresentadas as tensdes de
alimentagdo da carga (v, Vip € Vic) juntamente com a
corrente drenada da rede monofasica i, onde observa-se que
ig encontra-se em fase com v;,. Na Figura 10.c sdo
apresentadas a tensdo vg e a corrente iy da rede, a qual possui
caracteristicas senoidais e em fase com a tensdo, resultando
em um elevado FP. A Figura 10.d apresenta a corrente da
fase “a” da carga i;,, a corrente da rede iy, bem como a
corrente de compensagdo da fase “a” do conversor paralelo
(icpa)- Nota-se que o aspecto da corrente ic,, € proximo ao
de uma senoide, indicando que além das componentes
harmoénicas de carga da fase “a” o conversor paralelo
conectado a respectiva fase também processa energia ativa
(componente fundamental) destinada a alimentar as cargas
conectadas as fases “b” e “c”.

No segundo teste a carga 1 trifasica (Tabela II) foi
alimentada pelo UPQC-Mono-Tri, conforme apresentado
pela Figura 11, enquanto no teste 3 (Figura 12) sdo
apresentados os resultados do terceiro teste considerando a
carga 2 trifasica (Tabela II).

Percebe-se por meio dos testes apresentados nas Figuras
10, 11 e 12 que os comportamentos estaticos da corrente da
rede (ig) e das tensdes na carga (Vg Vip © Vi) S30 muito
similares entre si.

Para os testes 1 € 2, as correntes de compensagao i¢pq S30
compostas por parcelas ndo ativas (harmonicos e reativos)
envolvidas na compensac¢do da corrente da carga (fase “a”),
bem como por parcelas ativas de corrente destinadas a
alimentagdo das fases b e c. Ja para o teste 3, por se tratar de
um motor de indug@o trifasico, a corrente i, € composta,
predominantemente, por componentes fundamentais, ou seja,
ativa e reativa.

A Tabela IV apresenta as DHTs das grandezas de corrente
e tensdo para todos os experimentos realizados. As DHTs
foram medidas por meio de um analisador de qualidade de
energia (AQE) (Fluke 43B). Observa-se que em todos os
casos as DHTs da corrente da rede i e das tensdes da carga
U, qpc ficaram abaixo de 5%.

A Tabela V apresenta as poténcias e os fatores de poténcia
medidos nas cargas (L) e na rede elétrica (R), também
utilizando o mesmo AQE (Fluke 43B).
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Foram consideradas as poténcias na carga bem como em
cada uma das fases (abc), nas quais foram medidas as
poténcias aparentes (S), as poténcias ativas (P) e as poténcias
ndo ativas (N). A poténcia N (VAr), definida em [23],
contempla todas as poténcias ndo ativas, ou seja, as poténcias
reativas e/ou harmonicas.

Também sdo apresentados na Tabela V o FP ¢ o FP
fundamental (FP;), conhecido como Fator de Deslocamento
(FD) [23]. Considerando todos os experimentos realizados,
pode-se notar que o FP na rede ¢ muito préoximo de um.

TABELA 111
Ganhos dos Controladores e Especificacoes de Projeto

Conversor Paralelo Conversor Série

Tek I Trig'd 14 Pos: 57.20ms
+

iLa—y

irp

AN AT

CHZ 5.004E) M 5.00ms
CH3 50048y CHY 10.04By  10-Jul-16 01:03

(a)
Tk L

Trig'd
CH2 50048 M 5.00ms

VL) [ VLc
iy
N
i
CH3 S0.0WEy CHA 20048y 10-Jul-16 01:10

(b)

4 Pos: 13.20ms

4 Pos: 12.60ms

Lago Lago
Eixos Externo Interno Kp; o Kis o
Kpy ave Kiy ahe Kpi ane
abc 0,1337  391,6086 137,45 248,043 1,0455.10°
KPdc Kldc
Barramento CC
0,618 2,487
KPdes Kldes
Desbalanc¢o do Barramento CC
0,2853 1,8965

Frequéncia de cruzamento da malha interna
de corrente do conversor paralelo

Wep; = 10,47.10° rad/s

Frequéncia de cruzamento da malha externa
de tensdo do conversor paralelo

Wepy = 3,49.103 rad/s

Margem de fase

ME,= 5(°

Frequéncia de cruzamento da malha de
corrente do conversor série

Wesi = 19,33.10° rad/s

Margem de fase

MF;.:7 0

Frequéncia de cruzamento da malha de

W ¢ = 25,13 rad/s

Tek 1L
+

Trig'd

tensdo do barramento CC

Margem de fase MEF,

Vee

=75°

Frequéncia de cruzamento(malha de

Cruze W ges = 37,67 rad/s
controle de desequilibrio do barramento CC -

Margem de fase MF o= 80°

TABELA IV
DHT das Grandezas de Corrente e Tensao

Distor¢ao Harmonica Total (DHT %)
CARGAS - ; -

iLa iLb iLc is Via  VIb  VLic Vs

Cargal (1®) | 344 328 308 40 34 38 32 23

Cargal 3®) | 27,1 263 236 40 37 45 45 23

Carga2 (30) | 26 26 26 43 15 15 14 20

TABELA V
Poténcias (S, P e N) e Fatores de Poténcia (FP e FP1)
. Carga 1l Cargal Carga 2
Poténcias e (10) (30) (30)
FPs
a b c a b c abc
S L] 061 031 039|050 048 051 1,40
(kVA) R| 17 - - | 204 - : 1,51
P L] 056 029 036 | 048 046 048 1,15
&W) R| 171 - - 202 - - 1,51
N L] 023 013 015|015 015 0,15 0,79
(kVA) R| 024 - - o3 - - 0,26
L] 09 092 092 |09 09 09 0,83
P 1 oo - - o9 - . 0,98
L] 1,00 099 099 | 1,00 1,00 1,00 0,83
o2l o0 - - o0 - . 1,0

14 S.00rms CHZ 1 -
CHA 20.04By  10-Jul-16 01:18 59,9343+
(c)
Tek Il Trig'd M Pos: 57.20ms
+
iluq/
!
/\/\\/\/
iwﬂl

CH2 20.04Fy M 5.00ms
CHA 20,048y 10-Jul-16 01:21

(d)
Fig. 10. UPQC-Mono-Tri (Carga 1 1®) (5 ms/div): (a) Correntes
da carga i;, e iy, (10 A/div), iy e i (5 A/div); (b) Tensdes da
carga vy gpe. (50V/div) e corrente da rede is (20 A/div); (c) Tensdo
(50V/div) e corrente (20A/div) da rede; (d) Correntes i;, (10A/div),
is (20A/div) e do conversor paralelo i.p,q (20A/div).

O comportamento estatico das tensdes do UPQC-Mono-
Tri pode ser observado por meio da Figura 13, onde o
conjunto de cargas 2 monofésicas sdo alimentadas. S@o
apresentadas a tensdo de carga da fase “a” v;,, tensdo da
rede/entrada v, e a tensdo sobre o transformador série v .
Foram considerados nos teste apresentados nas Figuras 13.a,
13.b e 13.c valores eficazes distintos de tens@o entre a rede e
a tensdo da fase “a”, ouseja, V, = V4, Ve > Vg e Vo < Vi,
Ja na Figura 13.d a tensdo da rede foi emulada por uma fonte
de tensdo CA (FCATH 450-22-50, Supplier), onde
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introduziu-se 12% de DHT,. Ja na carga, a DHT, encontrada
foi de 4%. Nota-se que a diferenga entre a tensdo da rede ¢ a
tensdo da fase “a” da carga aparecem sobre os terminais do
transformador de acoplamento série (v.;). Esta tensdo ¢
composta por componentes harmonicas, bem como por uma
componente na frequéncia fundamental.

A Figura 14 apresenta resultados experimentais que
permitem avaliar o comportamento dinamico do UPQC-
Mono-Tri, utilizando o conjunto de cargas 2 monofasicas
(Carga 2 1®@) descrito na Tabela II. Na Figura 14.a ¢
mostrado o comportamento dindmico do sistema mediante
degraus de entrada e saida de carga. Além da corrente da
rede i, sdo apresentadas a tensdo total do barramento o
barramento CC (vg.) € as tensdes sobre os capacitores Vg.q €

Tgik I Trig'd M Pos: 57.20ms Tek J'|_+ Trig'd M Pos: 13.60ms
i,
RS Viay JVLBY [Vic
ith
iLzl |

v mwﬂl

CH2 100AR) M 5.00ms
-Jul-16 22:25

CH2 S00YEy M 5.00ms
CH3 SO.0WEy  CHA 2004y S-Jul-16 2222

(@) (b)

CH3 10,048y

CH2 -
59.36511

Vg4c2. Pode-se observar a atuag@o do controlador de tensdo do
barramento CC sobre a corrente de entrada do sistema de
forma a manter constante a tensdo do barramento CC em
500V. O equilibrio de tensdo nos capacitores fica mais
evidente por meio da Figura 14.b, na qual é obtida
visualizando uma janela de tempo (zoom), obtida a partir da
Figura 14.a. Pela Figura 14.c observa-se a existéncia de um
afundamento de tensdo (sag) equivalente a 15% da tensdo
nominal da rede, com duragdo de 10 ciclos, ou seja, 0,166
ms. Observa-se que durante o afundamento, a tensdo de saida
na fase “a” permanece inalterada, o que indica que a mesma
nado ¢ afetada pelo disturbio. A tensdo sobre os terminais do
transformador de acoplamento série (v¢;) evidencia o bom
comportamento do sistema frente ao referido distirbio.

Tek  JL Trig'd MPosi1320ms  Tek L Trig'd M Pos: 57.20ms
L d +

iLRl

Vs>

is

VAVAYA

14 5.00ms CH2 7 - CH2 20.04E) M 5.00ms
CHA 20.048y  S-Jul-16 22:33 59.33414 CHA 20,048y S-Jul-16 2245
© (d)

Fig. 11. Correntes e tensdes do UPQC-Mono-Tri alimentando a carga 1 trifasica (5 ms/div): (a) Correntes da carga i; 4, iyp, € ifc (10 A/div);
(b) Tensdes da carga v, 4, vy € v (50V/div) e corrente da rede ig (20 A/div); (c) Tensdo da rede (50V/div) e corrente da rede (20A/div);
(d) Correntes da fase “a” da carga i, (10A/div), da rede i; (20A/div) e da fase “a” do conversor paralelo i¢p, (20A/div).

Tek T @ Stop M Pos: 6.500ms Tek I M Pos: 1.400ms
+

@ Stop
+

(/72N

CH2 5.004E) M 5.00ms
15=Jul-16 05:05

}
CH2 S00YE) M 5.00ms
CH3 S0.0%Ey  CHA 10048y 15-Jul-16 0508

(@ (b)

CH3 S.004Ey

Tek 1L

@ Stop 14 Pos: 1.400ms Tek 1L @ Stop 14 Pos: 7.000ms
+ R 2

14 5.00ms CH2 20.04E) M 5.00ms
CHA A0.048Ey  15-Jul-16 05:54 CH3 20,048y 15-Jul-16 05:54

© (d)

Fig. 12. Correntes e tensdes do UPQC-Mono-Tri alimentando a carga 2 trifasica (5 ms/div): (a) Correntes da carga i;q, i1p, € irc (5 A/div);
(b) Tensdes da carga vy 4, v;p € v (S0V/div) e corrente da rede is (10 A/div); (c) Tensdo da rede (50V/div) e corrente da rede (10A/div);
(d) Correntes da fase “a” da carga i, (5A/div), da rede is (20A/div) e da fase “a” do conversor paralelo i, (20A/div).

Tek TL Trig'd M Pos; T500ms Tek I + Trig'd M Pas: 7.600ms
+

CH2 S0.0YEy M 5.00ms
22-Jun-16 0033

CHZ S00YEy M 5.00ms

CH3 20.0VEy CHS 20,04y 22=Jun—16 00:34

(a) (b)

Tek I Trig'd M Pos: 7.600ms Tek s, TriG‘d* M Pos: ~440.0.s
+
Ve, v‘l
Via,
J
P o \/\//\//\
v()l

CHZ 200%Ey M 5.00ms
3-Jun-16 0045

CH2 S00Ey b S00ms
22-Jun—16 00:34

CH3 20,04y CH3 S0.0YEy

(c) (d)

Fig. 13. UPQC-Mono-Tri operando com o conjunto de cargas 2 monofasicas: Tensdes da rede vy ¢ da carga vy, (50 V/div, 5 ms/div) e
tensdo do transformador de acoplamento série v¢g (20 V/div, 5 ms/div): (a) Vg = Vi, (b), Vs > Vig, (¢) Vs < Vig; (d) Vg = Vgt vs € v, (200
V/div, 5 ms/div) e v¢g (50 V/div, 5 ms/div).

Eletron. Potén., Campo Grande, v. 23, n. 1, p. 8-19, jan./mar. 2018

17



18

Tek i @ ficq Complete M Pos: 5.0005 MEDIDAS
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Figura
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Tek I M Pos: 6.400ms MEDIDAS

Vi
. Y CH2
Vaer], Médin
e S

Vde : CH3
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€ v

5 CH4
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1324

CH2
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CHA /11,24
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CHZ S0.0v 1 5.00ms
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@ Ao Cornplete M Pos: 75.00ms

CHI 5004

Tek I
+

AT

CH2 2000y M 25.0ms CH3 /2
4-hbr—17 20:05 «10Hz

(c)
Fig. 14. Ensaios dindmicos do UPQC-Mono-Tri. (a) Degraus de
entrada e saida de carga (2,5s/div): Tensao total do barramento CC
(100V/div), Tensdes dos capacitores de barramento CC (50V/div) e
corrente da rede (20A/div); (b) Detalhe da Figura 14.a (Sms/div);
(c) Sag de tensdo (25ms/div): Tensdes da rede vg (200V/div), da
carga v, (176V/div) e do transformador série v¢g (50V/div).

CH3 S0.0YEy

VI. CONCLUSOES

Este trabalho apresentou a validagdo experimental de um
sistema local de distribui¢do de energia trifasico a quatro
fios. O sistema, indicado para aplicagdes em areas rurais ou
remotas onde redes de distribuicdo trifasicas ndo sao
acessiveis, foi concebido com base em um condicionador de
qualidade de energia unificado.

Com capacidade de filtragem série e paralela, utilizou-se
para compor o UPQC-Mono-Tri duas topologias de
inversores. Com a primeira (Half-Bridge) implementou-se o
conversor séric monofasico ¢ com a segunda (3-Leg)
implementou-se o conversor paralelo trifasico. Assim,
utilizando-se uma estratégia de compensagio dual, o sistema
proposto foi capaz de alimentar cargas trifasica lineares e
ndo-lineares atuando com capacidade de filtragem ativa
universal, ou seja, atuando como FAPS e FAPP.

Além disso, foi apresentado um procedimento que permite
dimensionar os conversores série ¢ paralelo da estrutura de
poténcia sob diversas condi¢des de operagdo, tanto da rede
quanto da carga. Os comportamentos estaticos e dindmicos
do UPQC-Mono-Tri foram avaliados experimentalmente,
comprovando o bom desempenho do sistema.
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Resumo - Este artigo apresenta um retificador trifasico
isolado com correcao do fator de poténcia utilizando um
auto-transformador Scott e utilizando dois retificadores
monofasicos isolados com correcio do fator de poténcia de
estagio tinico baseado no conversor Full-Bridge Flyback.
O auto-transformador Scott faz uma reducio de fases
permitindo que se utilize dois retificadores de estagio
tnico. O conversor proposto pode operar como elevador
ou abaixador de tensdo. Este artigo apresenta a analise
teorica do conversor operando em modo de conducio
continua, bem como os resultados experimentais baseado
em um protétipo de 4 kW.

Palavras-chave — Autotransformador Scott, Correcio
do Fator de Poténcia, Flyback-Full Bridge, Retificador
Trifasico.

ISOLATED THREE-PHASE
POWER-FACTOR CORRECTION
RECTIFIER USING AN
AUTOTRANSFORMER AND TWO
SINGLE-PHASE SINGLE-STAGE
RECTIFIERS

Abstract — This paper presents an isolated three-
phase power-factor correction rectifier using a Scott
autotransformer and using two single-phase single-stage
isolated current rectifiers with power factor correction,
based on a Full-Bridge Flyback converter. The Scott
autotransformer provides a phase reduction allowing the
use of two single-phase rectifiers. The proposed converter
can operate as a step-down or a step-up voltage. This
paper presents the theoretical analysis of the converter
for continuous conduction mode as well as experimental
results based on a 4 KW prototype.

Keywords - Flyback-Full Bridge, Power Factor
Correction, Scott Autotransformer, Three-Phase Rectifier.

Artigo submetido em 01/03/2017. Primeira revisao em 23/04/2017. Aceito
para publicacdo em 31/05/2017 por recomendacido do Editor Marcelo Cabral
Cavalcanti.

I. INTRODUCAO

Existem diversas aplicacdes que utilizam conversores
chaveados que necessitam em sua entrada um barramento
de tensdo continua (CC) e que seja isolado da rede elétrica.
A conversdo de tensdo alternada (CA) para continua pode
ser feita através de retificadores a diodos com um filtro
capacitivo. Estes retificadores drenam da rede uma corrente
ndo senoidal e injetam uma grande quantidade de harmdnicas
de corrente na rede, causando queda de tensdo, interferéncia
eletromagnéticas e consumindo uma corrente maior do que
o necessdrio devido ao baixo fator de poténcia. Atualmente,
existem normas que limitam o valor das harmodnicas de
corrente em equipamentos eletronicos afim de melhorar a
qualidade de energia [1],[2]. Com isso, aumentou o interesse
por retificadores com Corre¢do do Fator de Poténcia (CFP).
Uma correcdo passiva do fator de poténcia pode ser feita
adicionando indutores na entrada dos retificadores, mas este
indutor € grande e caro devido ao fato de operar em baixa
frequéncia [3]. Por outro lado, os retificadores chaveados
realizam a correcdo do fator de poténcia com indutor e
transformador operando em alta frequéncia, reduzindo assim
seus tamanhos e seus custos.

Existem diversos tipos de retificadores isolados com
correcdo do fator de poténcia na literatura. Os retificadores
monofésicos sdo explorados em [4]-[17], e retificadores
trifdsicos para poténcias mais elevadas sdo estudados em
[18]-[25]. As topologias monofésicas s@o interessantes para
poténcias geralmente de até 10 kW, onde acima deste ponto,
devido a grande perda e esfor¢os nos componentes, 0 mesmo
deixa de ser vantajoso e ento utiliza-se retificadores trifasicos.
Alguns retificadores de poténcias elevadas utilizam a técnica
de associar 3 retificadores monofédsicos para formar um
trifasico [23], [25]-[28]. Com essa técnica é possivel obter
um retificador trifdsico modular, que pode aproveitar uma
topologia monoféasicos ja existente para formar um trifasico.
Desta forma, o retificador se torna robusto, pois cada um
funciona de forma independente do outro, e eles podem ser
conectados em série ou paralalo. Porém, existe uma faixa de
poténcia que tornaria interessante o uso de dois retificadores
monofdésicos interligados ao invés de 3 como nos retificadores
trifdsicos.

Outra técnica utilizando moédulos monofdsicos ¢é
apresentada em [29]-[31]. Estas topologias utilizam
somente dois retificadores em paralelo interligados através
de um transformador Scott. Estas topologias sdo isoladas,
possuem elevado fator de poténcia e utilizam somente 2

Eletron. Potén., Campo Grande, v. 23, n. 1, p. 20-28, jan./mar. 2018



retificadores, porém possuem a devantagem de utilizar um
transformador que opera em baixa frequéncia e por este
motivo o torna grande e caro. Em [32], [33] s@o apresentadas
topologias que utilizam dois retificadores conectados em
paralelo e sdo conectados através de um autotransformador na
entrada. Estas topologias possuem elevado fator de poténcia,
utilizam somente dois retificadores e o autotransformador da
entrada processa somente 14% da poténcia de saida, porém,
possuem a desvantagem de serem ndo isoladas.

Muitas aplica¢des requerem o isolamento galvanico entre a
entrada e a saida, para garantir a seguranca e a separagdo de
circuitos, como por exemplo fontes ininterruptas de energia
(UPS). Nesses casos, podem ser utilizados transformadores
em baixa frequencia ou estagio intermedidrio utilizando
conversores CC-CC isolados. Outra possiblidade € utilizar os
retificadores isolados em alta frequéncia de estigio tnico.

Neste artigo é proposto uma topologia de retificador com
elevado fator de poténcia, que utiliza 2 retificadores em
paralelo, que seja isolado com transformador operando em
alta frequéncia conforme Figura 1. Esta topologia utiliza um
autotransformador Scott na entrada para fazer a reducio de
fases e utiliza dois retificadores CFP isolados de estdgio tinico
conectados em parelelo. Os retificadores escolhidos para este
trabalho sdo apresentados em [12],[34]. Esta topologia atende
a necessidade de retificadores isolados para uma faixa de
poténcia que é mais vantajoso utilizar somente 2 retificadores
ao invés de 3, como sdo comumente utilizados em retificadores
trifdsicos. As caracteristicas desta topologia sio:

e Isolado em alta frequéncia;

e Utiliza dois retificadores;

e  E modular;

e Autotransformador Scott processa somente 14% da

poténcia de saida;

* Possui elevado fator de poténcia;

* Pode operar como elevador ou abaixador;

* Retificadores podem serem conectados em paralelo ou

em série;

Com esta topologia, um fabricante que utiliza um retificador
de 10 kW consegue chegar a 20 kW com reduzido custo de
desenvolvimento, aproveitando o know-how do retitificador
monofésico tanto na produ¢do quando em campo, e pode
utilizar a mesma placa de montagem do conversor monofésico
para montar um bi-fasico. Uma outra vantagem desta
topologia é que ela pode possuir vdarias saidas isoladas,
simplesmente aumentando o ndmero de secundarios do
tranformador, o que pode ser muito util em conversores
multiniveis [35]-[43]. Como o conversor pode operar como
elevador ou abaixador ele pode fornecer diversos niveis de
tensdo de saida, que pode ser interessante para ser utilizado
com estdgio de entrada em UPS [44]-[46].

II. TOPOLOGIA PROPOSTA E PRINCIPIOS DE
OPERACAO

O conversor foi projetado para operar no Modo de
Condugio Continua (MCC) e utiliza um autotransformador do
tipo Scott.

Eletron. Potén., Campo Grande, v. 23, n. 1, p. 20-28, jan./mar. 2018

<RI
. %K% ‘é |
o ) 'ZH”T
%J} %J% : 53

Fig. 1. Conversor proposto.

l_l

ot
N
1=

~t

A. Autotransformador Scott
A Figura 2 mostra o esquema do auto-transformador Scott.
As tensdes trifdsicas de entrada apresentadas em [29], sdo:

va(t) = Vp sen(ot)
vp(t) = Vp sen(ot — 120°) ()
ve(t) = Vp sen(or 4+ 120°).

As tensdes de entrada dos conversores sao:

vaci(t) = va(t) —vp(t) 2

vaca(t) = velt) — VABT(Z) —vp(1). 3)

Substituindo (1) em (2) e (3), tem-se:

vaci(t) = v/3Vp sen(o1 +30°) 4)

vaca(t) = 3% sen(wr + 120°). (®)]

As equacdes (4) e (5) mostram que o autotransformador
Scott fornece em sua saida um sistema bifdsico com angulo
de fase de 90° entre eles e uma diferenca entre as tensdes de
saida. Esta diferenca nas tensdes de entrada dos retificadores
ndo afeta o funcionamento do retificador e o equilibrio de
poténcias entre eles é conseguido compensando suas correntes
que sdo inversamentes proporcionais as tensdes.

A tensdo RMS (V,,) do autotransformador é:

Vap  V3Vp

(6)

2 22/2

Fig. 2. Autotransformador Scott.
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Fig. 4. Modos de operagdo do conversor. (a) Elevador. (b) Abaixador.
Fonte: Adaptado de [12].

A corrente RMS (I,) do autotransformador é:

Ic Ip
Loy=—=——=. 7
ao 2 2\/2 ( )
A poténcia do autotransformador Scott é:
V3Vpl,
Pap =g @®)
A poténcia de saida do retificador é:
3. Vplp
0= ) . 9)
A relacdo entre P,, e P, é:
P{,l{) \/§
— =—=0,144. 10
P12 (10

A equagdo (10) mostra que a poténcia do autotransformador
¢ somente 14% da poténcia de saida do conversor.

B. Conversor Monofdsico

A Figura 3 mostra o circuito simplificado do conversor
monofdsico utilizado neste protétipo [12], [34]. O conversor é
composto pelos diodos retificadores da rede (D1, Dy, D3 € Dy),
um indutor acoplado Flyback (L¢), quatro chaves principais
(81, S2, S3 e S4), um transformador Full-Bridge (T1), dois
diodos Flyback (D5 e Dg), quatro diodos Full-Bridge (D7, Dg,
Dy e Djp) e um capacitor de filtro de saida (C,).

A relacdo de transformacdo de ambos os componentes
magnéticos € igual (N : 1), como ilustrado na Figura 1.
Conseqiientemente, a tens@o de saida referida para o primdario
do transformador é dada por:

V! =NV,. an

A conversor possui dois diferentes modos de operagdo,

\/\/{&.‘/\/\ i3
. N NN
iy || [ .
v d ! Ay,
N r N <

T 7

‘\‘ v d v X g

v

t
dvds dy.dip

il

' dhdy
J — — >
t

—_—

k g ! k
(a) (b)

Fig. 5. Modulacdo PWM. (a) Modo Elevador. (b) Modo Abaixador.

Fonte: [12].

dy.ds

dependendo dos niveis de tensdo de entrada e de saida, como
mostrado na Figura 4.

O conversor opera no modo elevador quando a tensdo de
entrada retificada é menor que a tensdo de saida referida para
o primério do transformador (V). O conversor opera no modo
abaixador quando a tensdo de entrada é maior que V.

A Figura 5 mostra o esquema de modulacdo das chaves,
onde sdo geradas duas portadoras do tipo triangular e
defasadas 180° entre si e comparadas com a tensdo de
comparagdo, e uma saida comanda as chaves S; e S4 e outra
saida comanda as chaves S; e S3.

Considerando que a freqiiéncia de chaveamento é muito
maior do que a freqiiéncia da referéncia, a tensdo de
entrada pode ser assumida como constante para um ciclo de
chaveamento. Em conseqiiéncia, neste intervalo de tempo,
o conversor proposto pode ser analisado como um conversor
CC-CC.

C. Operagdo no Modo Elevador
Neste modo de operagdo, as chaves principais operam com
razao ciclica 0,5 < D < 1,0, onde D ¢é definido como:

I
D=< (12)
T;
A o
Com. 5//S, :
»
S »
Com. S»/S;
0 . > [M
JLPE oo - T
LCY o PO st DO /2
""""""" im/2
0
VLPF
Vi VoN )2 i
N[ TR e aeeem TSSO -
I-" e TeIetTn T —
0 »
(vt VN )2 o
iLsk -
o1 e P Nin2
-Nip/2
“Vi/N La
0 1-Ty2 72 fe T,

Fig. 6. Formas de onda no modo elevador. Fonte: [12].
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Fig. 7. Etapas de operagdo no modo elevador. (a) Primeira e Terceira
Etapas. (b) Segunda Etapa. (c) Quarta Etapa. Fonte: [12].

onde ¢, é o tempo de conducio das chaves principais e 7 é o
periodo de chaveamento. As principais formas de onda para o
modo Elevador sdo apresentadas na Figura 6.

As etapas de operacdo sdo apresentadas como segue.

Primeira etapa: (0 <7 < tc—Ts/2): Durante esta etapa
todas as chaves estdo conduzindo e a tensdo de entrada é
aplicada no primdrio do indutor, como pode ser observado na
Figura 7.a. A corrente iz pp cresce linearmente e L armazena
energia. Nao hd transferéncia de energia da fonte de entrada
para a carga, e somente o capacitor de saida fornece energia
para a carga.

A t
o
Com. §1/Sy
0 »
T+TJ2
J—Sﬁ
Com. S»/S;
0 »
Vi NV — - i
ST NN St im
0 >
VLPF
NV,

iM
Airc I -------- 1-1; ------------------- i

0 >

Vo
VLSF
0 y » _Ni,
S i ey ~Niw
“Vin/ NtV
0 [ T2 T+TJ2 Ty

Fig. 8. Formas de onda no modo abaixador. Fonte: [12].
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Fig. 9. Etapas de operacdo no modo abaixador. (a) Primeira Etapa.
(b) Segunda e Quarta Etapas. (c) Terceira Etapa. Fonte: [12].

Segunda etapa: (tfc—Ts/2 <t < Tg/2): Nesta etapa,
apresentada na Figura 7.b, as chaves S, e S3 estdo bloqueadas
e as chaves S| e S4 ainda estdo conduzindo. A tensao
no primdrio do indutor é (V;, — NV,)/2 e a corrente no
primdrio do indutor decresce linearmente. Nesta etapa, a
corrente que circula no primério do indutor e no primdrio do
transformador € a mesma. Similarmente, a corrente em ambos
os enrolamentos secunddrios é a mesma. Durante esta etapa,
hé transferéncia de energia da fonte de entrada para a saida
através de D5 e Dyg.

Terceira etapa: (75/2 <t <1.): Todas as chaves estdo
conduzindo novamente e, portanto, esta etapa ¢ idéntica a
primeira etapa.

Quarta etapa: (r. <t < Ts): Nesta etapa, apresentada na
Figura 7.c, as chaves S| e S4 estdo bloqueadas e as chaves S»
e S3 ainda estdo conduzindo. A tensdo no primario do indutor
é (Vin —NV,)/2 e a corrente no primdrio do indutor decresce
linearmente. Durante esta etapa, hé transferéncia de energia
da fonte de entrada para a saida através de Dg e Dyg.

D. Operagdo no Modo Abaixador

Neste modo, as chaves principais operam com uma razao
ciclica 0 < D <0,5. As etapas de operagdo para este modo
sdo analisadas como segue. As principais formas de onda para
o modo abaixaador sao apresentadas na Figura 8.

Primeira etapa: (0 <t < t.): Durante esta etapa,
apresentada na Figura 9.a, as chaves S e S4 estdo conduzindo
e $> e S3 estdo bloqueadas. A tensdo no primdrio do indutor
é (Vi — NV,) e a corrente ijpr cresce linearmente. Ha
transferéncia de energia da fonte de entrada para a saida
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através do transformador, D7 e Djy.

Segunda etapa: (r, <t < Tg/2): Nesta etapa, todas as
chaves estdo bloqueadas, como ser observado na Figura 9.b.
O secunddrio do indutor assume a corrente, e fornece energia
para a saida através de Ds, D¢, Dg € D1g.

Terceira etapa: (T5/2 <t < t,+Ts/2): Durante esta
etapa, as chaves Sy e S3 estdo conduzindo, e S| e S4 ainda
estdo bloqueadas. Novamente, a tensdo no primdrio do
indutor é (V;, — NV,) e a corrente i pr cresce linearmente.
Ha transferéncia de energia da fonte de entrada para a
saida através do transformador, Dg e Dg, como mostrado na
Figura 9.c.

Quarta etapa: (1. +75/2 <t < Tg): A quarta etapa é
idéntica a segunda etapa.

TABELA 1
Especificacoes de Projeto

Poténcia de Saida

Tensao de Saida
Tensdo da Fase A
Tensdo da Fase B
Tensdo da Fase C

P, — 4 kW
Vo =400V

va = 311 sen(wt)

vg =311 sen(wr — 120°)
ve = 311 sen(wr + 120°)

=60 Hz Frequéncia da Rede
q

fs =100 kHz Frequéncia de Comutagdo

N=1 Relacdo de Transformagao

v
i Controlador d
de corrente JL’ ~ F— &
d
: — e [
v + T 4
Blocos do controlador ~ - 4,
corrente do retificador 2
PWM
v, d,
§ dydy F— @
o PR
Controlador - + 4,
de corrente d -
T, *{ ddy d
vy + — &
T -
iy F( Blocos do controlador A
de corrente do retificador 1

I1I. VERIFICACAO EXPERIMENTAL

A. Descrigdo do Protétipo

Um protétipo foi montado para realizacdo dos testes
experimentais. A Figura 10 apresenta o esquemadtico
do protétipo. Circuitos grampeadores de tensdao do tipo
(RCD) foram adicionados nos MOSFETs e um diodo e
um capacitor (CD) foram adicionados aos diodos de saida
para evitar sobretensdo gerada pelas indutancias de dispersao
dos magnéticos e indutdncias parasitas da placa. Os
transformadores e os indutores acoplados foram utilizados do

TABELA II
Descricao dos Componentes do Protétipo

51752,53754 Chaves: IPW65R019C7
Ds — Dy Diodos: SCS220KGC
D —Dy Ponte de Diodos: KBPC5010
Co Capacitor Eletrolitico:6x470uF/450 V
AT, Autotransformador Scott 750VA/380V
Lc Indutor Acoplado Planar (Payton)
— L =100uH,L1000DC — 16 — 15, 16voltas
T Transformador Planar (Payton)
— T1000AC — 10— 10, 16voltas
Ly Indutancia da rede ~100pH
Cr Capacitor de Ceramica 680nF/450V
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Fig. 12. Tensdes e correntes de entrada.

tipo planar da Payton®, que possuem indutancias de dispersio
despreziveis. Um filtro passa-baixas (LC) foi adicionado
na entrada dos retificadores para eliminar as harmonicas de
corrente em alta frequéncia. Foi utilizado controle digital,
implementado através de um DSC modelo TMS320F28335
da Texas Instruments®, realizado através de uma técnica de
controle na qual utiliza duas malhas de controle em cascata,
uma malha interna de corrente e uma malha externa de tensdo.
Foi utilizada uma tnica malha de tensdo e duas malhas de
corrente, uma para cada retificador, como pode ser visto na
Figura 10. Todos os controladores utilizados foram do tipo PI,
0s mesmos sdo idénticos aos apresentados em [34]. A Tabela |
mostra as especificacdes de projeto e a Tabela II mostra os
componentes utilizados no protétipo. A Figura 11 mostra uma
foto do protétipo.

B. Resultados Experimentais

O protétipo foi testado com uma carga resistiva de 40,3Q.
A Figura 12 mostra as tensdes e as correntes das fases A, B
e C respectivamente. O fator de poténcia medido de todas as

Eletron. Potén., Campo Grande, v. 23, n. 1, p. 20-28, jan./mar. 2018

25
2
® Corrente Fase A
< ® [EC61000-3-2 Class A Limits
S5
=
o~
?E’ 1
E
=
Cos
35 7 9 11 13 15 17 19 21 23 25 27 29 31 33 35 37 39
Harménico
(a)
2,5
2
= Corrente Fase B
< B JEC61000-3-2 Class A Limits
~ 1,5
w2
=
o~
PR
=
g
=
© 0,5
0 al u I-II I.'I.'I. Hul B .08 8 8 = .8 on.n =
35 7 9 11 13 15 17 19 21 23 25 27 29 31 33 35 37 39
Harménico
(b)
2,5
2
= Corrente Fase C
< ®m [EC61000-3-2 Class A Limits
»n 1,5
=
~
£ 1
E
S
0,5
0 4 Il ul II II II-I‘ lI I 0.0 0 8§ meson u =
3 5 7 9 11 13 15 17 19 21 23 25 27 29 31 33 35 37 39
Harménico
(©
Fig. 13. Harmonicos de corrente em comparativo com a norma

IEC61000-3-2 classe A.

fases foi de 0,99, a THD de corrente da fase A foi de 2,2% e
das fases B e C de 3,2%.

As componentes harmodnicas de corrente das Fases A,B
e C, em comparacdo com a norma IEC61000-3-2 class A,
sdo mostradas na Figura 13. Através destas figuras pode ser
observado que todas as harmdnicas de corrente estdo abaixo
dos limites da norma.

Foram realizados degraus de carga para verificar a dindmica
dos controladores. A Figura 14 mostra a tensdo de saida e as
correntes de entrada dos conversores no momento do degrau
de aumento e de diminiucdo de carga respectivamente. A
variacdo de carga foi de 30 Q para 60 Q e de 60
Omega para 30 Q.

A corrente no primdrio do indutor acoplado do retificador 2
e a tensdo no interruptor S pode ser observado na Figura 15.

A curva de rendimento do conversor em funcdo de sua
poténcia de saida pode ser vista na Figura 16. Pode
ser observado que para uma poténcia de saida de 3,97
kW o rendimento medido foi de 92,5%. As perdas do

25
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autotransformador Scott foram de 70 W.
IV. CONCLUSOES

Neste artigo foi apresentado um retificador isolado com
transformador operando em alta frequéncia e com correcao
do fator de poténcia que utiliza dois retificadores PFC
monoféasicos de estdgio tnico e isolados conecatados em
paralelo. Na entrada ¢ utilizado um autotransformador Scott
para fazer a reducdio de sistema trifdsico para um sistema

0,93

0,92 et

091 ~

0,9 /
0,89 //
0,88

0,87

Rendimento (%)

0,86

0,85

1180 2041 2658 3143 3541 3876

Poténcia de saida (W)

Fig. 16. Curva de rendimento.

bifasico. Este arranjo € interessante para ser utilizado em
uma faixa de poténcia intermedidria entre as poténcias de
retificadores monofasicos e trifdsicos comumente utilizados.
Com o uso de um autotransformador Scott € possivel reduzir
um retificador, reduzindo significativamente o nimero de
componentes, assim diminuindo os custos e aumentando a
eficiéncia, uma vez que o autransformador processa somente
14% da poténcia de saida.

O conversor apresentado possui a vantagem de ser isolado
em alta frequéncia, reduzindo o volume, peso e custo dos
magnéticos. Ele também é modular, permitindo o uso
de retificadores monoféasicos ja existentes para formar um
trifasico. O conversor também pode elevar ou abaixar a tensao
de entrada, podendo ser utilizado para diversas aplicacdes em
o barramento CC varidvel seja interessante, por exemplo para
servir de barramento CC de fontes de tensdo CA, de inversores
de frequéncia e de amplificadores de dudio. Ele também
possui a vantagem de poder fornecer diversas saidas isoladas,
sendo interessante para ser estagio de entrada de inversores
multiniveis. Outra vantagem desta estrutura ¢ que a conexao
dos retificadores pode ser feita em série, aumentando assim o
nivel de tensdo de saida.

Os resultados experimentais foram satisfatérios, e
mostraram um retificador com elevado fator de poténcia e
baixa taxa de distor¢do harmonica. Todas as componentes
harmonicas das correntes de entrada estavam abaixo do limite
da norma IEC61000-3-2 Class A. O rendimento do conversor
também se mostrou satisfatério, possuindo um rendimento de
92,5% para uma carga com poténcia de 3,97 kW. A perda
no autotransformador Scott foi de 70 W, comprovando a
viabilidade de utilizar um autotransformador na entrada para
fazer e reducdo de fases e tornando possivel a utilizacdo de
somente 2 conversores, podendo assim reduzir uma grande
quantidade de componentes, reduzindo o custo e obtendo
um rendimento dentro do esperado para um conversor sem
comutacdo suave e com nimero elevado de semicondutores.
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Resumo — Este trabalho propode dois controladores
para energizar e desenergizar compensadores estaticos
sincronos destinados a serem conectados nas redes
de distribuicio. O primeiro circuito é baseado em
um retificador semi-controlado enquanto o segundo
controlador é baseado em um circuito gradador. Os
dois controladores propostos sao facilmente adaptados a
estrutura do compensador estatico sem a necessidade de
realizar alteracdes topoldgicas no conversor. Um modelo
matematico é usado para derivar as relacdes matematicas
usadas para controlar as correntes de energizacao e
de desenergizacio. Aproximacoes lineares por partes
foram usadas para reduzir o esforco computacional dos
algoritmos de controle desenvolvidos. Resultados de
simulacio e experimentais sdo apresentados para validar
a metodologia proposta.

Palavras-chave -
Desenergizacao de
DSTATCOM.

Conversor Conectado a Rede,
DSTATCOM, Energizacio de

ENERGIZATION AND DE-ENERGIZATION
STRATEGIES OF A DSTATCOM

Abstract — This paper proposes two controllers to
energize and de-energize static synchronous compensators
to be connected to distribution networks. The first
circuit is based on a semi-controlled rectifier while the
second controller is based on AC voltage controller. The
two proposed controllers are easily adapted to the static
compensator structure without the need of any topological
changes. A mathematical model is used to derive the
relationships used to control the energizing and de-
energizing currents. Piecewise linear approximations are
used to reduce the computational effort of the developed
control algorithms. Simulation and experimental results
are presented to validate the proposed methodology.

Keywords — DSTATCOM De-energization, DSTATCOM
Energization, Grid-connected Converter.

I. INTRODUCAO

Compensadores estdticos sincronos (do inglés, Static
Synchronous Compensator) (STATCOM) sdo conversores

Artigo submetido em 07/03/2017. Primeira revisdo em 23/04/2017. Aceito
para publicacdo em 06/06/2017 por recomendacido do Editor Marcelo Cabral
Cavalcanti.
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fonte de tensdo (do inglés, Voltage Source Converter) (VSC)
projetados para compensar poténcia reativa em seus terminais
[1]. Apesar de terem sido originalmente propostos para
sistemas de transmissdo, observa-se um grande nimero de
trabalhos onde estes compensadores sdo conectados nas
redes de distribui¢do. Nestas aplicagdes, além de serem
denominados DSTATCOM, fung¢des bdsicas como o aumento
da margem de estabilidade e da capacidade de transmissdo
sao substituidas pelo controle de tensdo e correcdo do fator de
poténcia [2]. Existem também trabalhos onde os DSTATCOM
sdo usados para compensar correntes desequilibradas e
harmonicas consumidas por cargas ndo lineares [3].

Estes compensadores, quando construidos com VSC
modulares, podem ser conectados diretamente as redes de
distribuicdo sem a necessidade de estruturas magnéticas
complexas ou filtros harmdnicos de ordem elevada devido as
tensdes com multiplos niveis sintetizadas em seus terminais
[4]-[6]. Contudo, independente da topologia do DSTATCOM,
correntes ndo controladas sdo drenadas da rede quando os
capacitores CC destes compensadores estdo descarregados.
Estas correntes, de elevada amplitude e curta duracgdo,
circulam pelos diodos dos mdédulos de IGBT (do inglés,
Insulated Gate Bipolar Transistors) e podem danificar os
interruptores do VSC além de provocar mal funcionamento
dos circuitos de protecado e controle [7], [8].

Em [9], o capacitor equivalente de um STATCOM
foi energizado por um retificador controlado conectado
temporariamente em paralelo com o barramento CC do
conversor. Em [10], [11], os autores usaram um arranjo de
resistores conectados em série com os terminais CA de um
STATCOM para limitar a corrente de energizacdo. Depois
da carga inicial, esses resistores sdo curto circuitados por
interruptores auxiliares numa estratégia semelhante a usada
para limitar a corrente de partida de motores CC.

Uma estratégia semelhante foi usada em [12] para limitar
a corrente de energizacdo do filtro capacitivo de saida de um
retificador monofésico nao controlado. Em [13] é usado um
resistor ndo linear conectado entre os terminais de um filtro
EMI e os de entrada de um conversor CA/CC. Como nos
casos anteriores, um interruptor conectado em paralelo retira
o resistor nao linear do circuito depois da carga inicial do
capacitor CC.

A conexdo de um VSC trifdsico a rede elétrica através
de um transformador Y-A é explorada em [8]. Durante
a energizacdo, o ponto comum dos enrolamentos ligados
em Y ¢é aberto. Um resistor é conectado entre duas
bobinas, ficando a terceira desconectada. O capacitor do
VSC € entdo pré-carregado pelas fases do transformador cuja
resisténcia foi conectada. Apds a pré-carga os enrolamentos
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do transformador sdo novamente ligados em estrela e o VSC
passa a regular as correntes das trés fases para controlar a
tensdo CC do capacitor.

Em [14], o capacitor CC de um filtro ativo de poténcia
(FAP) € carregado manualmente utilizando uma fonte auxiliar
até a tensdo de V.. = 220 V. Depois desta pré-carga, a tensio
CC de referéncia foi variada em rampa até a tensdo V. =
450 V. Durante esta etapa, um controlador PI com uma malha
feedforward garante que a tensdo do capacitor equivalente
siga o sinal de referéncia com precisdo. Contudo, caso nio
seja efetuada a carga inicial dos capacitores, o controlador PI
nao consegue regular a tensdo CC e uma elevada corrente de
energizacdo € drenada da rede a qual o FAP estd conectado.

Estratégias para carregar o capacitor e regular a tensdo do
barramento CC de um filtro hibrido série sdo apresentadas e
discutidas em [15], [16]. Nestes dois exemplos, a corrente
de carga do capacitor CC tem sua amplitude naturalmente
limitada pela elevada impedancia passiva do filtro hibrido. Em
[15], para conseguir carregar o capacitor CC até a tensdo de
operac¢do, o VSC do filtro hibrido é controlado para sintetizar
uma tensdo em fase com a corrente em quadratura drenada
pela parcela passiva do filtro hibrido. J4 em [16] os autores
usam a teoria das poténcias instantaneas para for¢ar o VSC
absorver poténcia da rede e carregar o capacitor CC. Neste
segundo caso, o sinal da poténcia reativa de referéncia foi
usado para forcar o VSC carregar seu capacitor CC.

Por outro lado, quando o capacitor CC do STATCOM esta
carregado, o tempo para que o barramento CC do conversor
se descarregue naturalmente pode ser demasiadamente longo.
Nesse sentido, um procedimento de desenergizacdo dos
STATCOMs pode ser muito interessante a fim de descarregar
0 capacitor para realizar uma manuten¢do ou simplesmente
retirar o compensador de operagdo. Em [17] os autores
propdem uma estratégia para desenergizar um STATCOM
formado por um VSC modular cujos bragos sdo conectados
em A. Durante a desenergizacdo, o STATCOM ¢é desligado da
rede elétrica e um banco de resisténcias, conectado em série
com cada braco do VSC, fornece um caminho para que os
capacitores dos diferentes médulos se descarreguem. No final
do processo essas resisténcias sdo curto circuitadas por trés
interruptores auxiliares.

Pelo exposto, a energizacdo e desenergizagdo dos
STATCOM ¢ um tema que ndo tem recebido muita atencio
nos ultimos anos. Assim sendo, a principal contribui¢do deste
trabalho € a proposta de dois controladores, e seus respectivos
métodos, para energizar e desenergizar um DSTATCOM.
O primeiro circuito é baseado no funcionamento de um
retificador semi—controlado, enquanto o segundo é baseado
em um circuito gradador. Os dois controladores propostos
sdo facilmente adaptados a estrutura do compensador
estitico sem a necessidade de alteracdes topoldgicas
significativas. ~ As etapas de modelagem dos circuitos
equivalentes sdo apresentadas e métodos matematicos sio
utilizados para derivar algoritmos de controle. A corrente de
energizacdo/desenergizacio € controlada através do angulo de
disparo dos tiristores e ndo sdo usados resistores, indutores,
fontes auxiliares ou transformadores adicionais. Resultados
de simulacdo e experimentais de um DSTATCOM de pequena
escala (3,8 kVA/220 V) sdo apresentados e discutidos para

validar a metodologia proposta.
II. A PRE-ENERGIZACAO DO DSTATCOM

Na Figura 1 € mostrada a topologia de um DSTATCOM
conectado a uma rede elétrica CA através de um filtro
passivo de primeira ordem. Além dos seis IGBTs (S1 — Sg)
esta topologia possui um brago adicional formado por dois
tiristores (77 e 7T»>). Os controladores do DSTATCOM foram
projetados com uma malha dupla de corrente (interna) e uma
malha externa de tensdo. Nas Figuras 2 (a) e (b) sdo mostrados
os diagramas de blocos das malhas de controle de corrente e
de tensdo, respectivamente.

As malhas internas de corrente foram projetadas no sistema
de coordenadas sincrono conforme metodologia mostrada em
[18]-[21]. As correntes I; e I, sdo responsdveis por regular
as poténcias ativa e reativa nos terminais do DSTATCOM,
respectivamente. Um circuito PLL (do inglés, “Phase-Locked
Loop”) é usado para sincronizar as correntes sintetizadas pelo
DSTATCOM com as tensdes da rede elétrica. Na Figura 3
¢ mostrado o diagrama de blocos do PLL do DSTATCOM.
Maiores detalhes do projeto deste circuito sdo encontrados
em [18],[20],[21].

A malha externa de tensdo regula a tensdo do barramento
CC através do sinal de referéncia I; [3], [20]. Contudo,
o DSTATCOM sé conseguird sintetizar as correntes de
referéncia I; e I; se o capacitor CC do VSC da Figura 1 estiver
previamente carregado.

O processo de carga do capacitor CC do DSTATCOM,
desde O volts até o valor de pico da tensdo CA da
rede, € denominado neste trabalho pré-energizagdo. Este
procedimento € realizado bloqueando os pulsos de disparo
dos IGBTs do VSC da Figura 1 e mantendo os contatos Sw;
e Swsy abertos e o contato Swy fechado. Os tiristores 7] e
T, sdo entdo disparados de maneira a controlar a corrente
pelo capacitor CC. Quando a tensdo do barramento CC atinge
um valor préoximo a tensdo de pico da rede, o disparo dos
tiristores € desligado, os contatos Sw; e Sws sdo fechados
e os controladores de corrente e tensio do DSTATCOM
(Figuras 2 (a) e (b)) sdo habilitados para elevar a tensdo do
barramento CC até o valor da tens@o de operacdo. A partir
deste ponto o DSTATCOM estard pronto para compensar
poténcia reativa em seus terminais CA.

Na Figura 4 é mostrado o circuito equivalente durante a
pré-energizacdo, com a indicagdo do sentido da corrente no
semiciclo positivo da tensdo de linha v 44(f). Os pardmetros
R = (Ry+Ry) e L= (L;+ Ly) representam as resisténcia e
indutincia equivalentes por fase da rede e do filtro de interface,
respectivamente. A resisténcia R, foi omitida no circuito
da Figura 4 para simplificacdo da modelagem matemadtica
apresentada nas proximas subsecoes.

Como os IGBTs do DSTATCOM estdo bloqueados, o
circuito da Figura 4 se comporta como um retificador
semi-controlado [22] onde a corrente pelo capacitor CC &
controlada através do angulo de disparo dos tiristores. Nas
Figuras 5 (a) e (b) sdo mostradas as formas de onda da tensdo
da rede, da tensdo CC e da corrente pelo circuito para um
angulo de disparo « genérico.

Considerando que C,, estd descarregado e ainda, que o
tiristor 77 € disparado com um angulo o ligeiramente inferior
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Circuito de pré-energizagao
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Fig. 3. Diagrama de blocos do circuito de sincronismo.
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Fig. 4. Topologia simplificada do circuito de pré-energizacdo do
DSTATCOM.

a Y= 180°, tem-se que a corrente fluird pelo tiristor 77 e pelo
diodo do interruptor Sg, forcando a tensdo sobre o capacitor
Ceq aumentar. No instante @r = 3 a corrente pelo circuito se
torna nula novamente e o tiristor 7; fica bloqueado. Todo esse
processo é repetido no semiciclo negativo da tensdo vy g (f),
porém, nesta condicdo, a corrente ird fluir pelo tiristor 75 e
pelo diodo do interruptor S3.

A cada disparo de T e T, a tensdo do barramento CC vai
aumentando gradativamente e o angulo o do retificador semi-
controlado da Figura 4 deve ser reduzido.

O pico da corrente durante o processo de pré-energizacao
sincrona do conversor pode ser maior ou menor, dependendo
da diferenca entre os angulos a e Y. Quanto menor a
diferenca entre estes angulos menor serd a diferenca entre
a tensdo do barramento CC e a tensdo da rede elétrica
e, consequentemente, menor serd o pico da corrente pelo
circuito.

A. Modelagem Matemdtica da Corrente de Pré-energizacdo
Considerando que o tiristor 77 da Figura 4 é disparado no
instante Wt = ¢, pode-se escrever a seguinte equagdo para a
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Fig. 5. Formas de onda durante a pré-energizagdo sincrona do
DSTATCOM: (a) tensdo da rede e tensdo CC e (b) corrente CA.

corrente pelo circuito equivalente:

di(t) . L. _
ZLT +2Rl(t) + @A l(l)dﬁ« - [Vs,ah(t)_
—Veela™

(@)U (t - /o) (1)
onde v (1) = v/2Vy sen (t), V;, é o valor eficaz da tensdo da
rede, o é a frequéncia angular fundamental, U_; (r — ot/ @) é
a fun¢do degrau unitdrio aplicada no instante 1, = (0(/®).

Assumindo que o efeito da resisténcia série € desprezivel
Rf+Ry~0)equei(a”/w)=0e Ve(a /@)= V., chega-
se a seguinte expressdo, no dominio da frequéncia, para a
corrente:

I(s) = (\ﬁVL> ef“'(%)s(a) coso+s sena)

~\ 2L 52+ 0?) (s> + 0?)

VL‘C
(32)
onde w, = 1/,/2LC,q.
Aplicando a transformada inversa de Laplace em (2) tem-
se que a corrente de pré-energizacdo, no dominio do tempo, €
dada por:

i(1) = {ZL\@VL"’

(@7 - 0?)

eis(%)

52+ o}

2

[(%) sen (o) sen (a)rt — a)(:)a) —

—cos(@)cos (co,t - %) +cos(a)t)} _

()l 5o (-

A expresséo (3) é vdlida para o < @r < . Na préxima
secdo serd mostrado como a relacdo anterior pode ser usada
para limitar a amplitude da corrente de carga do DSTATCOM.

B. Controle da Corrente de Pré-energizacdo

Da Figura 5 (b) tem-se que o valor de pico da corrente de
pré-energizagdo acontece no instante @t = 7, ou seja, quando
o valor da tensdo instantanea da rede € igual ao valor da tensdo
do barramento CC. Pode-se entdo estimar o valor de }, através
de:

yezn'—senfl <Vw> “4)
V2V,
onde o subindice (,) foi adicionado a varidvel y para indicar
que esse angulo é referente a energizacao do compensador.
Esse angulo serd 180° quando o capacitor CC estiver
totalmente descarregado e igual a 90° quando o capacitor
estiver carregado com a tensdo de pico da rede CA. Desse
modo, conhecendo o valor da tensdo V.. e do angulo 7.,
pode-se resolver numericamente (3) de maneira a determinar
o angulo ¢, tal que:

l(t)/() - [mdx (5)

onde 1, = (%./®).

Os angulos de disparo dos tiristores podem ser obtidos
aplicando-se o método de Newton-Raphson sucessivamente
em (5), para V.. variando de zero até a tensdo CC maxima.

III. SIMULACAO DIGITAL DO CONTROLADOR DE
PRE-ENERGIZACAO

O sistema da Figura 1 foi modelado no programa PSIM
a fim de demonstrar o processo de pré-energizagdo proposto
para o DSTATCOM. Os parametros da rede e do compensador
estdtico s@o dados nas Tabelas I e II, respectivamente.

Na Tabela III sdo mostrados os ganhos dos controladores
de corrente e tensdo do DSTATCOM. Os controladores de
corrente foram projetados a partir das funcgdes de transferéncia
obtidas do diagrama de blocos da Figura 2 (a). Os ganhos
dos controladores de corrente foram escolhidos para cancelar
o polo da planta com o zero do controlador e garantir uma
constante de tempo de 0,1 ms para o sistema em malha fechada
[18],[21]. O controlador de tensdo (Figura 2 (b)) foi projetado
com uma frequéncia de corte uma década abaixo da frequéncia
de corte dos controladores de corrente e para garantir uma
margem de fase de 76° em malha fechada [19].

TABELA 1
Parametros da Rede de Distribuicao
Grandeza | Valor
Tensao de linha eficaz (V) 220V
Frequéncia fundamental (f) 60 Hz
Resisténcia equivalente da rede (R;) | 0,1 Q
Indutancia equivalente da rede (L) 150 uH

Na Figura 6 é mostrado o diagrama de blocos do
controlador de pré-energizagdo do DSTATCOM. A tensdo do
barramento CC é medida e o sinal depois de passar por um
limitador é processado pelo bloco Solve cuja saida € o angulo
Q. O circuito PLL do DSTATCOM ¢ usado para determinar
o angulo p,, da tensdo de alimentagdo. O controlador C,
compara os angulos p,, € O, e fornece os sinais de disparo dos
tiristores 77 € T>. Os sinais de saida do bloco C, sdo enviados
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TABELA 11
Parametros do DSTATCOM

Grandeza | Valor
Tensao nominal 220V
Poténcia nominal 3,8 kVA
Frequéncia de comutacdo (f;) 20 kHz
Capacitancia equivalente (C,,) 4700 uF
Resisténcia do barramento CC (R)) 11 kQ
Resisténcia do filtro (Ry) 0,33 Q
Induténcia do filtro (Ly) 1,25 mH
Resisténcia dos interruptores (R, ) 13 mQ
TABELA 111
Ganhos dos Controladores do DSTATCOM
Controlador Ganho Valor
Corrente Proporcional 12,5 V/A
Integral 3430 V/(A s)
Tensiio Proporcional 17,4 mA/V?2
Integral 8,7A/(V?s)

ao modulo de disparo de tiristores cujas saidas sdo Firer; e
Firers.

Controlador de pré-energizagao

'
vV
Vpac.a——-+lape /]-294, Cpll(p) - &
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" dg — Circuito de ) 7
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Fig. 6. Diagrama de blocos do controlador do angulo de disparo dos
tiristores durante a pré-energiza¢cdo do DSTATCOM.

Na Figura 7 (a) sdo mostradas as formas de onda da tensio
do barramento CC e da corrente da fase “a” do DSTATCOM.
Inicialmente o contato Sw, é fechado enquanto os contatos
Swi e Swsz sdo mantidos abertos. Det =0,1 sat=1,5s, 0
capacitor CC ¢ energizado com uma corrente controlada cujo
valor de pico nao ultrapassa I,,;x = 10 A. Como o valor médio
da corrente de pré-energizacdo € mantido constante durante
esse periodo, a tensdo CC sobre o capacitor do compensador
cresce linearmente.

Na Figura 7 (b) é mostrado um detalhe da forma de onda
da corrente da fase “a” durante a pré-energizacdo. Em ¢ =
2,1 s, a tensdo V. atinge 311 V. Assim, os contatos Sw; e
Sws sdo fechados, os controladores de tensdo e corrente do
DSTATCOM sdo habilitados e, em seguida, a tensdo V. é
regulada em 400 V. A partir deste momento o DSTATCOM
realiza uma compensagdo de 3,8 kvar em seus terminais.

Na préxima secdo serd mostrada uma modificagdo no
circuito anterior que permitird também a desenergiza¢do do
DSTATCOM.

IV. ENERGIZACAO E DESENERGIZACAO SINCRONA

Nas aplicacdes praticas € importante também descarregar
totalmente o capacitor do DSTATCOM para realizar uma
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Fig. 7. Formas de onda do DSTATCOM de 3,8 kVA/220 V: (a)
tensao do barramento CC e corrente da fase “a” e (b) detalhe da
corrente da fase “a” durante a pré-energizacao.

manuteng@o ou para retirar o compensador de operacao.

Na Figura 8 é mostrada uma modifica¢do do circuito de
pré-energizacdo na qual os tiristores 77 e 7> s@o conectados
em antiparalelo em uma configura¢do de um gradador [22],
[23]. Esta modificagdo permite realizar tanto a energizagio
quanto a desenergizagdo do DSTATCOM. Por simplicidade os
diagramas de blocos dos controladores bem como os circuitos
de interface e a rede elétrica foram omitidos desta figura.

Durante a pré-energizacdo, os contatos Sw; e Sws sao
mantidos abertos e o contato Sw, fechado. O &angulo
de disparo dos tiristores € calculado conforme metodologia
descrita na Secdo II. B. Na Figura 9 (a) € mostrado o circuito
equivalente do DSTATCOM durante a pré-energizacdo e o
sentido da corrente de carga do capacitor CC para v 4, > 0.
Esse circuito se comporta como um retificador a diodos em
ponte completa cuja tensdo de entrada é controlada pelos
tiristores 7y e 7.

Para realizar a desenergizagdo do capacitor CC do
DSTATCOM, além dos tiristores 77 e 15, os interruptores
(S1—3S6) e (S3—S4) devem ser acionados em sincronismo com
os semiciclos positivo e negativo da tensdo de alimentacao. Na
Figura 9 (b) é mostrado o circuito equivalente do DSTATCOM
durante o processo de desenergizag@o e o sentido da corrente
de descarga do capacitor CC para vy, > 0.

Nas Figuras 10 (a) e (b) s@o mostradas as formas de onda
da tens@o CC do capacitor, da tensdo CA da rede e da corrente
de descarga, respectivamente. Durante a desenergizacdo os
tiristores 77 e T> devem ser disparados com um angulo o <
90°. Nessa regido a tensdo V.. serd maior que a tensao vy g ()
e a corrente i(t) iré fluir do capacitor para a rede CA, conforme
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Fig. 8. Topologia do circuito de pré-energizacdo e desenergizacao
sincrona do DSTATCOM.
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Fig. 9. Circuitos equivalentes do DSTATCOM: (a) pré-energizagéo,
(b) desenergizagao.

indicado na Figura 9 (b).

Os interruptores (S} — S¢) devem ser mantidos fechados
enquanto a corrente pelo circuito € positiva. Ja os interruptores
(S3 —S4) devem ser disparados juntamente com 7;. Depois do
disparo, ocorrerd o bloqueio natural dos tiristores em @t = 3
e 0s IGBTs poderao ser comutados com corrente nula.

A. Modelagem Matemdtica da Corrente de Desenergizacdo
Tendo em mente o circuito equivalente da Figura 9 (b)
pode-se escrever a seguinte relacdo para a corrente de
desenergizacdo do DSTATCOM:
di(t)

R .
2L7+2Rz(t)+c—eq/o i(A)dA = [Vee(a™)—
_Vs,ab(t)] U- (t - Ol/(x)) . (6)

Desprezando o efeito da resisténcia série, a solugdo de (6)

é dada por:

2L(w? — w?)

{cos(a)cos (a),t - a),a) -

—cos () — (%) sen (@) sen (a),t - 0’;)0‘)} +

() (0r- 50 fua(-5) -

sendo W, = 1/,/ 2LC,.y. Como no caso anterior, a expressio
analitica da corrente pelo circuito € vélida somente para @ <
ot < B.
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Fig. 10. Formas de onda durante o processo de desenergizacio
sincrona do DSTATCOM: (a) tensdo da rede e tensdo CC e (b)
corrente CA.

B. Controle da Corrente de Desenergizacdo Sincrona

Da Figura 10 (b), tem-se que o valor de pico da corrente
de desenergizacdo acontece no instante wt = y,;. Esse dngulo
pode ser entdo estimado por:

V.
—1 cc
~ Sen
v (ﬂw)

onde o subindice (4) foi adicionado a varidvel y para indicar
que esse angulo é referente a desenergizacdo do compensador.

Como no caso anterior, conhecendo o valor da tensdo V..,
pode-se utilizar (7) para calcular o adngulo o, de maneira
que o pico da corrente de desenergizagdo i(ty,) seja Lygy.
Desse modo, os angulos de disparo dos tiristores podem
ser determinados aplicando-se o método de Newton-Raphson
sucessivamente em (7), para a tensdo CC variando do valor
maximo até zero.

®)

V. RESULTADOS E ANALISES EXPERIMENTAIS

O circuito e a estratégia de energizacdo/desenergizacio
proposta neste trabalho foram incorporados no modelo
digital do DSTATCOM e num protétipo de pequena
escala. Os parimetros da rede, do compensador e dos
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controladores do DSTATCOM sdo os mesmos daqueles
indicados nas Tabelas I, Il e III, respectivamente. Na
Figura 11 é mostrada a fotografia do protétipo utilizado
para obter os resultados experimentais no laboratdrio.
Todos os algoritmos de controle (controladores de corrente,
tensdo e energizacdo/desenergizacdo) do DSTATCOM foram
implementados em um processador digitais de sinais
(do inglés, “Digital Signal Processor”) (DSP) da Texas
Instruments (TMS320F28335).

Fig. 11. Foto do protétipo em pequena escala do DSTATCOM: (D e
@ mddulo de disparo e tiristores, 3) e @) sensores Hall, O) disjuntor,
©) fusiveis, () filtros, @ conversor, (9 placas de condicionamento.

Para reduzir o esfor¢o computacional e aumentar a
eficiéncia do algoritmo de energizacdo e desenergizacgio, as
relacdes ndo lineares (3) e (7) ndo sdo resolvidas a cada passo
de simulacdo/amostragem. Ao invés disso os vetores com
as solugdes (Vie,0) e (Voe,0y) foram usados para ajustar os
coeficientes de aproximagdes lineares por partes (do inglés,
“Piecewise Linear”) (PWL) [24] com dez e oito pontos de
quebra, respectivamente (Apéndice).

Na Figura 12 é mostrado o diagrama de blocos do
controlador de energizagdo/desenergizacio do DSTATCOM.
A tensdo do barramento CC é medida e processada pelos
blocos PWL, e PWL;. Uma chave seletora é usada para
determinar se o capacitor serd energizado ou desenergizado.
Os angulos o, e oy sdo processados pelos blocos C, e
Cy cujas saidas s@o enviadas ao moédulo de disparo dos
interruptores, durante a pré-energizacdo e desenergizagdo
sincrona, respectivamente.

Controlador de pré-energizagio e desenergizagdo sincrona

Pab

v

v,
Vpae.q— pac.q
pac.a C (p
Vpac,b = + Cy
v, _ Circuito de
‘pac,c = v - .
pac,d  sincronismo 30° i Disps;
(B) i —— Dispss
Qd,max | Médulo | 4
oIS I s
cletora | p 1 Disparo | + Dispss
(A) —— Firey,
—— Firep,

CL’

Qe,min

Fig. 12. Diagrama de blocos do controlador de pré-energizacao e
desenergizagdo sincrona do DSTATCOM.

Nas Figuras 13 (a) e (b) sdo mostradas as formas de onda
da tensdo do barramento CC e da corrente da fase “a” do
DSTATCOM, respectivamente. Inicialmente o DSTATCOM
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da Figura 8 ¢ conectado a rede CA com os contatos Swy e Sws
abertos e o contato Sw» fechado.

Em ¢ = 85 s o bloco controlador de
energizacdo/desenergizacdo da Figura 12 € habilitado.
A tensdo do barramento CC ¢ usada pelo bloco PWL,
para gerar o angulo de disparo dos tiristores de maneira
que o valor de pico da corrente de pré-energizacdo seja
10 A. Como o valor médio da corrente de carga € mantido
praticamente constante, a tensdo CC sobre o capacitor cresce
linearmente durante esse periodo. Na Figura 14 € mostrado
um detalhe da forma de onda da corrente da fase “a” durante
a pré-energizacio.

Em ¢ =10 s atensdo CC do DSTATCOM atinge o valor de
pico da tensdo CA da rede. O controlador de pré-energizagao
do compensador bloqueia o disparo dos tiristores 71 e T e
os contatos Sw; e Sws sdo fechados. Neste instante nao se
observa nenhuma sobrecorrente drenada pelo compensador.

Em ¢t = 12,5 s os controladores de tensdo e de corrente
do DSTATCOM sio habilitados. A corrente de referéncia [
¢é usada entdo para carregar o capacitor até a tensdo CC de
400 V. Em t = 14,5 s a corrente de referéncia I; é variada em
degrau de zero para —14 A. O DSTATCOM entdo comeca a
compensar poténcia reativa em seus terminais (3,8 kvar) até o
instante 7 = 17,6 s, quando o sinal de referéncia /; € novamente
variado em degrau para zero.

Em r = 17,7 s a corrente I; do compensador € controlada
de maneira a realizar a reducéo da tensdao do barramento CC.
Det=18,6 sat = 28,5 s observa-se uma descarga natural do
capacitor do compensador.

Finalmente em ¢ = 28,6 s os contatos Sw; e Sw3 sdo abertos
e o controlador de desenergizacdo sincrona é habilitado. O
bloco PWL,; gera o angulo de disparo dos interruptores de
maneira que o pico da corrente de desenergizacdo seja 10 A. A
tensdo CC sobre o capacitor decresce linearmente até atingir
o zero durante esse periodo. Na Figura 15 é mostrado um
detalhe da forma de onda da corrente da fase “a” durante a
desenergizacao sincrona.

VI. CONCLUSOES

Neste trabalho foi proposta uma estratégia para
energizar/desenergizar um DSTATCOM de 3,8 kVA /220 V.
Foram investigados dois circuitos distintos, o primeiro
baseado em uma topologia de um retificador semi-controlado
e o segundo baseado em um gradador. Diferentemente de
outras estratégias, a estratégia proposta permite controlar a
corrente de carga ou descarga do compensador sem utilizar
transformadores, resistores, indutores ou fontes auxiliares
adicionais.

A modelagem  matemdtica dos  circuitos  de
energizacdo/desenergizacdo propostos permitiu desenvolver
uma metodologia para regular a corrente pelo circuito a
partir do controle do adngulo de disparo dos tiristores. As
estratégias de controle desenvolvidas foram validadas a partir
de simulacdes digitais no programa PSIM. Como as correntes
de carga e de descarga foram controladas, a tensdo CC sobre
o capacitor do DSTATCOM variou linearmente com o tempo.
Para reduzir o esforco computacional, as relagdes néo lineares
entre a tens@o CC e o angulo de disparo dos tiristores foram
aproximadas por uma funcdo linear por partes.
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Fig. 13. Tensdo do barramento CC e corrente da fase “a” durante
DSTATCOM: (a) simulagao, (b) experimental.
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Fig. 15. Detalhe da tensdo do barramento CC e corrente da fase “a” durante a desenergizacio sincrona do DSTATCOM: (a) simulagdo, (b)

experimental.

Resultados experimentais obtidos com um protétipo de
pequena escala em laboratério foram apresentados para validar
os resultados tedricos e simulados. Apesar da poténcia
reduzida do protétipo, o método proposto neste trabalho pode
ser utilizado para energizar/desenergizar conversores de maior
poténcia sem a necessidade de altera¢des significativas nas
topologias dos conversores estaticos.
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APENDICE
APROXIMACAO LINEAR POR PARTES (PWL)

As caracteristicas (Vie, Q) € (Ve,0y) resultantes da
solucdo numérica de (3) e (7), podem ser aproximadas por
duas funcdes lineares por partes escritas como se segue:

P
Clpwr (Vcc) =a+bVe+ Z Ck |VCC - Vcc,k‘ )
k=1
onde o, € o angulo dado pela aproximag@o linear por partes;
Vec € a tensdo do barramento CC; P é o nimero de pontos
de quebra da aproximagao linear por partes e k ¢ um nimero
inteiro.
Os coeficientes a, b e C; da aproximagdo linear por partes
sdo calculados por:

P
a= OC(VCC?()> - Z Ck ’Vcc,k’
k=1

_ (Mot me 10
b—< : ) (10)

my +my_y
a-(272)

sendo my = (011 — Ok) / (Vee j+-1 — Vee i) © coeficiente angular
(inclinag¢do) do segmento de reta entre os pontos k e (k+ 1) da
aproximacgdo PWL.

Nas Tabelas IV e V sdo dados os valores dos pontos
de quebra e dos coeficientes das aproximagdes PWL
das caracteristicas de energizagdo e desenergizacdo do
DSTATCOM, respectivamente. Nas Figuras 16 (a) e (b)
sdo mostradas as curvas reais e aproximadas referentes aos
processos de pré-energizacdo e desenergizacdo sincrona do
conversor estdtico, respectivamente. Para tragar a curva de
pré-energizacdo, os angulos ¢, foram calculados para V..
variando de zero até 290 V, enquanto que os angulos o;; foram
calculados para V.. variando de 290 V até zero. Ambas as
curvas foram geradas para uma variagdo de 0,01 Vem 0,01 V
em V..

TABELA IV
Coeficientes da Aproximacio PWL da Caracteristica de
Pré-energizacio

Pontos de quebra Coeficientes
k ‘ Vcc,k ‘ Ol

Inicial 0 165,79° b= —1,3515975093
1 100 | 146,43° | ¢; = —0,0115820331
2 150 | 135,58° | ¢ = —0,0174506237
3 200 | 123,00° | ¢3 = —0,0246203517
4 225 | 11547° | ¢4 = —0,0327530364
5 250 | 106,31° | c¢5 = —0,0514447356
6 265 99,27° ce = —0,0486501542
7 270 | 96,43° c7 = —0,0584521548
8 278 90,97° cg = —0,1228378067
9 284 85,39° cg = —0,2385467176
10 288 79,76° | c1o = —0,5515709826

Final | 290 | 74,74° a=484,14928072
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TABELA V
Coeficientes da Aproximacao PWL da Caracteristica de
Desenergizacio Sincrona

Pontos de quebra

Coeficientes
k ‘ chk ‘ Ol
Inicial | 290 47,98° b =0,2603519202
1 282 45,30° | ¢; =0,0030424563
2 268 41,05° ¢y = 0,0040801834
3 250 36,13° | ¢3 =0,0055028908
7 225 | 29,98° | ¢4 = 0,0074642444
5 200 24.34° | ¢5=0,0102453137
6 170 18,01° | ¢ =0,0133755719
7 140 12,02° c¢7 =0,0153956608
8 100 4.35° cg =0,0156836159
Final 0 —14,20° | a=—-31,70592591
180 ; :
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Fig. 16. Curvas PWL sobrepostas nas caracteristicas V. x a: (a)
pré-energizacdo sincrona e (b) desenergizacdo sincrona.
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Abstract — Brushless Doubly-Fed Induction Machines
(BDFIM) present many industrial advantages due to the
lack of brushes. A foreseen major application is for Wind
Power Generation in substitution to the well known and
used Doubly-Fed Induction Generator. The Cascaded
Doubly Fed Induction Generator (CDFIG), composed of
two Doubly-Fed Induction Machines (DFIM), can be used
as starting point to the study of BDFIM and is the object of
the present paper. The dynamic model and vector control
of the CDFIG will be discussed. The reference frame
is given by the stator flux of the power machine. The
proposed control has a cascaded structure, with internal
current loop and two different possibilities of external
control loop: speed control or power control. In both
cases the reference is given by a Maximum Power Point
Tracking (MPPT) scheme and the reactive power reference
is established in accordance with the requirements of
reactive power compensation. Experimental results are
presented to validate the proposed methodology.

Keywords — Brushless Doubly Fed Machine, Cascaded
Doubly Fed Induction Machine, Wind Power Generator.

NOMENCLATURE

A. Variables

Voltage.

Current.

Flux linkage.
Resistance.

Linkage inductance.
Mutual inductance.
Angular velocity.
Number of pole pairs.
Electromagnetic torque.

I vexb®me™ S

B. Subscripts and Superscripts

8 General reference frame.

e Excitation reference frame.
p Power Machine.

c Control Machine.

s Stator.

r Rotor.

L load.

sm Synchronous speed.

Manuscript received 23/03/2017; first revision 15/05/2017; accepted for
publication 27/06/2017, by recommendation of Editor Marcelo Cabral
Cavalcanti.
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ep Electrical speed of Power Machine.
epc Electrical speed between Power and Control
Machine.

I. INTRODUCTION

The brushless doubly-fed machine presents several
advantages when used in adjustable speed drive or as a
wind turbine generator. The absence of slip rings and
brushes increase the lifetime of the machine and reduces
the maintenance costs [1]. Recent publications show three
common types of brushless doubly-fed machine: Brushless
doubly-fed machine (BDFM), single frame cascaded doubly-
fed induction machine (SF-CDFIM) and cascaded doubly-fed
induction machine (CDFIM) [2].

The first one is the most compact machine. It consists
in two three-phase winding systems in the same frame and
mounted in the same slots. The rotor structure in nested-loop
was proposed by Broadway and Burbridge [3]. The second
type is composed of two sets of stator winding assembled next
to each other in the same frame and there are two individual
rotor arranged on the shaft. Both machines types hold a
prototype status and are not standard manufacturing [4].

The third one will be studied in this paper. It consists in the
connection of two DFIM, both mechanically and electrically
and can have a higher commercial appeal since DFIMs are
of standard manufacturing. The first motor is called Power
Machine and is directly connected to the power system grid
while the second one, called Control Machine, is supplied
from a power electronic converter. This machine contains
slip rings and brushes but, due to the mechanical connection,
both rotors have the same rotational speed and the brushes are
no longer necessary. The main use of these machines seems
to be as generator in wind power plants, with variable speed
operation [5], [6].

The fundamental concepts to understand the operation in
steady state of CDFIM were shown in a previous paper. Based
on these considerations, the possible points of operation and
the power flow of the set were deduced [7].

The present paper aims the study of the dynamic
characteristics of the CDFIM under vector control based on
the orientation on the Power Machine stator flux. This
control approach can be divided in three parts: Current control
loop, speed control loop and power control loop. Based on
the experimental result of current control loop, the transient
response of the CDFIM to current step changes in the Control
Machine and the cross coupling disturbance are examined.
In the speed control loop and the power control loop, the
decoupling of the active and reactive power is examined. The
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main contribution of this work is to verify the speed and power
control loop dynamic characteristics and validate the vector
control based on the orientation on the Power Machine stator
flux strategies applied to a CDFIM.

II. CDFIM MODEL

The model of the CDFIM can be derived from the model of
the DFIM. Considering a symmetric three-phase winding and
a sinusoidal magnetic flux density and disregarding magnetic
saturation and the temperature effects, the DFIM model can
be supposed linear. The model of DFIM in a general reference

frame ("g") is given by:
_ dys
ity = 7 v (1)
s —
W =R, 4+ —~ 0 +j(0® — 0,y (2)
WS = Lyl + Mi} 3)
W = Mi{ +Lyi; €

and the mechanical equation of the DFIM can be written as
follow:

do,
m(t) —mp(t) :Jd—t’” +Bwy, 6)
The electromagnetic torque of the DFIM is given by:
m=—2PY (g x¥) = 2pmM@Ex¥). ©
2 L 2 s

The CDFIM is composed of the union of two DFIMs in
back-to-back configuration, where the rotors are connected
electrically and mechanically. The CDFIM is shown in Figure
1.

Power
Machine

Control
Machine

2%

Fig. 1. CDFIM: two DFIM connected back-to-back.

Considering the rotor connection in positive phase
sequence and the arrangement of the machines in back-to-
back, the electric quantities of the rotor are in opposition to the
relative speed of the rotor. The individual rotor phase voltages
and currents are shown in Figure 2.

The rotor parameters assume the relationship:

R, = Rrp +Rye; L= Lrp + Ly
w5 = w5, =, i =1, =—0,. (7N

The rotor connected in positive phase sequence makes the
individual torque components operate in the same direction,

R.p v, L.p . . Lyc Vrc1 R
ri Tpl /W\ Irp1 Lrc1 NrY\ ¢ > rc

Rip (2% L.p . . ) Vr, R
v < P2 NR/-\ Lrp2 Lrc2 /-Yr% C2> rc

Rp Vrp3 Lip
e

YN

. : L v, R
Lrp3 lre3 i g rc

Fig. 2. CDFIM: positive phase sequence rotor connection.

but with the negative phase connection the individual torque
components work in opposite direction.  The negative
sequence phase connection does not have real use in industrial
applications [8].

The CDFIM dynamic model can be written in a general
reference frame ("g"). To describe this model, it is necessary
to move all space vectors from their own reference frame to
a general one. The reference frame for the Power Machine is
stationary and the reference frame for the Control Machine is
moving in positive direction relative to Power Machine frame
with the mechanical rotor speed (®,) in electrical radians por
second. The reference frame system of CDFIM is shown in
Figure 3 [9], where @,pc = (P, + P.)®, and @, = P, 0.

o 9

. generalreference frame

stator C

d stator P

sp

Fig. 3. CDFIM: reference frame and angles.

Considering a general reference frame, the CDFIM model
is given by [10], [11]:

—g -8 dep . 8378
i, = Roply, + T+ jo S, 8)

- dvy?e -
i = Ryl + =T+ j(0F = 0 ©)
= Rl t 0 j(0f 0¥ (10

The flux linkages in a general reference frame can be
expressed as:

V8, = Lol + Myiy (11)
V8 = MyiS, + Lydy — M1y, (12)
V. = Ly 5. — M35 (13)

The total eletromagnetic torque in the CDFIM shaft
produced by both machines is calculated from
— My (14)

Mepe = Mep

Eletron. Potén., Campo Grande, v. 23, n. 1, p. 39-46, jan./mar. 2018



Because of the back-to-back connection, the m,. signal is
in opposition of the m,, resulting in a sum of the both torque.

The electromagnetic torque, invariant with the reference
frame, is given by [12]:

_3 [(PMEE, + PoMEE) x ] (15)

Mepe = 2 pPtsp

and the mechanical equation of the CDFIM can be written as
follows:

do
Mepe(t) —my(t) :Jd—[”’ +Bo, (16)
and
de,,

The steady state speed of the CDFIM expressed in function
of the Power Machine frequency (f),) and the Control Machine
frequency (f.) is given by:

2n
2w+ f) -
P, + P,
and the synchronous (natural) speed of the CDFIM is obtained
when the Control Machine frequency is set at zero (f. = 0)
and is given by:

27 (fp)

W5y = .
P+ P

19)

III. STATOR FLUX ORIENTED CONTROL

The torque of the CDFIM (15) expressed in function of the
Power Machine flux and the Control Machine stator current
(6) can be written in the general reference frame as:

3 M — = =8
-5 [(PPL”W§P+PCMclfC) X li] . (0)
sp

This equation shows that the torque control is directly
related with the Power Machine flux and the Control Machine
stator current. By imposing the d-component of the Power
Machine stator flux as the reference frame for the CDFIM
vector control, it follows llfgsp =0, ‘Vf;sp = lllfp, where the
superscript "e" indicates the excitation reference frame of
the Power Machine direct flux. The reference frame for the
CDFIM in Power Machine stator flux control is depicted in
Figure 4.

Isolating the rotor current in (11) and substituting in (12),
one obtains:

Mepe =

—_— LFLS[)
V.= (Mp - M,
Isolating the Power Machine stator current in (21) and

replacing it in (8), one obtains the model for the CDFIM in
stator flux orientation [13]:

i Lr— i
)z§p+%w§p—Md§C. (21)

dWisp Ry,
dt KM,

Ry R,,M,
Wgsp:_%wgr_ 3117( -

iteisc + udSP (22)
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Fig. 4. Reference frame for the CDFIM with Power Machine stator
flux control.

di — a)e — _& W;r _ RSPMC ifISC MZSP (23)
with K given by:
L.L
K=M,——"L (24)
My

A. Current Control Loop

Rewriting (11) to (13), the Control Machine flux can be
express in function of the rotor flux, Power Machine flux and
Control Machine current as:

- M. __ MpMci -
sc K, V’i + KaLsp llf?p + Kpiy, (25)
with:
2 2
M
K, =L ——2 K, =L, — —£. 26
a r Lsp b sC K, ( )

Replacing (25) in the Control Machine voltage (10) in the
vector control reference frame and considering only steady
state in dg-components gives:

: M, ,
ugsc = RSleiSC + (a)e - wé’PC> (I{C W;r - Kblf]sc) (27)
a

. M .
uf}sc = Rsclte]sc - (we - waC) (KC Wsr - Kblfisc)
a
MM,
+(0° — wepC)iKaLsc V- (28)

These equations show two terms of cross coupling, the
second term constitute smooth cross coupling in the Control
Machine voltage and the third term is a slip proportional term.
Only the third term should be include to ensure decoupled
control, by increasing steady state accuracy. The feedforward
term of q axis is given by:

M,M,
Py 29
KllLSC lljfp ( )

The current control loop block diagram is shown in Figure
5. The block "u" calculates the angle between the stationary
reference of stator flux and the excitation reference of Power

feedforward = (@° — ®epc)
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Fig. 5. CDFIM: current control loop with orientation on the Power Machine stator flux.
Machine. i
sc
W, PI 1
B. Speed Control Loop
Equation (20) shows that the Control Machine current is Wm

directly proportional to the torque. By adding a speed control
loop in cascade with the q-component of current control loop
one can control the speed of CDFIM.

Rewriting (11) to (13), the rotor current can be expressed as
a function of the rotor flux, Power Machine flux and Control
Machine current as:

= 1 —e
X, Y,

M p
KuLg p

— M. -
Vipt %o (30)
a

Replacing the rotor current in (15), the torque is given by:

=3 BoMp
2[(&¢mww+

+ <(P[)+PC)KCW§[7 -

P.M. -, .
;(a < lfisc) qu (3D

P,M, .
0, )

Mepe

with:

MM,
KaLsp .

c (32)

This equation shows that both components of Control
Machine current appear indicating a coupling in the torque
control. Analyzing the results of the current control loop
simulations, it was observed that the influence of the d-
component of the current is insignificant when compared with
the g-component. Considering the d-component of the Control
Machine current constant, the first term of (31) remains
constant uncoupling the speed control. The speed control loop
of CDFIM is show in Figure 6.

Fig. 6. CDFIM: speed control loop with orientation on the Power
Machine stator flux.

C. Power Control Loop
The active and reactive power of the Power Machine are
calculated as follows:

3 ) .

Py, = E( flsplflsp —|—u§spl§sp) (33)
3¢ g 8

Osp = E(“dsp’qszv - uqspldsp). (34)

Manipulating (21), the relationship between the Power
Machine and the Control Machine currents in dg components
are given by:

L M.,

Gop = Wi — o Wy + 16 (35)
sp K r KMP sp K sc
e 1 M. .,
i = o Vi e (36)

Considering the stator resistance small in comparison with
the stator reactance (R, < @ypLyp), it follows:

dlllsp
dt
This equation shows that the Power Machine stator voltage
has the same angular frequency as the Power Machine stator
flux ( w5, = @° = constant). The magnitude of the Power
Machine stator flux is calculated as follow:

37

Usp =
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N ﬂusp

38

Ysp o, (38)

Substituting (35), (36) and (38) in (33) and (34), it follows:
3 1 M.

Py, = 5\/514”, (Kw,j, + Kzg_u) (39)

3 1 L M
QSP = E\/EMSP <K wsr - Ki]‘;}) Wsep + chifisc> . (40)

These equations show the cross coupling in the power
control. The rotor flux term (W& = (R,/j(@% — @,,))is) can
cause cross coupling and its intensity depends on the rotor
resistance and speed. Disregarding the cross coupling, the g-
component of the Control Machine current controls the active
power of the Power Machine and d-component controls the
reactive power.

By adding a power control loop in cascade with the current
control loop one can control the power flow of CDFIM. The
Power control scheme of CDFIM flux oriented control is
shown in Figure 7. The block "Power Calculation" utilizes
(33) and (34) to calculate the active and reactive power.

* i:iSC

o O pr s
i*

qsc

P ? Pl
Power isp
Calculation

%usp

Fig. 7. CDFIM: power control loop.

IV. MPPT TECHNIQUE

The MPPT techniques determines the operation of the
generator to obtain maximum energy from wind. The
maximum power extraction algorithms can be classified in the
two more common control methods, namely tip speed ratio
(TSR) control and power signal feedback (PSF) control [14].

The power produced by a wind turbine is given by:

1
P= EpACp(l,B)vi (41)

where p is the air density, A is the area swept by the rotor
blades, C, is the power coefficient, v, is the wind speed. The
power coefficient is a function of tip speed ratio (A1) and pitch
angle (B). The tip speed ratio is defined as:

R

Vy

A

(42)

where , is the turbine angular speed and R is the radius of the
area swept by the rotor blades in meters. The power coefficient
is determined by the aerodynamic design.
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To extract the maximum possible power, the turbine
should operate at optimum tip speed ratio A,,.. The turbine
mechanical power can be represented as a function of rotor
speed for various wind speeds. Figure 8 shows the turbine
power as a function of rotor speed at various wind speeds and
the maximum power trajectory [15].

Qurve MPPT
Wind speed OMFPT 011 m/s A10 m/s® 9m/s M8 m/s A7m/s ©6m/s O5m/s A4mis

6.0k

4.0k

P W]

2.0k

0.0+ ’
Wr[RAD/Slop 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500

Fig. 8. Wind turbine maximum power trajectory.

A. MPPT-TSR

This method adjusts the rotational speed of the turbine
in order to extract the maximum power. This method uses
the measurement of wind speed and turbine speed and the
knowledge of optimum tip speed ratio to extract maximum
power of the wind.

The optimal rotor speed in function of wind speed is given
by:

A/( tV

w”opl = ); .

The block diagram of MPPT-TSR control loop is shown in
Figure 9. Where o} is the reference of rotor speed for the

speed control loop.
oF
" €

v/ Wy

. (43)

Uy ?

Wy
Fig. 9. Block diagram of the MPPT-TSR.

B. MPPT-PSF

To apply this method it is required to have the knowledge
of the MPPT curve of the wind turbine. This method uses
the measurement of generator speed and the active power of
CDFIM to extract maximum power of the wind.

Neglecting the rotor converter losses, the active power of
CDFIG is given by:

Pa*:Pg+Ppa:Pg+Rs'p+RYc+Pr()t (44)

where P; is the reference power to be generated, P, the total
generated power, Py, = Pyp + Py + Py, With Py, Pyp, Py,
P, the total losses, the stator Power Machine and the stator
Control Machine losses and the rotational losses, respectively.
In Figure 10 the block diagram of the MPPT-PSF control loop
is shown. Py is the reference of active power for the power
control loop.
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Fig. 10. Block diagram of the MPPT-PSE.

V. EXPERIMENTAL IMPLEMENTATION

To validate the performance of the vector control of the
CDFIM with stator flux orientation, tests have been carried
out in a test bench using the CDFIM. The experimental test
bench is shown in Figure 11. The references of Speed control
(TSR) and Power control (PSF) are generated by the MPPT
techniques.

Fig. 11. CDFIM test bench (left to right): encoder, CDFIM (Power
Machine and Control Machine), torque transducer and induction
machine (IM) to simulate the wind.

The vector control and PWM (8 kHz) are implemented on
a DSP-TMS320F28335, Texas Instruments. The measurement
equipment are composed of four current sensors (LEM LASS5-
P), five voltage sensors (LEM LV20-P), incremental optical
encoder and the torque transducer (HB T22). The Power
Machine is directly connected to the grid (220 V, 60 Hz) and
the Control Machine is supplied by a back-to-back converter.
The IM is powered by PWM inverter with constant V/f
control.

The Power Machine and the Control Machine are composed
of two identical wound rotor induction machines. The
induction machines parameters are given in Table I.

TABLE 1
CDFIM: Power and Control Machine Parameters
Parameter Value Parameter Value
Power 3 HP Ry 0.861 Q
speed 178 rad/s R, 0.963 Q
Voltage 220V Ly 4.631 mH
pole pair 2 L, 4.631 mH
stator current 109 A M 73.049 mH
Rotor current 134 A J 0.02 kg.m?

This section presents three experimental results of vector
control of the CDFIM: current control loop, speed control
loop and power control loop. To reduce the rating of the
converter connected to the Control Machine, it is expected
that the CDFIM will operate at a limited speed range around
its natural synchronous speed, which is 94,25 rad/s for the
experimental setup. The speed settings used in the tests were
chosen to have the machine working above its natural speed
as in this case power is extracted from both machines, and the
values were randomly chosen.

A. Current Control Loop

In this experiment the CDFIM was started with a reference
speed equal to 110 rad/s. A variation in the gq-component of
the Control Machine current from 1.0 A to -3.0 A was imposed
and back to 1.0 A, while the d-component was left at a constant
value of 2.0 A. Figure 12 shows the results for the current
control loop. It can be seen the light cross coupling in the
d-component.

Control Machine: Iscd [A] e Iscq [Al

30+ O Iscd_ref O Iscd_nmed A lscq_ref ® |scq nmed
20 G
10 i
< oo
§  -10
5 209
-3.0 ey e S i i
-40
Tmelsl 50 60 70 80 90 10.0 110 120 130

Fig. 12. CDFIM - Current control loop: Control Machine currents.

Figure 13 shows the Power Machine active power. It
can be seen that when a variation in g-component of the
Control Machine current was imposed, the active power of
Power Machine was altered. This behavior shows that the
active power of Power Machine can be controlled by the g-
component of Control Machine current.

Fow er Machine: Fo [W|

Active Powerr [W]

Tme(S] 50 60 70 80 90 100 110 120 130

Fig. 13. CDFIM - Current control loop: Power Machine active power.

B. Speed Control Loop

In this experiment the CDFIM was started with a reference
speed equal to 110 rad/s. The d-component of Control
Machine current was left at a constant value of 1.0 A. After
3.5 seconds a variation in torque in the mechanical power
source was introduced . Figure 14 shows the results for the
mechanical speed of the CDFIM. It can be seen that with the
variation of load applied to the axis of CDFIM, the speed
control maintains constant speed.

Mechanical Speed [rad/s]

o o

1150 Wr_ref Wm med

1140

1130
@ 112.0
kel
g 1110
= 110.0 4 R bl e :mmh\\g\n\h\\\mm‘mu»;Hmm LA TR e T
3 o L S ‘Hdi‘ I e O T BRI
& 1000 al
Q.
@ 1080
Time[s] 00 20 40 6.0 80 100

Fig. 14. CDFIM - Speed control loop: mechanical speed (110 rad/s).

It can be seen in Figure 15 the transient response of the
Control Machine current and the light cross coupling in the
g-component.

Figure 16 shows the active and reactive power of the Power
Machine. It can be seen that when a variation in torque was
imposed, the active power flow in the Control Machine is on
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Control Machine: Iscd [A] e Iscq [A]
O Iscd med

A Iscq_ref

Current [A]

Time [s] 00 20 40 6.0 8.0 100

Fig. 15. CDFIM - Speed control loop: Control Machine currents.

the order of 15% in relation to the Power Machine. This
behavior shows that the speed of the CDFIM can be controlled
by the g-component of the Control Machine current.

Power Machine: B [W] EQp [VA]

O Ry med 0.Qo med

g ‘\‘H-m-
200

0 | | | | 1

P [W] Q[VAT]
N
8

Time[s] 00 20 40 6.0 80 100

Fig. 16. CDFIM - Speed control loop: Power Machine active and
reactive power.

C. Power Control Loop

In this experiment the CDFIM was started with a reference
speed equal to 116 rad/s and the reference signal of the active
power of the Power Machine is set in —150 W, while the
reactive power of the Power Machine is set in 150 var. During
the interval from 5.3 seconds to 9.2 seconds a variation in
reference active power to 450 W was introduced. Figure 17
shows the active and reactive powers of the Power Machine.
It can be seen that the active and reactive power control are
uncoupled. This result also shows that the machine can work
as motor (positive power) or generator (negative power).

Power Machine: Po W] e Qp [VAr]

s O Rp_ref O Pp_med A Qp_ref ® Qo med
4001
g 3001
= 2001
S 100
g 01
o -1004 P—————
& 3
200
Timelsl 30 40 50 60 70 80 90 10.0 1.0

Fig. 17. CDFIM - Power control loop: Power Machine active and
reactive power.

The dynamic performance of the Control Machine currents
are shown in Figure 18. It can be seen that a variation in
the reference active power acts directly in the g-component of
Control Machine current. It can also be seen that this speed
variation causes a small change in the d-component of the
Control Machine current to keep the reactive power constant.

It can also be seen that this speed variation causes a small
change in the d-component of the Control Machine current to
keep the reactive power constant.

Figure 19 shows the mechanical speed of the CDFIM. It can
be seen, that due to the variation of the active power reference,
the mechanical speed of CDFIM was adjusted to a new speed.

This result also shows that the machine can work as motor
(positive power) or generator (negative power).
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Fig. 18. CDFIM - Power control loop: Control Machine currents.
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Fig. 19. CDFIM - Power control loop: mechanical speed (116 rad/s).

VI. CONCLUSION

This paper presents a study of the cacaded doubly-fed
induction machine dynamics under vector control. The
fundamental concepts to understand CDFIM model and stator
flux oriented control are shown.

The experimental results present a good dynamic response
and proved the theoretical studies. The cross coupling
intensity presented in the control loops depends on the rotor
speed and rotor resistance. The cross coupling in the speed
control can be neglected. The power control loop is efficient
to manipulate directly the active and reactive powers.

The CDFIM associated to the vector control based on
Power Machine stator flux proved to be a good option to
control the speed and power flow in variable speed drives.
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Abstract — The bridgeless boost-full-bridge rectifier is
used as preregulator for a high frequency isolated UPS
and the asymmetric pulse width modulation (APWM)
modulation is applied in order to obtain a high quality
input current with high power factor. The rectifier
operates with soft-switching and reduced conduction
losses improving the efficiency. A simultaneous phase-
shift modulation allows obtain a fast output voltage
control and step-up/step-down static gain, becoming
possible the operation in a wide voltage range. An
auxiliary power feed-forward action allows improving
the dynamic response of the output voltage and primary
side DC-bus voltage for the load transient. The double
modulation and the auxiliary control action reduce the
DC-bus voltage overshoot and undershoot during the
output load transients, reduce the converter (filters
capacitance and limit the maximum voltage across the
switches. The theoretical analysis and design procedure
are presented for the modulations proposed and the
experimental results were obtained from a 2 kW
prototype operating with switching frequency equal to 44
kHz. The experimental results are presented using four
different combinations of control structures showing
comparatively the dynamic improvements.

Keywords —AC-DC Power Conversion, Digital Control,
Rectifiers.

[. INTRODUCTION

The AC-DC converters operating with high power factor
(HPF) and low input current harmonic distortion are
important to maintain the energy quality of the utility grid.
A common configuration used in most part of applications is
composed by two stages. The input stage is a high power
factor preregulator followed by a second stage as a DC-DC
converter, used in telecommunication infrastructure
application or a DC-AC converter used in AC machine drive
or uninterruptible power supply (UPS) applications [1]-[3].

The conventional structure used in UPS applications is a
non isolated boost converter as pre-regulator and a full-
bridge non isolated inverter. When the galvanic isolation is
necessary, a simple solution is the inclusion of a low
frequency transformer in the pre-regulator input or in the
inverter output. This is an usual structure used in true on-line
UPS and it is a robust and reliable solution. However, the

Manuscript received 03/04/2017; first revision 21/06/2017; accepted for
publication 19/08/2017, by recommendation of Editor Marcelo Cabral
Cavalcanti.
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galvanic isolation obtained with low frequency transformer
increase the weight, volume and cost [1]. Therefore, the
development of topologies including the galvanic isolation in
high frequency link can increase significantly the UPS power
density [1], [3], [4].

A HPF rectifier with high-frequency transformer is
proposed in this paper presenting some operation
characteristic for high efficiency and high power density
applications. All switches operate with soft-commutation
allowing the operation with high switching frequency.

A bridgeless rectifier configuration is used reducing the
conduction losses. The high-frequency multiphase operation
reduces the input current ripple and shares the current among
the input inductors and switches. The non idealities of the
circuit, as the transformer leakage inductance, are used by
the power circuit in order to obtain soft-commutation and the
use of dissipative snubbers is not necessary.

However, the proposed converter presents as drawback
two DC-bus capacitor, one at the primary and other at the
secondary side. Some improvements in the control strategy
of the preregulator are proposed in this paper reducing the
bus capacitor volume and the voltage overshoot and
undershoot at the load transient. The control improvements
allows the use of the minimum DC-bus capacitance, limited
by the maximum RMS capacitor current, operating with an
overshoot and undershoot close to 1% in the DC-bus voltage
at the primary and secondary sides.

Four control structures are presented combining different
control techniques and the results are analyzed and
compared, showing the high dynamic performance obtained.

II. PREREGULATOR POWER CIRCUIT

The use of high-frequency transformer is possible
replacing the classical boost converter with low frequency
transformer in the input by a rectifier with high-frequency
transformer link. However, this is a high complexity solution
and there are several problems to be solved in order to
maintain the converter robustness, efficiency and cost in a
competitive level. Some alternatives for low output power
applications (P,<500 W) are the use of single switch isolated
DC-DC converters such as flyback, SEPIC and CUK
topologies, mainly operating in discontinuous conduction
mode (DCM) [4]. The continuous conduction mode (CCM)
normally is considered for applications with output power
higher than 500 W. A first solution is the replacement of the
classical non-isolated boost converter by the current fed full-
bridge converter [5]. However, this solution presents some
limitations as the hard-switching commutation that reduces
the efficiency. The energy stored in the transformer leakage
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inductance results in switch overvoltage and snubber circuits
are necessary. The active clamping technique can be used in
order to solve some of these problems [6]. However, the
additional switch and isolated command circuit increase the
cost and complexity and a specific command signal for the
auxiliary switch must be generated. Also, these solutions
present the conduction of four semiconductors at the primary
side in each operation stage, besides the auxiliary switch,
increasing the conduction losses.

Another alternative for the high-frequency isolated
rectifier implementation is the use of solutions based on
integrated isolated DC-DC converters. An interesting
topology is the integration of a boost DC-DC converter with
the half bridge DC-DC converter. This configuration was
firstly presented in [7] and is also proposed with some
modification in [8]-[10].

A bridgeless HPF rectifier with high-frequency isolation
using the boost-half-bridge converter is presented in [11].
The operation as rectifier with an asymmetrical PWM
modulation allows obtaining zero voltage switching (ZVS).
The replacement of two diodes of the rectifier bridge by the
half-bridge commutation leg reduces the rectifier conduction
losses. However, the topology presented in [11] was
developed operating in DCM at the input side, limiting the
use in low power applications. Also, the asymmetrical
operation of the half-bridge section can result in high current
in the semiconductors in high power application.

A better current distribution and symmetrical operation
can be obtained for high power application using the
integration of a multiphase boost DC-DC converter with a
full-bridge DC-DC converter. This configuration was
presented in [12] in a DC-DC converter application using the
phase-shift modulation. The operation with asymmetrical
PWM or with phase-shift modulations allows obtaining ZVS
commutation and the current sharing between the
commutation legs. The full-bridge topology is indicated for
high power operation and this configuration is adopted in this
work for the UPS application.

A bridgeless rectifier using the boost-full-bridge with
current source output characteristic was proposed as a single
stage switch mode power supply (SMPS) in [13]. The SMPS
application presents low output voltage (V,=48 V) and the
output inductor filter is designed for the full-bridge operation
in CCM at nominal output power. A two duty-cycle
modulation was proposed in [13] for the boost-full-bridge
rectifier in order to comply with the SMPS application
requirements using a single stage converter. A duty-cycle
defined by the simultaneous conduction period of the
diagonal switches of the full-bridge are used to control the
output voltage. Another duty-cycle defined by the conduction
period of the lower switches or upper switches of the full-
bridge are used to control the input current in order to obtain
a high power factor.

However, the two duty-cycles modulation are not
independent and one modulation limits the action of the
other, imposing design and operation restrictions [13]. Some
undesirable operation characteristics are the large primary
side DC-bus voltage variation, input power factor reduction
and harmonic distortion increment with the load and input
voltage variations, input zero current cross distortion and

operational problems at light load. Also the operation with
soft commutation was not presented in [13].

The requirements for the HPF preregulator output voltage
in a two stage UPS application are lower than in a single-
stage SMPS. The operation with low frequency output
voltage ripple and low output voltage dynamic performance
is possible in UPS application. The second stage, that is the
inverter, is designed to operate with a bus voltage with some
variation without change the inverter output voltage quality.
Also, preregulators used in UPS application presents high
output voltage (V,=400 V) and the operation requirement as
input voltage and load variation are high, mainly with the
UPS supplying non linear loads. The high power factor and
low input current harmonic distortion for all input voltage
and load range are also very important parameters in UPS
application. Therefore, modifications in the modulation,
control and topology of the boost-full-bridge rectifier are
proposed in this paper in order to obtain a high performance
preregulator for UPS application with high frequency
isolation. The topology modifications are the elimination of
the output inductor filter and the full-bridge converter section
operating in DCM. These modifications are more adequate
for the operation with high output voltage (V,=400 V) and
change significantly the converter operation and analysis.
The voltage source output characteristic allows the operation
with a semiconductors voltage at the secondary side lower
than with the current source output characteristic. Also, the
use of snubbers at the secondary side is not necessary
eliminating the output filter inductor. The limitation of the
current variation between the primary and secondary sides of
the full-bridge is accomplished only by the transformer
leakage inductance. A relative small inductance can be
included in series with the transformer for the soft-
commutation requirements. The analysis of the boost-full-
bridge rectifier with output voltage source characteristic and
the DCM operation of the full-bridge section operating with
the asymmetric PWM modulation was not presented in
previous works. Therefore, the analysis and design procedure
is developed for the proposed modulation and after the
simultaneous phase-shift modulation and different control
strategies are included, improving the control performance
and reducing the DC-bus capacitance at the primary and
secondary sides.

III. BOOST-FULL-BRIDGE RECTIFIER OPERATION
WITH THE APWM MODULATION

A. Simplified Operation Analysis and Theoretical Waveforms

The bridgeless boost-full-bridge rectifier with voltage
source output characteristic used in this work is shown in
Figure 1. This converter can be considered as the integration
of a bridgeless multiphase boost converter with two
commutation legs as presented in [14] and a ZVS full-bridge
DC-DC converter without the output inductor filter presented
in [15] and after in [16]-[18], both converters sharing the
same power switches. The bus capacitor C, at the primary
side is the output of the bridgeless boost converter and is also
the input of the full-bridge DC-DC converter.

The modulation used in order to obtain a high power
factor with low input current harmonic distortion is the
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asymmetric PWM and the same modulation signal is applied
to each commutation leg, but with a constant phase-shift
equal to 180°. This modulation also defines the energy
transference from the primary side DC-bus voltage to the
secondary side DC-bus voltage through the full-bridge
section.

The operation of the proposed circuit can be analyzed in a
half-cycle of the AC input voltage using the equivalent
circuit presented in Figure 2. Considering an unitary
transformer turns ratio, the power transformer is eliminated
by simplification and all circuit is referred to the converter
primary side.

The effects of the transformer leakage inductance (L)
and the magnetizing inductance (L) are considered in the
equivalent circuit. The input inductors are replaced by
current sources with half of the converter input current. The
operation stages of the soft-commutation are not presented
by simplification.

The theoretical waveforms are presented in Figure 3. At
the positive half-cycle of the input voltage, the input
inductors (L;,-L;,), represented by current sources in Figure
2, store energy when the PWM signal is applied to the upper
switches M,-Mj,. The lower switches M,,-M,, operates as
the output diode of the classical boost during the energy
transference to the bus capacitor C, and the complementary
signal pwM is applied to these switches.

At the negative half-cycle of the input voltage, the
switches functions are changed. The input current is shared
by the two phases and also the input current ripple is equal to
half of the inductors current ripple due to the complementary
operation resultant of the constant 180° phase-shift
modulation.

The input diode Dg; conducts during all half-cycle of the
AC input voltage and the diode Dg, conducts during the
other half-cycle.

Considering the complementary operation of the switches
of each commutation leg, the ZVS commutation is obtained
in all power switches with the energy stored in the
transformer leakage inductance, as shown in Figure 3. The
ZVS full-bridge converter operation with input and output
voltage source characteristic and the soft-switching analysis
are presented in [15]-[18].

The output diodes have no reverse recovery current due to
the low di/dt limited by the transformer leakage inductance.
The average magnetizing current iy, and the average voltage
of the magnetizing inductance present null value for any
converter duty-cycle, as shown in Figure 3.

Therefore, there are no DC or low frequency components
in the high-frequency transformer.
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Fig.1. Bridgeless boost-full-bridge rectifier with voltage source
output characteristic.
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Fig. 3. Main theoretical waveforms.

B. Mathematical Analysis

The development of the main equations and the static gain
of the boost-full-bridge converter with output voltage source
characteristic and operating in DCM at the output are
presented. Initially is considered the operation as a DC-DC
converter with constant input voltage and after the equations
are applied considering the operation as rectifier with an AC
input voltage. The transformer turns ratio is considered
unitary in the theoretical analysis and in the experimental
prototype.
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Fig. 4. Output rectifier current and leakage inductance voltage
waveforms.

The main theoretical waveforms used in the equations
development is the output rectifier current waveform
presented in Figure 4. The voltage applied across the leakage
inductance L4 is equal to the primary side DC-bus voltage
V¢, minus the output voltage V,,, during the fifth and sixth
operation stages. Therefore, the output peak current i, can
be calculated by:

Ve, =¥, X1-D)T

I, = . 1
pk Ld ()

The proposed converter operates as a classical multiphase
boost converter at the primary side. Therefore, the primary
side bus voltage is calculated by:
Vi

“1_D 2

Ve
Replacing (2) in (1), the output peak current can be also
calculated by:

Vi_Vu(l_D)
Lok =Ld—f

The leakage inductance is demagnetized with the output
voltage V, applied across the leakage inductance as
presented in the second and third operation stages.

The period of leakage inductance demagnetization (tg) is
calculated by:

. 3)

_ Lyi
-

o

“

ty

Replacing (1) in (4), the period of leakage inductance
demagnetization (t;) is not dependent of the leakage
inductance value and it is calculated by:

(Vey =¥, X1=D)T

td: V .

o

(&)

The instantaneous average output current (i,) is calculated
by the area of the output current waveform presented in
Figure 4 and is equal to:

i, =%"[(1—D)T +1,] (6)

Also, replacing (5) in (6) the instantaneous average output
current is equal to:

. ikaCb(l_D)
I, =———.
V

o

(7

Replacing (2) in (7), the instantaneous average output
current is equal to:

iV
i, =L ®)
V()
Replacing (3) in (7), the primary side bus voltage can be
calculated as a function of the instantaneous average output

current and voltage, such as:

ioVoLdf

Ve = .
© v0-p)-r,0-0p

(€))

Finally, the converter static gain is obtained replacing (2)
in (9) and the result is given by:

Vg — I/l _ l()VoLdf . (10)
1-D V,(1-D)
Considering a parameter k given by:
kzloVaLdf (11)
Vi
the converter output voltage is calculated by:
V,—k
V,=——. 12
=T (12)

The static gain of the converter is similar to the static gain
of the classical boost converter with a reduction (k) that is
dependent of the leakage inductance, switching frequency
and also changes with the load.

The specifications presented in Table I are considered in
the application of the equations developed and in the
experimental prototype.

Considering the converter operation with an AC input
voltage, the instantaneous input current (ij(wt)) can be
obtained in order to calculate the instantanecous duty-cycle
variation. Considering an ideal operation without losses, this
current is given by:

i,.(wt)=[ﬁ fo (13)

iRMS

}m (o)

TABLE I
Steady-State Converter Specification
Output power P=2 kW
Output voltage V=350 V
Primary side DC-bus voltage V=406 V
Peak AC input voltage Vip=155V
. Vi
RMS AC input voltage VirMs AE
Switching frequency =44 kHz
AC input voltage frequency fac=60 Hz
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Considering an ideal operation without losses, replacing
(13) in (8), the instantaneous average output current is
obtained as:

(14)

The average output current (I,) is equal to half of the peak
value of the instantaneous average output current (i,(90°))
and it is equal to [,=P,/V,=5.714 A. From (10), the duty-
cycle variation can be calculated as:

_ Vl(a)t )2 - I/() i() (a)t)Ld f
VoVi(et)

D(wt)=1 (15)

where:
V(@)= "V, sin(ar) (16)
Replacing (14) in (15), the duty-cycle variation can be
calculated by:
D(wt)z - Vl(a)t)—;(a)t)Ldf.

o

an

Considering the leakage inductance equal to zero, the
duty-cycle variation is equal to the classical boost converter.

An external inductor can be included in series with the
transformer primary winding in order to increase the
transformer leakage inductance and the soft-commutation
range as presented in [14]. However, this inductance also
defines the DCM operation range of the full-bridge converter
and the difference between the primary-side DC-bus voltage
and the output voltage defined by the parameter k shown in
(11).

The full-bridge section can be designed at the boundary of
CCM and DCM at the nominal operation conditions in order
to reduce the current stress. Considering the input power
equal to 2.2 kW, the peak current at the transformer primary
winding and the value of the leakage inductance for the
boundary operation of DCM and CCM are calculated
respectively by:

2P, 2.
= 222200 og394 (18)
Vipk
d:(VCb—V?)VO _ (406—350)3-350 1931, (19)
Vap2fipe — 406-2-44-10° -28.39

Considering the use of the inductance Ls~19.3 pH, the
full-bridge section will operate at the boundary of DCM and
CCM close to the nominal output power. The voltage
difference between the primary side DC-bus voltage and the
output voltage is equal to 56 V, as specified in Table I. The
minimum duty-cycle at the peak of the AC input voltage is
equal to D(90°)=0.619 calculated by (15). Each switch
operates with the PWM signal in one half-cycle of the input
voltage and operates with the complementary signal in the
other half-cycle of the input voltage. The other commutation
leg presents the same modulation with a phase-shift equal to
180°.
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IV. CONTROL STRATEGIES AND DOUBLE
MODULATION

As presented in the theoretical analysis and in the
converter static gain shown in (12), the proposed rectifier
operation is similar to a classical boost converter. Thus, the
classical control structure used in the boost preregulators can
be applied in the proposed rectifier. But the classical
preregulator control normally presents a slow dynamic
performance  resulting in  relative  high  DC-bus
overshoot/undershoot at the load transient. This problem can
be minimized increasing the DC-bus capacitance in order to
supply the difference between the instantaneous input and
output power during the load transient.

However, this problem is more significant in the
proposed rectifier because there are two DC-bus, one at the
primary and other at the secondary side. Also, the power
switches of the boost-full-bridge converter must support the
maximum primary side DC-bus voltage. The power switches
of the second stage (inverter) must support the maximum
DC-bus voltage at the secondary side. Therefore, some
modifications in the classical preregulator control are
proposed in order to improve the dynamic performance and
also to reduce the DC-bus capacitance to a minimal value at
the primary and secondary sides. Four control strategies are
developed and the first control structure considered is the
classical average current mode control using the asymmetric
PWM modulation. The results obtained with this classical
control are considered as reference for the comparison with
the three others control strategies used to improve the
rectifier dynamic response.

A. Average Current Mode Control Using the APWM
Modulation

The average current mode control is one of the most
widely used methods to correct the power factor of rectifiers
and can be adapted for the boost-full-bridge isolated rectifier.
The input section of the rectifier operates in CCM and a fast
internal current control loop and a slow external voltage loop
can be used to obtain high input power factor and regulate
the output voltage, as shown in Figure 5.
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The input current is compared with a current reference
(Lef) and the error signal (E;) is applied to a proportional-
integral (PI) controller defining the converter modulation
(M;). The model of the system for current control loop is the
same of the classical multiphase boost converter and the
same design parameters can be considered. A classical boost
design procedure is used and considering a cross frequency
f;=1.7 kHz and phase margin M=80° the PI controller
designed with a sample rate of fg;=22 kHz is given by:

PI(z) = M,(2) _03(z —0.92)_

Ei(z)

The input current reference I.s is obtained by the
multiplication of the current waveform (input B), that is the
same input voltage waveform V;, by the current amplitude
(input A) defined by the output voltage control loop (M,).

The voltage control loop is developed comparing the
output voltage reference (V) with the output voltage (V,).
The output voltage presents a low frequency ripple (twice of
the input voltage frequency) as occurs in all preregulators
due to the difference between the instantaneous input and
output power. The voltage control loop output M, must be
only a DC component without the low frequency ripple in
order to maintain the sinusoidal current waveform and the
HPF. Therefore, the voltage control loop has a very low
bandwidth and the cut-off frequency is typically ten-fold
lower than ripple frequency. The slow dynamic in the voltage
control loop causes a very slow transient response and high
overshoot/undershoot in the DC-bus voltage during load
transients. The DC bus output capacitor may be increased to
limit the voltage transient for the second stage that is a
voltage inverter in an UPS application.

If a load transient occurs, the input power will be
different of the output power resulting in the output voltage
variation. As the voltage control loop is slow due to the low
frequency ripple rejection, the current reference amplitude is
changed slowly until to obtain the power balance, regulating
the output voltage. Therefore, the output voltage can change
significantly during the load transient using this classical
control structure.

The dynamic of the ZVS full-bridge DC-DC converter is
much faster than the low bandwidth voltage control loop.
Thus, the DC-DC full-bridge section can be considered a
gain at steady-state for the voltage control loop.

The same design parameters of the classical preregulator
are considered in the voltage control loop design. The
voltage control loop cross frequency is equal to f.,= 15 Hz
and phase margin My=80°. Using a sample rate of f5,=2.7
kHz, the designed PI voltage controller is given by:

(20)

z—1

PL(2)= M,(z) _1.884(z—0.994)

Ev(z) z—1 ‘

The DC-bus voltage at the primary side is unregulated as
shown in Figure 5 and can present voltage variation at the
load transient and at steady-state.

ey

B. Average Current Mode Control Using the APWM
Modulation and the Output Power Feed-forward

Some techniques have been developed in order to
improve the operation of the classical rectifier average
current mode control. The works presented in [19]-[21] are
proposed to solve the problem of the slow voltage control
loop and poor dynamic performance. Some solutions
proposes the elimination of the low frequency ripple from the
voltage control loop using notch filters in the sample of the
output voltage. This allows the increment of the bandwidth
and the cut-off frequency. There are also no linear techniques
with more complex solutions as presented in [21].

A fast output power feed-forward technique is used in
this work obtaining a fast change in the input current
reference at the load transients independently of the slow
output voltage control loop and also maintaining the high
power factor operation. The fast operation of the output
power feed-forward allows the definition of the correct input
current value for the output load transient. This reduces
significantly the DC-bus capacitor undershoot and overshoot.
The control system structure is presented in Figure 6, which
is basically the same presented in the previous session, but
now including a sum of a second signal (M,)) in the definition
of the input current reference, beside the output voltage
control loop (M,), such as:

P
Kyl ==
_ ViRMS +KV3V1'MV

Ly = (22)

V[RMS ViRMS

The output power feed-forward operates obtaining the
rectifier output power and the correct input current reference
is calculated, maintaining the input and output power
balance.

When a load transient occurs, the output power is
calculated by the average value of the instantaneous output
power. This result is divided by the RMS input voltage,
calculating the correct input current reference amplitude at
each cycle of the AC input voltage.

The output power feed-forward (M,) defines the total
current reference amplitude (input A) with the use of correct
parameters. The voltage control loop operates only with a
small contribution in the determination of the reference
current amplitude during the transients and presents null
value at steady-state (M,=0). This auxiliary control action
can be used also in the classical non isolated boost rectifier.

The output power is obtained with the measurement of
the output voltage and current. But in an UPS application
normally the UPS output power is measured and this
information can be applied to the control of the rectifier stage
without the use of additional current sensor.

The DC-bus voltage at the primary side is unregulated
with this control structure, as shown in Figure 6, and can
present voltage variation at the load transient and at steady-
state.

C. Average Current Mode Control Using the Double
Modulation APWM/PS

The power transference between the primary side to the
secondary side through the full-bridge DC-DC converter
section can be obtained also with the phase-shift modulation.
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Appling the same APWM in both commutation legs with
a phase-shift equal to zero, it is possible to control the input
current and the primary side DC-bus voltage, maintaining
null the output voltage.

Changing the phase-shift between the commutation legs
from 180° to 0°, the rectifier output voltage will be linearly
reduced from the maximum output voltage value calculated
by (10) to zero as a step-down converter.

The following operation characteristics are obtained
using the double modulation APWM/PS:

e a fast and independent output control loop can be
developed controlling the full-bridge phase-shift,
improving the dynamic response of the output voltage,
maintaining high power factor and low input current
harmonic distortion.

e The classical average current mode control can be used to
regulate the primary side DC-bus voltage with the
APWM modulation, limiting the primary side DC-bus
voltage variation at the load transient. This increases the
converter reliability and also improves the operation
conditions for the control of the output voltage. A second
independent control loop can be used to control the
output voltage with the phase-shift modulation.

e The operation with a large voltage range is possible due
to the step-up/step-down output characteristic obtained
with the double modulation.

e The independent control operation allows obtaining a
high power factor and low input current distortion in all
output voltage range.

e The fast control of the output voltage allows the
reduction of the overshoot/undershoot at the load
transients and the reduction of the DC-bus capacitors.

e The independent control system operation allows the use
of the classical models of the boost converter for the
input section and the full-bridge converter for the output
section. The controls present the same flexibility of a two
stage converter composed by a boost AC-DC and full-
bridge DC-DC structures, but using a single stage
converter.
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Fig. 8. Modulation strategy for the boost-full-bridge rectifier. (a)
APWM. b) APWM/PS.

The input current waveform is defined by the APWM and
the simultaneous phase-shift modulation does not change the
input current waveform.

The control structure using the double modulation
APWM/PS is presented in Figure 7.

The classical average current mode control regulates the
primary side bus voltage and obtain high power factor
changing the converter duty-cycle. A fast output voltage
control loop regulates the output voltage changing the phase-
shift of the two commutation legs. The asymmetric PWM
and simultaneous modulation are presented in Figure 8. The
average current at the transformer primary side is null with
both modulations.

However, there is a limitation in the simultaneous
modulation operating as a high power factor rectifier. When
the instantaneous AC input voltage is near to the zero
crossing, the duty-cycle of the APWM is close to one and the
complementary signal is close to zero for the input current
waveform to follow the input voltage waveform.

Therefore, even with a fast output voltage control loop,
the low frequency ripple of the output voltage is not
eliminated due to the extreme value of duty-cycle near of the
zero crossing of the input voltage. The low frequency ripple
can be reduced limiting the maximum duty-cycle value,
allowing the power transference from primary side to the
output at the input AC voltage zero crossing.

However, this maximum duty-cycle limitation will
reduce the input power factor increasing the input current
distortion. The experimental results show that limiting the
maximum duty-cycle to D=0.8, the power factor was reduced
from 0.999 to 0.977 and the output low frequency voltage
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ripple was reduced from 10 V to 2 V. The low frequency
output voltage ripple is not a problem for the preregulator
operation in UPS application and the maximum duty-cycle is
not limited in this application.

The controllers applied in the input current control loop
and in the DC-bus voltage control loop are the same used in
the control systems presented in the previous sections.
However, the primary side DC-bus voltage is controlled by
the classical control structure.

The fast output voltage control loop changes the
converter phase-shift and a PI controller is used considering
a cross frequency equal to fps= 350 Hz and phase margin
Mps=80°. Using a sample rate of fsps=22 kHz, the designed
PI voltage controller is given by:

M ps(z) _1038(z—0.982)

Ey, (Z)

An important design parameter that must be considered
for the correct operation of the double modulation control
system is the minimal value of the regulated DC-bus at the
primary side (V¢p). The Vi, voltage must be the factor "k",
calculated by (12), higher than the output voltage referred to
the primary side.

If a primary side DC-bus voltage undershoot occurs due to
a load increment transient and the primary side DC-bus
voltage to reach a value lower than this minimum limit, the
output voltage will be reduced during the load transient even
with the maximum action of the phase-shift output voltage
control loop.

Plpg(2) = (23)

z—1

D. Average Current Mode Control With the APWM/PS
Modulations and the Output Power Feed-forward

The classical average current control used to regulate the
primary side DC-bus voltage in the previous structure
presents a slow dynamic performance resulting in high
overshoot/undershoot in the primary side DC-bus voltage
during load transients. Also, a minimal value of the primary
DC-bus voltage must be ensured during the load increment
transient, as commented in the last section for the correct
operation of the fast phase-shift output voltage control. This
problem can be solved elevating the reference of the primary
side DC-bus voltage. But this increases the switch voltage
and also limits the possibility of reduction of the primary
side DC-bus capacitance.

The primary side DC-bus voltage control operation can
be improved applying the auxiliary output power feed-
forward action, reducing overshoot/undershoot of the
primary side DC-bus voltage under the load transient.

This results in a better operation condition for the fast
output voltage control loop with the phase-shift operation
and also allows the reduction of the primary side DC-bus
capacitance. The control structure wusing the double
modulation APWM/PS and the output power feed-forward
action is presented in Figure 9.

The average current mode control regulates the primary
side bus voltage and obtain high power factor. The amplitude
of the input current reference is calculated by the slow
control loop of the primary side DC-bus voltage and by the
fast output power feed-forward algorithm.

Primary D M, J M |-J D, D
DC Bus ]"“ "Lln- e & Output
voltage Ly I L = L current
sensor Cb Vi . P . . sensor

— "y VvV LVVYC, ==

L, Output
x ib "__ - Doy Dy voltage
Dp, Ki My, | My, | sensor

Phase-Shift
Modulator

.

Fig. 9. Control system developed using the modulation APWM/PS
and output power feed-forward.

Therefore, the fast balance of the input and output power
during  the load transient ensure a  reduced
overshoot/undershoot at the primary side DC-bus voltage.
The controllers used are the same presented in the previous
sessions.

V. EXPERIMENTAL RESULTS

The static and dynamic performance of the proposed
rectifier presented in Figure 1 is verified with the
implementation of a prototype considering the specifications
presented in Table I. Table II presents the main prototype
parameters obtained with a design procedure using the main
equations presented in the theoretical analysis. The
experimental prototype is presented in Figure 10 and is
divided in two boards fixed in both sides of a heat sink. All
rectifier components at the transformer primary side are in
the rectifier board shown in Figure 10a. The rectifier
components at the secondary side, that are the output diode
bridge and output filter capacitor, are in the inverter board
presented in Figure 10b, that shows also all components of
the inverter stage of the UPS.

The design of the input inductors and filter capacitors
follows the classical procedure of the boost converter and the
design of the power transformer follows the design procedure
of the full-bridge DC-DC converter.

A. Experimental Results - Steady-state Operation

The high power factor operation can be observed in
Figure 11a. The total harmonic distortion of the grid voltage
and of the rectifier input current are equal to THDy=6% and
THD;=8% respectively. The voltage at the DC-bus primary
(Cp) and secondary (C,) sides are presented in Figure 11b.
Considering the converter operation with the parameters
presented in Table II and with Ly=19.3 pH, the voltage
difference between primary and secondary bus voltage is
close to 56 V as specified in the converter design.

The ZVS commutation of the switches of a commutation
leg is presented in Figure 12, as presented in the theoretical
waveforms. The switch voltage is equal to the primary side
DC-bus voltage (Vcy)-
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(a) (b)
Fig. 10. Experimental prototype. a) Rectifier board. b) Inverter
board.

The current at the transformer primary side is shown in
Figure 13a. The transformer is magnetized and demagnetized
at each switching cycle and does not present DC or low
frequency current at the primary side.

The current in each input inductor (L;, and L;) is
presented in Figure 13b. This acquisition also shows that the
input current is the sum of the input inductor currents,
presenting half of the current ripple and twice of the average
current and frequency.

TABLE II
Circuit Parameters and Components
Output Power P=2 kW
Output Voltage V=350 V
Input Voltage Viy=110 Vi
Switching Frequency =44 kHz
Mia, M, Maa, Moy, IRGP50B60PD1
Dy - Doy Dgi - Dro MURI1560
Lia, Lip 525 puH — Toroidal core
Transformer core EE65/26: Ly=2.68 mH, Ls=2.68
L,, L, mH, L4=8.0 pH. Primary winding in series with a
resonant inductor equal 11 pH. Core EE42/15.
Co 1880 puF- Four capacitors 470 uFx400 V (parallel)
Cy 940 pF- Two capacitors 470 uFx450 V (parallel)
Digital Controller DSC MC56F8257
- -
Vi "‘\ Ve
/ R Vo . o
s 4 M

e
P I

i W o N b
WV M
U S, S

H1 100V M 250ms
M 5.00ms CH4 ™. CH3 100V CH4 100% T-How-12 12:22

(50 V/div - 10 A/div - 5 ms/div) (100 V/div - 2.5 ms/div)
(a) (b)
Fig. 11. Input voltage, input current and primary and secondary DC-
bus voltages. (a) Input voltage (V;) and input current (I;). (b) Input
and output voltage (V,) and primary DC-Bus voltage (V¢y).
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Fig. 12. Switch voltage and current. (a) Switch voltage and current
operating with the PWM signal. (b) Switch voltage and current

operating with the PWM signal.
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CH2 5.004 M 100us CH4 11

CH3 100¥ T-Mov-12 11138 B0.0088 CH1 2.004 CH2 2,004 M 10.0.us CH2 1L
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Fig. 13. Primary winding and inductors currents. (a) Primary
winding current (I p) and switch voltage (V). (b) Input inductors
current (I ;) and input rectifier current (I;).

Efficiency equal to 92% was obtained using low cost
IGBTs. However, the efficiency can be improved replacing
the power switches by low resistance MOSFETs or silicon-
carbide switches that are more adequate than IGBTs for ZVS
switch turn-off.

B. Experimental Results - Control System Operation

The four control structures presented in the theoretical
analysis were tested using the digital signal controller
MC56F8257. All experimental results were obtained with the
primary side DC-bus capacitor equal to C,=940 uF and the
secondary DC-bus equal to C,=1880 pF. Only in the last
results obtained with the most complete control structure, the
primary and secondary DC-bus capacitance were reduced to
half of the value adopted in the previous tests.

Figure 14 shows the experimental results obtained from
the four control structures for a load increment from 50% to
the 100% of the output power. The output voltage and
current and the input current are presented in Figure 14a,
using the classical average current mode control with the
APWM modulation shown in Figure 5. The output voltage
variation is close to 30 V with a DC value of 350 V. The
voltage undershoot is 8.5% and the setting time is ten cycles
of the AC input voltage. The slow variation of the input
current amplitude, due to the slow increment of the reference
current amplitude defined by the low bandwidth voltage
control loop, can be observed in this result. The performance
obtained with the classical control is adequate for the most
part of the applications and is similar to the dynamic results
of the classical non isolated rectifiers. The first improvement
in the average current control structure is the inclusion of the
auxiliary output power feed-forward action presented in
Figure 6, which is the second control structure. The result
obtained is shown in Figure 14b. The output voltage transient
average value is close to 10 V with a DC value of 350 V. The
output voltage undershoot was reduced from 8.5% to 2.85%
and the setting time was reduced from ten cycles to three
cycles of the AC input voltage. The fast stabilization of the
input current also can be observed using the fast auxiliary
control action. However, the primary side DC-bus voltage is
unregulated with the first and second control structures. The
results obtained with the third control structure using the
double modulation presented in Figure 7 are shown in Figure
14c. The output voltage undershoot was reduced to 1.42%
and the setting time was reduced for one cycle of the AC
input voltage due to the fast action of the output voltage
control loop, changing the phase of the system.
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Another important result shown in Figure 14c is that the
primary side DC-bus voltage (V¢g) is regulated with this
control structure.

However, as the slow voltage control loop of the average
current control is used to control the primary side DC-bus
voltage, the transient response is ten cycles of the AC input
voltage and the voltage undershoot is close to 30 V.

The experimental results of the last and more complete
control structure presented in Figure 9, including the
auxiliary output power feed-forward in the control of primary
side DC-bus voltage are shown in Figure 14d. The output
voltage control loop maintains the fast control action. The
fast change in the input current is also presented in Figure
14d, maintaining the high power factor. The primary side
DC-bus voltage is regulated and presents an overshoot equal
to 10 V instead an undershoot equal 30 V presented in the
third control structure. The setting time was reduced from ten
cycles of the AC input voltage to one cycle. The changing in
the response behavior from the voltage undershoot to a
limited voltage overshoot of the primary side DC-bus is
favorable to the control of the output voltage due to the
minimal voltage difference between the output voltage and
the primary side DC-bus voltage (factor "k") that must be
ensured, allowing the reduction of the DC-bus capacitance.

Figure 15 shows the experimental results obtained from
the four control structures for a load decrement from 100% to
the 50% of the output power. The average current control
result, shown in Figure 15a, presents an output voltage
overshoot of 30 V with a setting time of eight cycles of the
AC input voltage.

The result obtained with the second control structure
including the auxiliary output power feed-forward is
presented in Figure 15b. The output voltage overshoot is
reduced to 10 V and the setting time is three cycles of the AC
input voltage.

The result of the third control system using the double
modulation is presented in Figure 15c. The output voltage
overshoot is reduced to 5 V and the setting time is one cycle
of the AC input voltage. The primary side DC-bus voltage is
regulated with this control structure and presents an
overshoot equal to 40 V.

The results of the fourth control structure shown in
Figure 9, including the auxiliary output feed-forward action
in the control of the primary side DC-bus voltage, are
presented in Figure 15d. The output voltage control loop
maintains the fast control action. The primary side DC-bus
voltage is regulated and presents an undershoot equal to 8 V
instead an overshoot equal to 40 V presented in the previous
control structure.

After the acquisitions of the experimental results obtained
from the four control systems proposed, the load transients
were repeated for the most complete control structure shown
in Figure 9, reducing the primary and secondary DC-bus
capacitance to half of the value used in the previous testes
(C,=470 pF and C,=940 puF).
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These results are presented in Figure 16a for the load
decrement form 100% to 50% and in Figure 16b for the load
increment from 50% to 100%.

In both results the primary DC-bus voltage and the output
voltage present a variation close to the low frequency ripple
and very fast response.

The classical average current mode control shown in
session IV presents an adequate operation for many
applications. However, the typical 10% of output voltage
overshoot operating with Vo=400 V results in the utilization
of higher voltage-rated capacitors (higher than 450 Vdc). The
primary side DC-bus voltage also presents a large voltage
variation.

Figures 16a and 16b shows that the combination of the
double modulation APWM/PS and the output power feed-
forward action allows the reduction of the voltage
overshoot/undershoot close to 1% in both primary and
secondary DC-bus, even operating with the minimum
capacitance limited by the RMS capacitor current. Therefore,
a reduced capacitance for the primary and secondary DC-bus
and lower cost 450 V rated capacitors can be used with the
proposed control structure. The maximum switch voltage at
the primary side is limited to 410V at the load transient.

VI. CONCLUSION

The bridgeless boost-full-bridge rectifier with voltage
source output characteristic is proposed as preregulator of an
UPS with high-frequency transformer isolation. The
operation with the input section in CCM and output section
in DCM with voltage source output characteristic was
presented and analyzed. The steady-state operation obtained
presents some desirable characteristics for a high
performance rectifier as high switching frequency with ZVS
soft commutation, reduced conduction losses with the
bridgeless configuration and low input current ripple due to
the multiphase operation. However, the proposed converter
presents two DC-bus capacitors at the primary and secondary
sides and some developments are presented in order to
reduce the converter capacitance.

Four control structures are proposed to control the isolated
preregulator. The classical average current mode control with
the APWM modulation was used obtain high power factor
and regulating the output voltage. However, the typical
control performance with 10% of overshoot/undershoot and a
setting time of ten cycles of the AC input voltage were
obtained. Also the primary side DC-bus voltage presents a
large variation and the DC-bus capacitors cannot be reduced
due to the limitations of the control performance.

The output power feed-forward algorithm is introduced in
the preregulator control structure obtaining a fast output
voltage response with overshoot/undershoot lower than 3%
and a setting time of three cycles of the AC input voltage.
But the primary side DC-bus voltage is not controlled and
can present a large variation during the load transient.

The preregulator output current sensor used in the output
power feed-forward is not necessary in two stages structures
where the output power or current of the system is already
measured, as in UPS and telecom applications.
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The double modulation APWM/PS was developed
regulating the primary side DC-bus voltage and the output
voltage. The phase-shift modulation allows the development
of a fast output voltage control maintaining the HPF. An
overshoot/undershoot close to 1% and a setting time of one
cycle of the input voltage is obtained. But a minimal voltage
difference between the primary DC-bus voltage and the
output voltage must be maintained in the load increment
transient in order to maintain the high performance of the
output voltage control. The primary DC-bus voltage presents
the same performance of the classical average current control
and presents 10% of overshoot/undershoot.

The best control performance was obtained using the
double modulation APWM/PS operating with the output
power feed-forward action where both primary DC-bus
voltage and the output voltage presents an
overshoot/undershoot close to 1% even operating with half
of the capacitance used in the previous control structures.
This result maintain limited the maximum switch voltage and
capacitors voltage at the load transient, increasing the
converter reliability and allowing the operation with the
minimal capacitance at the primary and secondary DC-bus.
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Abstract — This work proposes and analyzes modulation
strategies for a hybrid three-phase multilevel inverter,
which employs two different topologies in a cascade
connection, a three-phase Neutral Point Clamped (NPC)
converter and single-phase half-bridge converters. Two
different modulation schemes are proposed: the hybrid
modulation and the space vector modulation. The both
modulation schemes can synthesize five voltage levels in the
output phase voltage at the hybrid three-phase multilevel
inverter with symmetrical dc sources. The modulation
schemes operate the three-phase NPC in low-switching
frequency and the half-bridge converters in high-switching
frequency. Thus, semiconductors with low conduction
losses can be used for three-phase NPC, decreasing the
semiconductor losses. The hybrid three-phase multilevel
inverter structure and modulation schemes are explained
in detail and verified by simulation and experimental
results.

Keywords — Cascade Multilevel Converter, Hybrid
Modulation, Hybrid Multilevel Inverter, Medium-voltage,
Pulse Width Modulation, Space Vector Modulation.

NOMENCLATURE

S; Switches of the phase A.

Viey dc source voltage values.

Vier Reference waveform of the output phase
voltage.

M, Modulation index.

@ Output angular frequency.

Vee Bus voltage.

Ve Signals reference in gh coordinates.

Py Active power to flow through the power supply.

iy Output current.

Vrums Supply voltage.

Ir Supply frequency.

fe Carrier frequency.

o Output frequency.

L, Load inductance.

R, Load resistance.

P, Load active power.

VAB Output line voltage between phases A and B.

iA Output phase current, phase A.
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I. INTRODUCTION

Voltage source multilevel converters have been highly
developed in recent years through industrial and academic
research, mainly due to their inherent capacity to process
larger quantities of electric power in medium voltage
(MV) applications, while employing mature semiconductor
technologies [1]-[4]. As a result, the modern multilevel
converters can synthesize higher output voltage levels with
low voltage semiconductors and are a adequate solution for
MYV power electronics applications. Another great advantage
of this technology is the typical output voltage waveform
quality when compared to a two-level inverter. Multilevel
inverters can synthesize a output voltage with more than two
steps from the combination of different dc source levels,
output voltage is close to a sinusoidal waveform and with
relatively low harmonic distortion.

The most well known multilevel inverter topologies are
arguably the Neutral Point Clamped Converter (NPC), the
Flying Capacitor Converter (FC), the Cascaded H-Bridge
Converter (CHB) and the Modular Multilevel Converter
(MMC). The three-level/-phase NPC is well known and
widely used in industrial applications in the MV and low
voltage (LV) [5], [6]. Its structure can be driven with different
modulation schemes, e.g., carrier-based pulse modulation,
space vector modulation and optmized synchronous [7]. The
NPC is used in power system applications, e.g., power flow
control [8], and in motor drive applications [9]. Its main
advantageous is not require bulky isolated dc sources, as in
CHBs, or a large amount of capacitance, as in FCs. The
FC [10] uses floating (or flying) capacitors that provide the
clamping potentials to the switches and generate the multiple
dc voltage levels to the converter output. FCs present a
large number of redundant states that can be used to balance
the floating capacitor voltages. The CHB structure employs
of the series connection of identical cells, i.e., single-phase
converters. Thus, the single-phase H-bridge converter is
usually employed in CHB and each cell requires an isolated
dc voltage source. Its modular structure is easy expandede
and allows to use of low-voltage semiconductors in high
voltage/power applications. In [11], the association of the
two single-phase half-bridge converters has been used as the
basic cell of the cascaded topology. This basic cell can
generate three levels of output voltage, such as the H-bridge
converters. The disadvantage of the cascaded converters are
their separate dc sources that generally formed by bulky and
expensive phase-shifting transformers [3], [12]. The MMC
was presented in [13], and was recently accepted as a suitable
choice in power systems applications at high voltage [14].
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Its modular structure composed of series connection of half-
bridge converters and does not require the isolated dc sources
(phase-shifting transformers). Increasing the number of series
connection converters increasing the number of the output
voltage levels of the MMC.

Anther type of cascaded multilevel inverters are the hybrid
multilevel inverters. They can be formed from the association
of different converters topologies in their structure, e.g.,
employing NPC and full-bridge converters in the cells [15],
[16]; or from different semiconductor technologies [17], [18],
e.g., Integrated Gate-commutated Thyristors IGCTs) or Gate
Turn-off Thyristors (GTOs); or using different modulation
schemes in each cell [19]. As an example, in reference [15]
the authors proposed a three-level NPC cascaded connection
with H-bridge cells generating up to fifteen levels of output
phase voltage. However, dc voltage sources must be isolated
from each other. In [19] and [20], the single-phase full-bridge
converters are connected in series with a three-phase two-level
converter to increase the number of output voltage levels. In
all cases those topologies have particular modulation schemes
and controls. Another hybrid solution was presented in
[21], where single-phase half-bridge converters are connected
to a three-phase two-level inverter. The single-phase half-
bridge converter are connected in a particular way to replace
H-bridge converters. Its modulation strategy used a low
swithcing frequency in the three-phase inverter two-level and
high-switching frequency in the half-bridge converters, that
this enables to use different power semiconductors in the
structure and reducing the power losses. However, the main
disadvantage of this topology is the requirement of isolated
power supplies for each half-bridge converter and for the
three-phase two-level inverter. In [22], a hybrid multilevel
inverter has been proposed from a three-phase NPC that is
connected in series with single-phase full-bridge converters.
This hybrid multilevel inverter is supplied only from a single
dc source voltage at the three-phase NPC and there is no need
to use transformers to provide the isolation to the single-phase
converters. However, the capacitor voltage of the single-phase
converters must be controlled. Another disadvantage is that
the semiconductor of the three-phase NPC must block the peak
of the output voltage, once the half-bridge converters don’t
supply active power to load and work with lower blocking
voltages.

Therefore, for proper operation of the multilevel inverters,
the choice of the adequate modulation scheme is fundamental.
Some multilevel inverters can be operated with a large range
of types of modulation schemes, in high or low-switching
frequency.

The low-frequency modulation schemes usually operate
the switches in the fundamental frequency, e.g., selective
harmonic elimination (SHE), space vector control and nearest
voltage level [23], [24]. These modulation schemes are
interesting in multilevel inverters with higher number of
output voltage levels, where the output voltage waveform
is naturally close to a sine waveform [25]. For multilevel
inverters with low number of output voltage levels, the high
frequency modulation schemes are widely employed, e.g.,
carrier-based pulse width modulations (CB-PWM) and space
vector modulation (SVM) [1], [3], [10]. High-frequency

modulation schemes increase the switching losses, however
they increase the output signal quality when compared
to low-frequency modulation schemes. This characteristic
allows reducing the size, volume and cost of the expensive
output filters. The most weel-known carrier-based pulse
width modulations are: phase disposition pulse width
modulation (PD-PWM), phase opposition disposition (POD-
PWM), alternative phase opposition disposition (APOD-
PWM) and phase shift pulse width modulation (PS-PWM).
Basically, the difference among those modulation schemes
is the phase and offset disposition of the carrier signals,
generating different command signals for the switches. The
PD-PWM and PS-PWM are usually employed in multilevel
inverters due to their characteristics. The PD-PWM has a low
total harmonic distortion (THD) in the output line voltages,
however it has poor semiconductor losses distribution. The
PS-PWM can provide even current distribution among the
semiconductors of the structure, i.e., even losses by inverter
[26]. This feature makes the PS-PWM main modulation
scheme to be used in modular converters. Both modulation
schemes are easily applied independently on the number of
the output step levels. Another widely studied high-frequency
modulation scheme is the SVM. Due to its high degree of
freedom it offers significant flexibility to operation of the
power converter [2]. As an example, in [27], the SVM is
applied to remove the low-frequency voltage oscillation that
appears in the neutral point of the NPC, and, in [28], the
SVM was used to reduce common-mode voltage (CMV) at
the output of a multilevel inverter. For both cases, the inverter
is penalized with increase of the switching and, consequently,
the switching losses.

Others modulation schemes are proposed as a solution
for specific problems found in some multilevel inverters
[29]-[31]. In [29], the carrier signals have different
operation frequencies, decreasing the switching losses in the
semiconductors and slightly increasing the distortion in the
output voltage, but all the switches are operating in high
frequency. In [30], a pulse width modulation strategy was
proposed for the CHB operating under unbalanced dc sources.
The strategy uses the injection of the offset voltages in the
reference signals to compensate the output voltage imbalance
caused by unbalanced dc source. In [31], the PS-PWM
strategy was improved, resulting in faster natural voltage
balancing of the flying capacitors. However, this modified PS-
PWM strategy does not allow to distribute the losses for all
semiconductors of the FC.

In [32], the authors have proposed a hybrid multilevel
inverter employing a three-phase NPC connected in series
with half-bridge converters. A modulation strategy was
proposed, allowing a low-switching frequency at the three-
phase NPC, while the half-bridge converters switch in a high
frequency. This feature allows the use of low conduction
losses semiconductors in the three-phase NPC, reducing the
losses of the multilevel inverter.

This work presents and analyzes different PWM strategies
employed in a hybrid three-phase multilevel inverter [32],
shown in Figure 1. The hybrid modulation and two types
of space vector modulation are explored. The modulation
strategies allows the three-phase NPC to be switched in low
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Fig. 1. Circuit schematic of the hybrid three-phase multilevel inverter employing single-phase half-bridge cells and a three-phase NPC inverter.

frequency and the half-bridge converters at high frequency.
Thus, an efficiency increase and overall volume decrease are
expected. The modulation strategies can be extended and
used in hybrid multilevel inverters with a higher number of
half-bridge converters in series, i.e., higher number of output
voltage levels for the structure.

Section II is a description of the hybrid three-phase
multilevel inverter structure, its operation states and output
voltage ratios. The analysis of the proposed hybrid and
space vector modulation schemes are presented in Section III.
Finally, Section IV shows the experimental results.

II. HYBRID INVERTER

A. Structure

Figure 1 shows the hybrid three-phase multilevel inverter,
that employs one three-phase NPC inverter and six half-bridge
converters and eight isolated power supplies, where each half-
bridge converter requires an isolated power supply and the
three-phase NPC inverter demands the two isolated power
supplies. In this case the power supplies are generated by
isolation transformers with diodes rectifiers. Thus, one phase
leg of the hybrid topology utilizes one phase leg of the three-
phase NPC inverter and two half-bridge converters. The
structure can be extended increasing the number of half-bridge
converters and synthesizing more levels at the output voltage.

When compared, the structure presented in Figure 1 and
one proposed in [21] have the same disavantage: both need
of isolated power sources for each half-bridge converter
and another for the three-phase inverter. However, the
hybrid multilevel inverter, shown in Figure 1, reduces the
active power processed by the half-bridge converters for high
range of modulation indexes when compared to the inverter
presented in [21], thus reducing the size of the dc source
capacitors and rectifiers of the half-bridge converters [32].
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B. Operation

The analysis of the hybrid three-phase multilevel inverter
for four operation stages is shown in Figure 2, which shows
only the half-bridge cells switching. The others operation
stages are done switching the NPC cell too. Thus, the hybrid
three-phase multilevel inverter has twelve operation stages.
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Fig. 2. Four operation stages for one phase-leg of the hybrid three-
phase multilevel inverter.
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TABLE I
Resulting Output Phase Voltage (v,) as a Function of the dc Source Values V; and V, and of the Switching States

v, (Case 1) v, (Case 2) v, (Case 3)

Sia $24 $34 Saa Vo Vy =Vi=Ve VT) =Ve=Ve é =Vi=Ve

0 0 1 1 +Vy Vi 0 Ve 2V,

1 0 1 1 +V, Ve +2V,e +3V,e

0 1 1 1 +V\ + Vx - Vx +Vcc +2Vcc +3V(‘(‘

1 1 1 1 Y+ Vy F2Vee +3Vee +4V,.

0 0 0 1 - V,\ - VC(' - VL'L' - Vcc

1 0 0 1 0 0 0 0

0 1 0 1 +Ve—Vy 0 0 0

1 1 0 1 +Vi +Vee +Vee +Vee

0 0 0 0 -V, =V —2Vee —3Vee —4Vee

1 0 0 0 ~v, ~Vee 2V, ~3Vee

0 1 0 0 “WV+Ve—Vy —Vee —2Vee —3Vee

1 1 0 0 V4V, 0 Ve —Wee
*Vee - de-link voltages. **0=A,B,C

Aj [3

Fig. 3. Space vector diagram of the hybrid three-phase multilevel
inverter for different ratios of the V;, # V4, the space vectors resulting
from the half-bridge cells are in orange, and the NPC cell are in gray.

The operating states and the dc voltage ratios define the step
levels at output phase voltage, which is presented for phase A
in Table I. Some assumptions are made for the analysis of the
hybrid three-phase multilevel inverter operation: the devices
are ideal, i.e., lossless; the dc source voltages are constant
values and any parasitic element is neglected.

The number of levels at the output voltage for one
phase changes according to the adopted modulation scheme,
modulation index and dc source voltage values, Vy and Vj.
In Table I the resulting output phase voltage is presented for
all switching states and different dc source values. Where in
Case 1 is assumed that V, =V, i.e., symmetric dc sources are
employed. Asymmetric dc sources are assumed in Cases 2
and 3, where V, = % and V, = %, respectively. According
to the “Case” operation, the hybrid multilevel can have five,
seven or nine levels at the output phase voltages. For Case 1
the multilevel inverter has five levels at output phase voltages,
in Case 2 it has seven levels at output phase voltages and nine
levels are synthesized at output phase voltages for Case 3.

For the application of the hybrid multilevel inverters with
asymmetrical dc sources is desirable the uniform condition
of the voltage space vectors. It enables the utilization of
the multilevel inverter without increasing the distortion of the
output phase voltage waveform. Figure 3 shows the voltage
space vector for different dc source ratios of the multilevel
inverter. The voltage space vector is obtained applying the
Clarke a8 transform to the output voltages.

The uniform condition is achieved up to V, = 3V,, i.e., the
converter has full PWM capability for relation. When the
ratio of V) is three times bigger than V, the empty spaces
appear at the space vector diagram. In other words, no vectors
are synthesized in the empty spaces by the inverter and the
uniform condition of the space vector diagram is lost.

In this work, the hybrid multilevel operates just as a five-
level inverter, i.e., with symmetric dc sources (Case 1), with
greater degrees of freedom for the inverter operation, and,
thus, namely Five-level Symmetric Hybrid Inverter (SL-SHI).

III. MODULATION SCHEMES FOR THE 5L-SHI

Different modulation schemes in high frequency can be
used to drive the S5L-SHI, such as: CB-PWM, hybrid
modulation (HM) and SVM. To achieve a low-switching
frequency in the three-phase NPC and a high-switching
frequency in the half-bridge converters, two modulation
schemes are explored: HM and SVM.

A. Hybrid Modulation Scheme

The HM has features of operation in low-switching
frequency in the three-phase NPC inverter, i.e., at the output
voltage frequency, and of high-switching frequency in the
half-bridge converters, i.e., at the carrier frequency. In
Figure 4 is shown the hybrid modulation used in the SL-SHI.

Considering a reference waveform of the output phase
voltage Vs as

Vier =M, sin(w,1) €))
where:
M, - modulation index (0 < M, < 1);
, - output angular frequency.

Comparing the desired waveform of the output phase
voltage to the carrier signals leads to the command pulses at
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high-switching frequency for the half-bridge cells. The low-
frequency switching signals for the NPC switches are given by
comparing the desired waveform of the output phase voltage
with the three dc source ratios, in the case given by dc ratios
:l:% and 0, as shown in Figure 4.

B. Space Vector Modulation Scheme

The SVM is a complex technique where the number of
output converter levels increases the computation cost and
makes its application in real-time mode difficult. Some
authors such as [27], [33]-[35] proposed methods that can
be processed quickly by a digital signal processor. The
modulation algorithm proposed in [27] processes all the
calculations of the duty cycle and the definition of the best
switching states in the first sextant. It is possible due to
the symmetry in the space vector diagram, thus, reducing
the computation cost and simplifying of the definition of the
optimal switching states.

The trajectory of the rotating voltage reference mapped on
the space vector diagram is given by the gh transformation:

V .
-1 _ refa
R A
« Vrefe
where:
Ve - bus voltage;
Ven - signals reference in gh coordinates.

So, the switching states of the multilevel inverter for the
first sector in the gh transformation are shown in Figure 5.

The mathematical efforts to find the nearest three vectors
at the reference vector and its respectively duty cycle are
simplified in the gh coordinates. As shown in Figure 5, for the
first sector, the vectors have an integer gh coordinate. By the
way, the reference vector is located inside of the parallelogram
that the vertexes are formed by rounding up and down V, and
Vi, given by

Vu= [gsgr%l)ﬂ - V= [i‘éﬁr((vvfﬂ :

3)
Vo ceil (V) V- floor (V)
e eedl (Vi) | = 1floor (V)| °
So, the parallelogram can be divided into two triangles and
the vertexes are formed by three vectors. The three nearest
vectors are, V ,,, V1, 7,41, if Su > 0 and V”, 71,,,
Su < 0, where

ul» if

Su=Vy+Vy— (Vurg+Vurp) - 4)
Then, the three nearest vectors are found and the duty cycle
are defined by:
dyy=Vy—Viig
Ay =V — Vi ()
dy=1—dy—dy
if Su < 0, and by
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Fig. 5. Space vectors for the SL-SHI in gh coordinates for the first
sector.

dy = Vuu,g - Vg
dlu = Vuu,h — Vi (6)
dy=1—dy—dp

if Su > 0.

With the three nearest vectors and their duty cycles defined,
the best switching state must be chosen. Generally, switching
states are defined previously, as in this work, or based on
currents and voltages of the multilevel inverter [27], or defined
by a fixed sequence [34]. The selection of the switching state
for the SL-SHI is done as follows:

e The dc sources of the multilevel inverter cell should not
be employed at the same time, preventing unnecessary
losses by them.

e The transition through switching states should be
realized with minimum switching events, just one
switching event always as possible.

Two types of the switching sequence for the SMV
are presented in this paper, the switching sequence with
seven segments (SVM-7) and five segments (SVM-5). The
switching sequence with seven segments is a symmetric
sequence and divides the switching time 7; into seven parts,
as shown in Figure 6 where, T, T}, and T; are the switching
times for each switching event.

This distribution of the switching sequence in the switching
time 7Ty improves the quality waveform of the output phase
voltage, and, consequently, decreases the THD.
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Fig. 7. The switching sequence with five segments.

Another symmetric switching sequence that can be
employed is the five segments, as shown in Figure 7. The
SVM-5 has a lower number of switching events than the
SVM-7 and HM strategies in a time period Ty, resulting in
lower switching losses in the power semiconductors. To verify
semiconductors losses for each modulation schemes, the
methodology proposed in [36] is applied. So, the conduction
losses in the semiconductors are defined by:

(7

Pc,S/D =Vro IS/D,uvg +rr I§/D,rm.v

where:
Vro - semiconductor drop voltage;
rr - series semiconductor resistance;
Is/pavg - average current in the semiconductor;
Is/pms - rms current in the semiconductor.
The switching losses in the semiconductor are defined by
the dissipated energy in each switching

E (is/p) = ko +kis/p (@0 1) +ka i, (@, 1) (8)
where:
ko.12 - constants of the energy losses;
is/p(Wyt) - rated current in the semiconductor.

So, the switching losses in a fundamental period in the
semiconductors are given by:

. K. [?® .
Py (is/p) = ﬁ A feE (is/p (w,1)) d (1) &)
where:
K. - switching-loss factor;
fe - switching frequency (carrier frequency).

In Figure 8, the semiconductors losses in the SL-SHI is
verified with all modulation schemes. The switching losses
have been estimated with the parameters from Table II.

75 1
0l T~
65 |
60 |
55 ¢
50 __/—/\/—\/\
45 |
40 |
35 T
30 T
0.1 02 03 04 05 06 07 08 09 1
Modulation Index (M,)

SW losses - HM —— SW losses - SVM-7
—— SW losses - SVM-5 ——

Losses (W)

All modulation schemes

Condut. losses

Fig. 8. Semiconductor losses in the SL-SHI for different modulation
schemes.

Three-phase NPC module and rectifiers Half-bridge modules and rectifiers

Fig. 9. Hardware structure of the SL-SHI.

Figure 8 shows that the SVM-5 has lower results for
switching losses than the SVM-7 and HM strategies for all
modulation indexes. A little difference is perceived in the
switching losses between the SVM-7 and HM, which can
be explained by the fact that the SVM-7 has more than one
switching event in some transitions of the switching states. It
is important to notice that, for modulation indexes up to 0.5
just the half-bridges converters are switching, for modulation
indexes higher than 0.5 the NPC cell starts to switch in
low frequency, for all modulation schemes. When the NPC
cell switches the half-bridge cells switches too. So, the
semiconductor switching increase 4% — 10% for modulation
indexes higher than 0.5, increasing the switching losses as
shown in Figure 8. On the other hand, the inverter conduction
losses do not change for all modulation schemes, but the
conduction losses are different in each semiconductor for each
modulation scheme.

IV. EXPERIMENTAL RESULTS

The SL-SHI is verified by an experimental prototype shown
in Figure 9. The prototype is composed of three-phase
transformers to promote isolation of the dc source (rectifiers)
for the half-bridge cells and the three-phase NPC. These half-
bridge IGBT modules are rated for 600 V and 75 A. The NPC
inverter cell is implemented with a Semikron IGBT module
(SKS0MLI066) and rated for 600 V and 60 A. The parameters
of the inverter are described in Table II.

The HM, SVM-7 and SVM-5 are done with a Digital
Signal Processor (DSP), model TMS320F2812. For HM
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TABLE II
Experimental System Parameters for SL-SHI.

SYSTEM PARAMETERS

Vems =380V supply voltage (line-to-line)

fr=60Hz supply frequency
Vy =V, =400V dc-link voltage

fe =5760 Hz switching frequency
fo =60Hz output voltage frequency

L, =93.3mH load induction
R,=77Q load resistance

K Exec.
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Fig. 10. Output waveform of the line voltage and phase current of the
5L-SHI with HM strategy, M, = 0.9 (500 V/div) and (2 A/div).

the gate signals for the half-bridge cells are generated in an
open-loop scheme and use the DSP’s event manager PWM
(EVA-PWM). This event manager configures the DSP PWM
modules, where the switching frequency of the PWM modules
is set at 5760 Hz. On the other hand, the gate signals for the
NPC switches are generated by I/O output pins by comparing
the sinusoidal reference V.. y with &1 /2 and 0. In the SVM, all
gate signals are generated by I/O output and it uses the DPS’s
event manger to manage the switching event.

Figure 10 shows the output line voltage v4p and output
current iy for HM strategy for modulation index M, = 0.9.
In the experimental waveform, the nine levels at the output
line voltage vap are verified and the lowest value of the
THD, approximately 15.2%. For all the experimental results
are just presented a output line voltage and a output phase
current, once, the experimental results for the others output
line voltages e output phase currents are similar.

The results of the SVM-7 are shown in Figure 11,
and the nine steps at all output line voltages are well
defined and the output phase current is practically sinusoidal.
The SVM-7 has similar switching events compared to the
HM and consequently similar switching losses and THD,
approximately 15.4%. The similar switching events are due
to the requirement imposed for the SVM-7.

Figure 12 shows the output line voltage v4p and the output
current iy for SVM-5 with modulation index M, = 0.9. The
experimental results show the nine steps at output line voltage
and the lowest value of the THD, approximately 15.7%

The active power flow at the SL-SHI can be verified in
Figure 13 for the entire range of modulation indexes, ensuring
the safe operation of the SL-SHI with unidirectional power
sources. It is important to emphasize that the most part of
the active power is processed by the three-phase NPC cell for
high modulation indexes, which enables the reduction of the
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Fig. 11. Output waveform of the line voltage and phase current of the
5L-SHI with SVM-7 strategy, M, = 0.9 (500 V/div) and (2 A/div).
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Fig. 12. Output waveform of the line voltage and phase current of the
SL-SHI with SVM-5 strategy, M, = 0.9 (500 V/div) and (2 A/div).

capacitor size in the voltage dc source of the half-bridge cells.

The quality of the output line voltage waveform between
the HM and SVM can be compared using THD analysis, as
shown in Figure 14. A small difference in the THD analysis
between the modulation schemes and the good results for
modulation index up to 0.3, justify and enables a wide range
of applications of the SL-SHI using of the three modulation
scheme. The THD analysis of the experimental results
and of the simulation results of the output waveform have
great similarity, with differences lower than 5% between
experimental and simulation results.

It is important to emphasize that the SVM is more complex
than the HM. While the HM can be done with some command
lines in C language, the SMV, due to the real-time math
operations, demands more time and more command lines,
requiring a better hardware structures. However, power
inverters usually uses powerful DSPs to command all the
protections, switches and the auxiliary functions and this
restriction does not impact in the project cost or its application.

V. CONCLUSIONS

This paper has presented two modulation schemes to drive
the five-level symmetric version of the hybrid multilevel
inverter (SL-SHI). The HM and the SVM provide benefits
for the inverter such as, low-frequency switching in the
NPC cell, which allows to decrease the semiconductor losses
employing semiconductors with low conduction losses in the
NPC cell. Unidirectional dc sources can be employed for
both modulation schemes and in high modulation indexes
the most part of the active power that flows through the
inverter is processed by the dc source of the NPC cell,
which leads a size reduction of the capacitors and rectifiers
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simulation and experimental results.

of the half-bridge cells. The HM scheme has a simple
implementation and it is easily implemented in a DSP. The
SMYV is more complex and its math operations requires better
DSP than the HM. However, that is not a problem, once
multilevel inverters already use powerful DSPs for the inverter
management, and in high-power inverters the DSPs are not
the costliest components. So, the SVM is an alternative to
lead the multilevel inverters. The results of the THD are
similar for all modulation schemes, especially for high index
modulation. However, the SVM-5 has the best results for
switching losses of the inverter compared to the HM and the
SMV-7. This difference is due to the fact that the SMV-5
presents fewer switching events than the SVM-7 and the HM.
Both modulation schemes have good results and enables a
wide range of applications of the SL-SHI.
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Abstract — Permanent Magnet Synchronous Motors
(PMSMs) are widely used mainly due to their high torque
per volume, high efficiency and low maintenance cost,
among other advantages. To perform vector control on
rotor speed and stator currents, the feedback of those
variables is necessary, which can be done directly or by
estimation. Measuring rotor position and speed directly
requires the use of a mechanical device attached to the
motor shaft, increasing the drive system volume and
its maintenance cost. To overcome such disadvantages,
many sensorless methods for speed estimation have been
proposed. Among those methods, various strategies based
on Artificial Neural Networks (ANNSs) can be found. This
paper presents a back-electromotive force estimator based
on Fully Connected Cascade ANNs (FCC-ANNs). From
the estimator, rotor position and speed can be obtained.
Simulation and experimental results using automatically
generated C code functions for the FCC-ANNSs using fixed
point notation provided rotor position estimation with
simple implementation.

Keywords - Artificial Neural Networks, Back-EMF
Estimation, Permanent Magnet Synchronous Motor,
Position Estimation.

NOMENCLATURE
Va,B o and B axis voltages.
Va,b,c a, b and ¢ phase voltages.
lo,p o and B axis currents.
lab,c a, b and ¢ phase currents.
Eqp a and B3 axis back-EMFs.
Eupc a, b and ¢ phase back-EMFs.

(0% Rotor electric angle frequency.

O Rotor mechanical angle frequency.
0, Rotor electric angle position.

L Phase inductance.

T Load torque.

Ly Phase mutual inductance.

T, Eletromagnetic torque.

R Phase resistance.

P Number of poles.

h Viscous friction coefficient.

J Total inertia.

ke Back-EMF and torque coefficients.

Manuscript received 17/04/2017; first revision 06/06/2017; accepted for
publication 19/08/2017, by recommendation of Editor Marcelo Cabral
Cavalcanti.
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[. INTRODUCTION

Permanent Magnet Synchronous Motors (PMSMs) are
widely employed due to their advantageous features,
comparing with other types of motors. Among such features,
the reduced volume, low maintenance cost and high efficiency
can be mentioned. PMSMs are employed in systems where
high dynamic performance is required, such as robotics,
and for energy saving in home appliances, automotive
applications, among others, due to their high efficiency
[1]. To perform current and speed control, information
of rotor position and voltage and current measurements are
necessary. Such information can be obtained directly or
indirectly. The use of mechanical devices such as encoders or
resolvers enables the direct position feedback, but causes an
increase in the drive system volume, in addition to increasing
maintenance and manufacturing costs [2]. PMSMs are usually
divided into sinusoidal PMSM, in which the magnets are
distributed in a manner that the back-EMFs have sinusoidal
waveforms and non-sinusoidal PMSM, in which the back-
EMFs present trapezoidal waveforms [3].

Sensorless techniques aim to eliminate the need of
mechanical sensors, reducing the drive maintenance and
acquisition cost. For a sensorless method to be accepted in
industry, it has to fulfill some requirements. Among such
requirements, it must not increase the drive cost with the need
of more powerfull and expensive computational technology
[4].

In the indirect form, many methods can be used to estimate
the motor electric angle position and speed, such as model-
reference adaptive system (MRAS), sliding mode observer
(SMO) and estimators based on artificial neural networks
(ANNS) [2],[5],[6]. The main advantages in using ANNs are
the nonlinear input-output mapping achieved through training
and the generalization characteristic, allowing the ANN to
predict the motor dynamics in different conditions, using only
sample data.

Other types of nonlinear mapping involve lookup tables
and support vector regression. Such methods, however, have
a larger computational burden than feedforward ANNs [6].
Many applications of sensorless control to electric machinery
can be found, mainly for induction motors (IMs). For IM drive
systems, ANNs can be used to estimate rotor resistance and/or
rotor speed, rotor flux and obtaining the electrical position
based on such variables [7], [8]. Other strategies for IM drives
can be found, such as the use of a Luenberger observer and
MRAS strategy for Direct Torque Control (DTC) [9].

As for the use of ANNSs as state estimators, several works
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can be found in literature. One example is the application
diagonal recurrent neural networks, used to compose the
observer [2]. In such work, two neural observers and a position
estimation correction block are used. One neural observer is
used to estimate stator current and the second observer is used
to estimate speed from measured stator currents and voltages.
The estimated rotor speed is then integrated for obtaining rotor
position.

A review on sensorless control techniques for non-
sinusoidal PMSM (the Brushless DC motor) drive can be
found in [5]. Among the presented estimation techniques,
the ANN approach is mentioned. The authors comment on
the ANN capability for approximating nonlinear functions
and cite some applications in motor drives, such as online
parameter (resistance and inductance) and torque estimation
in vector-controlled induction motor drives, which can be also
applied in PMSM drives.

Another ANN-based rotor position estimation, for a 8/6
solid rotor switched reluctance motor, is presented in [10].
Such type of motor is utilized mainly due to its robustness and
fault tolerance. ANNs are used to estimate rotor position from
phase flux linkage and phase current input data. The utilized
drive consists in four different operating regions. Thus, four
ANNGs are utilized, one for each operating region. The authors
comment on an important characteristic of the ANN approach,
which is the automatic consideration of nonlinear effects, such
as mutual inductance and eddy currents effects, in the input-
output mapping.

In addition to acting as observers, ANNs have also been
used within the control algorithm for nonlinear control of
eletric machinery. In [11], an ANN was combined with a
fuzzy logic to develop a speed controller for a non-sinusoidal
PMSM. The obtained dynamic response was compared to
other controllers, such as the conventional proportional-
integral and other fuzzy strategies. The authors commented
that the proposed ANN-fuzzy controller outperformed the
others in terms of dynamic characteristics, as settling time and
overshooting. Another model-based ANN control approach
using ANN is presented in [12]. Two ANNs are used in the
control loop of a DC motor drive, in which one network is used
to estimate the drive dynamics and the other is used to generate
voltage input signals to the drive. Different applications
of ANNs in engineering include system identification, fault
detection and power electronics applications, among others
[13]-[15].

Although methods used in previous works present
satisfactory results, the objective of this paper is to present
a simpler ANN-based observer, providing the used training
data, simulation and experimental results, without using online
training. The main idea of the work presented here is to
estimate rotor position for then obtaining the speed estimation,
in a manner that the estimator has low computational cost and
be of easy implementation, exploiting the advantages of ANNs
mentioned in the literature to obtain a simple, fast and straight-
forward estimator. Without using integration of estimated
speed to obtain the electrical position, the position correction
block is eliminated. Based on a Luenberger observer, which
takes the voltages and currents in the af3 reference-frame
(stationary) to estimate the o and J back-electromotive

forces (back-EMFs), the use of an ANN for estimate each
back-EMF is proposed [16]. Using such estimations, it is
possible to obtain the estimated rotor angle position. After
training the networks, C code functions using fixed point
notation with integer bases are automatically generated and
the implementation consists in uploading such functions to
the microcontroller. Thus, the ANNs are coded as black-box
functions, which take as inputs the measured stator currents
and applied voltages and return the estimated back-EMFs.
Another objective of this work is to present the application of
Fully Connected Cascade (FCC) ANNs, which can achieve,
with fewer hidden neurons, the same performance of a typical
Multi Layer Perceptron (MLP) network, thus reducing the
computational burden.

The procedure for training the ANN is to apply several
speed reference steps, using an encoder to measure rotor
position, and organizing the acquired data to train the ANNs.
With the trained ANNs, the encoder can be replaced by the
ANN-based estimator. It is interesting for a sensorless method
that parameter tuning be as less manual as possible, reducing
instalation time [4]. The proposed estimation method in this
work has this advantage. Once the ANN architecture and
a minimal number of neurons is defined, the procedure for
training the ANN-based estimator for other different PMSM is
similar. As mentioned before, another advantage of an ANN
approach is the automatic treatment of the drive nonlinearities.
Thus, it is possible to highlight the main features of the
presented observer as:

e Use of FCC topology, reducing the number of
connections and computational burden if compared to
classical MLP networks [17];

e The PMSM parameters do not need to be identified
individually;

e The position estimation does not depend directly on
the signals amplitude, since it is obtained based on the
position of the estimated back-EMFs in off notation,
which is useful for dealing with load disturbances and
nonlinearities;

e C code functions using fixed point notation are
automatically generated after training, which simplifies
implementation on a low cost microcontroller (see Figure
27 in Appendix section for an example of automatically
generated code).

The use of an encoder in the training process is necessary
since the alternative would be to utilize another estimator to
generate the data for training, which would require an entire
tuning process. Additionally, in industry applications, the
encoder is also utilized for tuning other types of observer,
because it is necessary not only to identify model parameters
but also to validate the results from the observer with a reliable
sensor. Thus, the use of the encoder in training process of
the method described in the present paper does not represent
a drawback in comparison to other observer methods applied
industrially.

In Section II, the dynamic model for the PMSM is
presented. The design and implementation aspects of the
estimator are presented in Section III. Simulation results are
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shown in Section IV the experimental results in Section V.
Conclusions are discussed in Section VI.

II. SINUSOIDAL PMSM DYNAMICS

The electrical dynamics for a balanced three-phase wye-
connected sinusoidal PMSM can be writen by terms of phase
variables as [18]:

di

va:Ria+(L—Lm)d—:+Ea (1)
, di,

vy = Rip + (L — Lm) dti +Ep 2)
. di;

Ve :RIL‘F(L*Lm)E +E¢ (3)

where E,, Ej, and E, are the phase back-EMFs, given by:

E, = k.®,sin(6,) 4
Ep = ke, sin(6, — 120%) )
E. = k@, sin(6, + 120°) ©6)

in which @, is the rotor electrical speed and 6, is the rotor
electrical position.

The conversion of a set of balanced three-phase variables
Ja> fp and f. to two-phase variables f and fg is made using
Concordia’s Transform [19], to eliminate lineary dependent

variables:
fo 2 1 _% _% Ja
fp | =50 g B A O
fo Lok

The opposite process is made through the inverse of the
transformation matrix utilized in (7).

Considering the af reference-frame and using (7), the
following equations can obtained to represent the electrical
dynamics of the PMSM:

, di
Vo :Rza—i—(L—Lm)d—:‘ +E, (8)
, dig
VBZRlﬁ-l-(L—Lm)Z-l-Eﬁ. 9

The produced torque can be written in terms of phase
currents and back-EMFs as:

kt P\ E4iqg+ Epip + Ecic
L=(—|= . 10
‘ <ke> (2) @r 1o
The mechanical dynamics are given by:
dw
J dt’" =T,— T, — ho, (11)

where £ is the friction coefficient of the mechanical coupling.
The relation between the electrical frequency and the
mechanical frequency is given by:

P
= — Wy, 12
o, 2(» (12)
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III. BACK-EMF ESTIMATOR USING FCC ARTIFICIAL
NEURAL NETWORKS

In this section, the used estimator based on FCC-ANNs
is presented. Firstly, the estimation strategy is presented,
indicating the role of the ANNs in such strategy. Then,
the ANN architecture, topology and other parameters are
commented.

A. Estimation Strategy

A flowchart for the proposed position and speed estimator
is shown in Figure 1. The method consists in performing the
back-EMFs estimation in the o3 system to first obtain the
position and then speed. The observer is composed by a pair of
neural networks. Each network receives as inputs the voltages
and currents o and 3, and estimates each one of the back-
EMFs. The estimated back-EMFs are calculated by an arc-
tangent algorithm. The angular frequency, namely speed, is
then estimated by the position variation rate.

The derivative terms in (8) and (9) are not used in the
training process. This was done because of the ANNs
capability of estimating the back-EMFs without such terms,
due to their memorization characteristics. Also, the derivative
terms insert a high noise level in practice.

As the electrical dynamics of the motor is fast, compared
to the mechanical dynamics, the information of lead/lag and
relative amplitude between voltage and current are sufficient
for the back-EMFs estimation. Information of phase and
amplitude difference of the voltage and current signals due
to inductances and resistances are implicitly learned by
the network during the training. This way, one of the
advantages of using neural networks is evident, which is the
parameter independency. In other words, the estimation can
be performed from experimental data without knowing the
motor parameters, such as phase equivalent resistance and
inductance.

B. ANN's for the Estimator

The utilized neural network architecture is the FCC-ANN,
trained with Neuron by Neuron (NBN) algorithm [17]. Each
hidden layer in a FCC-ANN has only one neuron. The
output of each neuron is connected to all of the forward
neurons.  Such architecture was used for having better
performance with a lower number of neurons and synaptic
connections if compared to the traditional MLP, provided
that the training is adequate [20]. The reduced number of
neurons and connections contributes with the implementation
in a microcontroller device, given the limited memory and
processing performance of the device. The topology consist
in 4 data inputs plus 1 bias input, 4 hidden neurons and

iy Eq
. gacj‘k-EMF Eg | Arc-tangent —>
a_y stimator

VB—)

Fig. 1. Estimator flowchart. Based on [16].
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one output neuron. The activation is the Symmetric Elliot’s
function, mainly for being of easy implementation in fixed
point notation, given by:

2ax

(13)

In the simulations with floating point, the Symmetric
Sigmoid function presented the best performance, but it takes
approximations or iterative calculations to be implemented in
the utilized hardware, which prevented its use. The parameter
a represents the function steepness and x is the activation
potential (inputs weighted sum with the synaptic weigths of
the neuron inputs). The implementation was made using
SuperNN library [21].

The training was performed using the measurements of the
o and B voltages and currents and rotor position and speed
using an encoder. Such data was acquired with the mechanical
speed varying from 30 RPM to 120 RPM. The back-EMFs
signals for the training are obtained through the product
of the sines and cosines of the position and the measured
speed, taking the back-EMF constant unitary. The back-EMF
coefficient value is not necessary once the position in given
by an arctangent function which takes the ratio between the
two back-EMFs. However, it is necessary to generate the
back-EMFs amplitude variating with the speed for the network
to be trained appropriately. The experimental training data
set and the simulation training data set were assembled with
approximately 3000 samples each.

Figure 2 shows the ANNs structure. Note that each of
the ANNs produces only one output, Eq or Eg. Using
only one ANN with two outputs highly increased the number
of necessary neurons and connections to achieve a similar
performance than with two separated ANNS.

Fig. 2. ANNs FCC topology.

IV. SIMULATION RESULTS

The motor parameters are given in Table I. It is a motor
utilized in washing machines, with a high number of poles, in
a manner that the operating mechanical rotation is relatively
low comparing to the drive frequency.

TABLE 1
Motor Parameters

Parameter Value Unit

R 15.5 Q

L 76 x 1073 H

L 38x1073 H

J 0.1566 Kgxm?
B 0.98x10> N x s/m
P 48 -

ke 0.117 V x s/rad
ke 0.117 Nx m/A

The simulated data for training was obtained by controlling
the simulated motor dynamics over several speed reference
steps, with and without load. To consider the presence of noise
in currents and voltages, to verify the estimator robustness,
a random relative noise of 40% was added to the measured
voltages and currents.

A. Simulations without Load

The back-EMFs estimation for the motor rotating at
frequencies of 30 RPM, 50 RPM and 100 RPM are depicted
in Figures 3, 4 and 5, respectively. In all three cases it can be
observed that the o and  estimated back-EMFs have a 90°
phase shift, with amplitude variations caused by the inserted
noise in current and voltage. The amplitude and the frequency
of the signals increase proportionally with the speed.

From the estimated back-EMFs, rotor electrical position
can be obtained. Simulation results are shown in Figures 6,
7 and 8.

30 T T T T T T

T
EB_
20 . Eq - -

10

E a,8 (V)

0

286 288 29 292 294 29 298 3
time (s)

Fig. 3. Simulation: back-EMF estimation at 30 RPM.

E a,8 (V)

286 288 29 292 294 296 298 3
time (s)
Fig. 4. Simulation: back-EMF estimation at 50 RPM.

B. Simulations with Load
Simulations with the application of a 2 Nm load step, at
t = 2.5 s were performed to evaluate the estimator under load
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Fig. 5. Simulation: back-EMF estimation at 100 RPM.
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Fig. 6. Simulation: position estimation at 30 RPM.
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300
250
200

150
100

50
0 1 1 1 1 1 1 1

286 288 29 292 294 296 298 3
time (s)
Fig. 7. Simulation: position estimation at 50 RPM.
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286 288 29 292 294 296 298 3
time(s)
Fig. 8. Simulation: position estimation at 100 RPM.

disturbance. Figures 9, 10 and 11 present the estimated and
simulated positions at mechanical speeds of 30 RPM, 50 RPM
and 100 RPM respectively. At the insertion of the load, it
is possible to observe oscillations in the estimated position,
which were stabilized with time. After stabilization, the
estimations with load presented coherent behaviors with the
tests without load. However, a higher noise can be observed at
30 RPM than in the test without load, since current increases
with load and a proportional noise was used in simulation.
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Fig. 9. Simulation: position estimation at 30 RPM with load.

T
Estimated
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Fig. 10. Simulation: position estimation at 50 RPM with load.

T
Estimated
Simulated - - = - 7]
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time (s)
Fig. 11. Simulation: position estimation at 100 RPM with load.

V. EXPERIMENTAL RESULTS

Experimental results were obtained using a PMSM drive
with vector control. The ANNs were executed along with
the readings of an encoder, to verify the results. In this
section, training procedures are first presented, followed by
experimental results obtained in the execution phase.

A. Training

Several speed reference steps were applied to obtain a
data set with information of the motor behavior from 30
RPM up to 120 RPM. Due to hardware limitations in the
acquisition system, only four variables could be obtained
simultaneously. The chosen variables are: S voltage,
current, electrical position and speed. The « variables are
then obtained by shifting the  variables by 90°. Figure 12
shows the assembled data set for voltages while Figure 13
shows the data set for currents. The value ranges are related
to internal microcontroller variables. The ANN topology is
the same as the mentioned in Section III, Subsection B, with 4
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hidden neurons. Training was performed through 300 epochs
with NBN algorithm.

400 - Va
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Fig. 12. Experimental o and 8 voltage data for training.
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Fig. 13. Experimental o and f current data for training.

Such data sets were used as inputs for the training of both
neural networks. The desired output data sets are Ey, for
the first network, and Eﬁ, for the second network. Using the
acquired position and speed, the back-EMFs were obtained as
described in Section III and are shown in Figure 14.

80
60 |-
40 |-

A

1000 1500 2000 2500 3000
Sample

Eu T T T T
Ep—

0 500
Fig. 14. Experimental o and 8 back-EMF data for training.

B. Execution

The proposed estimation system was tested experimentally
in a set composed by a PMSM with parameters given by
Table I, a STM32F103C8T6 microcontroller and an 220V,
200W inverter. The ANNs were trained with floating point
variables and exported to C codes with fixed point variables
using multiplications by integer bases. Next, tests without load
are firstly presented, followed by tests with the application of
load torque steps. The utilized experimental setup is shown in
Figure 15.
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C. Tests without Load

Q A

(1) PMSM, (2) control, signal

Fig. 15.
acquisition and drive for PMSM, (3) load drive, (4) load.

Experimental setup:

Figures 16, 17 and 18 show the back-EMF estimations
for the motor rotating at 30 RPM, 50 RPM and 100 RPM,
respectively. It can be noticed that both the distortion level in
the waves amplitudes and harmonic distortions reduce as the
rotor speed increases. This is due to the relative noise level in
the currents which is reduced as the speed increases.

50 T T T T
40
30
20
10

0 Y
-10
-20

T
Eq — 4

EB""_

E a,8 (V)

0 0.02 004 0.06 0.08 01 0.12
time (s)
Fig. 16. Back-EMF estimation at 30 RPM.
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20
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E 2.1

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12
time (s)

Fig. 17. Back-EMF estimation at 50 RPM.

E a,8 (V)

0 0.02 0.04 0.06 008 0.1 0.12
time (s)
Fig. 18. Back-EMF estimation at 100 RPM.
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Position estimations from the back-EMFs shown in Figures
16, 17 and 18 are depicted in Figures 19, 20 and 21,
respectively. It is possible to observe that for a rotation of
100 RPM, the estimation performance is better than in lower
speeds, due to the networks inputs noise level.

T T T T

228 L Estimated — i
360 Encoder --
300
240
180
120
60
O 1 ! 1 1 1 =

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12
time (s)
Fig. 19. Position estimation at 30 RPM.
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T T T T
328 L Estimated — i

360 Encoder - - i

300
240
180
120

60

O, (degrees)

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12
time (s)
Fig. 20. Position estimation at 50 RPM.

T T T =

T T T
480 Estimated —
360 Encoder --

6, (degrees)

1 1 1 | =
0 0.02 0.04 006 0.08 0.1 0.12
time (s)
Fig. 21. Position estimation at 100 RPM.

Figure 22 shows the error per sample. Table II shows
the absolute mean and the squared mean estimation errors.
For both cases, the estimation error is lower at 100 RPM.
Considering the mean squared error, the estimator performed
better at 50 RPM than at 30 RPM. Considering the absolute
squared error, however, the estimator performed better at
30 RPM than at 50 RPM. Roughly speaking, this means that
at 50 RPM, the estimation error has smaller peak values than
at 30 RPM, which can be interpreted as a more behaved
estimation, but with a larger dc error, which can be associated
with the training process.

TABLE II
Absolute and Squared Mean Position Estimation Errors

Error/Speed 30 RPM 50 RPM 100 RPM
Squared 112.37 92.47 38.22
Absolute 7.95 8.78 4.96
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Fig. 22. Position estimation error at 30 RPM, 50 RPM and 100 RPM.

From the estimated position, rotor speed is estimated. A
test at speeds of 50 RPM, 100 RPM and 30 RPM is shown in
Figure 23. It can be observed that the real speed converges to
the reference speeds. The estimated speed, however, presents
a high noise level due to derivative calculations, with the
occurrence of an offset around 30 RPM.

120
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60

Speed (RPM)

40

20 -ANN — N
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1 1 1 1

0
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Sample

Fig. 23. Rotor speed estimation during reference steps.

D. Tests with Load

The load for the following tests were generated by inserting
a DC current of approximately 1.5 A in a three-phase
induction machine through two phases, with the third phase
blocked, which generates a load torque of approximately
2 Nm. The load was inserted in each test by applying a step
from a voltage source, after the PMSM reached the reference
speed.

Figure 24 presents the measured and estimated positions at
a reference speed of 30 RPM. The load torque was inserted
at time r = 2.65 s, approximately. In the position curves it
can be observed that the motor speed was decreased during
the transient caused by the load step, and returns to the initial
speed. The estimated position remained close to the measured
position even during the load insertion. A similar behavior
can be observed in Figure 25, with the application of load at
t = 1.82 s for a 50 RPM reference speed, and Figure 26,
with the application of load at + = 2.04 s for a 100 RPM
reference speed. Comparing to the simulation results, it is
possible to observe that in the experimental results smaller
oscillations were observed. This can be attributed to the load
steps being filtered by the electric current transient response of
the induction machine, since a step voltage is applied.
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Among such advantages, the lack of construction and
maintenance cost, increase of physical robustness of the drive
system and reliability can be mentioned. The mentioned
advantages are specifically important in PMSM applications
such as in white good appliances, where the reduced volume
is a requirement, and in hermetic compressors, in which
the motor is drowned in oil, which could compromise
the functionality of the mechanical sensor.  Simulation
and experimental tests could be performed with the use
of automatically generated C code functions, making it
practical to embed the trained FCC-ANNs in a fixed point
microcontroller. Such approach shows up as an option for
position estimation in low cost PMSM drive systems, such
as for washing machines applications, with easy tuning and
implementation.

ACKNOWLEDGEMENTS

The authors acknowledge Santa Catarina State University,
Brazilian Federal Agency for Support and Evaluation of
Graduate Education (CAPES) and EMBRACO.

APPENDIX

Figure 27 presents excerpts from the generated C code for
Eq. Firstly, the necessary variables are declared as 32 bit
integers and the inputs are scaled. The propagation starts with
applying the weighted inputs to all neurons. From the second
layer on, the activation function value is calculated and the
neuron outputs are propagated forward. The numeric values
are the synaptic weights generated from training.

void neural run_ealpha(int32 t V Alpha, int32 t V Beta, ..
int 32 t mem[10], from min[5], from max[5], ...

DR

T
450 - Estimated 7
400 - Encoder - - - -
0
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Fig. 24. Position estimation with load at 30 RPM.
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Fig. 25. Position estimation with load at 50 RPM.
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Fig. 26. Position estimation with load at 100 RPM.

2.15

VI. CONCLUSION

An approach for speed and position estimation from
back-EMF estimations using FCC-ANNs was presented.
Simulation and experimental results are indicatives of the
effectiveness of such approach.

It was verified that the training of the networks was simple,
performed from a data set taken with varied speed. The
networks were training using an open source library and
automatically exported to C codes in the form of functions.
The obtained networks are executed in a microcontroller
device with suitable computational cost, with satisfactory
performance when executed with fixed point variables.
Concerning to the quality of the estimated information, there
was no clear gain comparing to traditional methods found
in literature, such as MRAS and SMO, once the focus
of the proposed approach is to simplify the design and
implementation of the estimator.

The use of the position estimator has several advantages
over the use of a mechanical sensor, such as an encoder.

from min[0] = -362250; from max[0] = 368250;

from min[1] = -362250; from max[1l] = 368250;

ﬁéﬁ[@] = ((to_max[0] - to min[0])*(V_Alpha*base ...
mem[1] = ((to_max[1] - to min[1])*(V_Beta*base ...
ﬁéﬁ[s] += (-26*mem[0]) /base; //layer 1

mem[6] += (459*mem[0]) /base; //layer 1

ﬁéﬁ[S] = elliot_sym2(mem[5], 300); //layer 2

mem[6] += (-3798 * mem[5]) /base; //layer 2

mem[7] += (-8219 * mem[5]) /base; //layer 2

(((from max[4] - from min[4])*(mem[9] - ...

éiz;llphaitemp =
= (intl6 t) e alpha temp; }

*e alpha =

w9

Fig. 27. Excerpts from generated code. The ...
omitted code.

symbol stands for
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Resumo — Neste trabalho ¢ realizado o reconhecimento
de lampadas fluorescentes tubulares TS com o reator
eletronico auto-oscilante. A topologia desenvolvida
identifica e opera diferentes limpadas com sua poténcia
nominal. Um conversor SEPIC ¢é empregado para
correcio do fator de poténcia, juntamente com um
inversor meia-ponte para alimentar as limpadas. A
identificacdo das limpadas é realizada com o auxilio de
um circuito eletrénico analégico. O circuito de comando
auto-oscilante ¢ utilizado para o acionamento dos
interruptores dos estagios inversor e de correciao do fator
de poténcia. Sdo apresentados resultados experimentais e
uma analise dos dados referentes ao atendimento da
norma técnica NBR 14418, relativa ao preaquecimento
dos eletrodos de lAmpadas fluorescentes T5.

Palavras-Chave — Auto-oscilante, Correcao do Fator de
Poténcia, Lampadas de Descarga, Reator Eletronico,
Reconhecimento de Lampadas.

FLUORESCENT LAMPS DETECTION
WITH SELF-OSCILLATING ELECTRONIC
BALLAST

Abstract — A TS tubular fluorescent lamps detection
methodology with the self-oscillating electronic ballast is
performed in this work. The proposed topology must
recognize and operate different lamps with its rated
power. A SEPIC converter and a half-bridge inverter are
used to perform power factor correction and supply the
lamps, respectively. The lamp detection is realized by
means of an analog electronic circuit. The command of
the switches of the power factor correction and inverter
stages is accomplished by the self-oscillating circuit.
Experimental results and data of electrodes preheating
standard NBR 14418 are analyzed.

Keywords — Discharge Lamps, Electronic ballast,
Lamps Detection, Power Factor Correction, Self-
oscillating.

I. INTRODUCAO

A iluminagdo artificial é responsavel por grande parcela

Artigo submetido em 23/05/2017. Primeira revisdo em 30/06/2017. Aceito
para publicagdo em 19/08/2017 por recomendagédo do Editor Marcelo Cabral
Cavalcanti.

da energia elétrica consumida mundialmente. No Brasil,
estima-se que aproximadamente 17% da energia elétrica
gerada é consumida sob a forma de iluminagédo artificial [1].
Desta maneira, t€ém-se buscado alternativas para aumentar a
eficiéncia energética dos sistemas de iluminag@o artificial.

Com o continuo desenvolvimento das pesquisas em
eletronica de poténcia, evidenciado por publicacdes
cientificas [1]-[4], ha também, atualmente, uma evolugao
significativa nos sistemas eletronicos para iluminacdo
artificial, principalmente nos empregados em iluminacdo
publica com lampadas compostas por diodos emissores de
luz (LED) [5]-[7]. Em iluminagdo residencial destacam-se as
lampadas fluorescentes (LFs), consolidadas mundialmente, e
as lampadas de LED, com crescente aceitagdo no mercado de
iluminagdo de interiores [8]. Em 2013, as LFs tubulares e
compactas corresponderam a um percentual de 64% do
mercado mundial de lampadas [9], o que mostra uma
tendéncia de que as LFs ainda dominem o mercado de
iluminagdo de interiores por alguns anos. Este fato faz com
que, apesar de consolidadas no mercado, as LFs e seus
circuitos de acionamento ainda sejam objetivo de um numero
significativo de pesquisas nos dias de hoje [10]-[12].

O circuito de comando auto-oscilante ¢ amplamente
empregado em reatores eletronicos (REs) para LFs, pois
consiste em um circuito robusto e de relativa simplicidade
[13]. Entretanto, uma vez que sua operagdo ¢ estritamente
dependente da carga e dos demais pardmetros do circuito,
apresenta consideravel complexidade de projeto, o que
dificulta sua aplicagio em REs com fungdes adicionais,
como por exemplo, tensdo de entrada universal,
reconhecimento de ldmpadas, entre outras. Apesar disso, em
alguns trabalhos o circuito de comando auto-oscilante foi
utilizado em REs com controle de luminosidade, realizado
pela variacdo da frequéncia de operacdo do inversor meia-
ponte que alimenta a lampada [14], [15].

Os REs comerciais, auto-oscilantes ou ndo, sdo
normalmente desenvolvidos para operarem com uma LF de
poténcia especifica. Como a variedade de poténcias de LFs ¢
grande, os fabricantes devem oferecer diversas opgoes de
REs. Em grandes estruturas, por exemplo, aeroportos,
estacdes de trens, centros comerciais ¢ industrias, geralmente
sdo utilizadas LFs de diferentes poténcias, o que significa
que deve ser armazenada uma grande diversidade de REs
para atender todas as ldmpadas. Além disso, o risco de
utilizar um RE incompativel com a LF ¢é grande, podendo
danificar a lampada e/ou reator. Desta forma, alguns
trabalhos sobre reconhecimento de lampadas tém sido
desenvolvidos [16]-[20]. As metodologias apresentadas
nestes  trabalhos t€m elevada complexidade de
implementagdo, principalmente, se comparadas a um reator
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eletronico convencional que alimenta uma unica lampada.
Ainda, utilizam circuitos integrados (CIs) dedicados e/ou
microcontroladores para identificar as lampadas e comandar
os interruptores do circuito de corregdo do fator de poténcia
(CFP) e inversor. Por este motivo, a ideia principal deste
trabalho ¢ propor uma opgéo de reconhecimento de LFs que
utilize um circuito simples, robusto ¢ que possa facilmente
ser implementado. Para viabilizar estas caracteristicas, o
reator eletronico auto-oscilante ¢ empregado para realizar o
reconhecimento das LFs tubulares T5 de elevado fluxo
luminoso (HO) selecionadas para este trabalho.

A principal caracteristica do RE desenvolvido ¢ a
utilizagdo apenas de circuitos analdgicos, empregando o
circuito auto-oscilante para comandar os interruptores dos
estagios CFP e inversor. O RE ird identificar e operar as
lampadas com suas respectivas poténcias nominais. O
emprego do circuito de comando auto-oscilante permite que
o RE proposto seja simples, robusto e compativel ao
mercado nacional, a0 mesmo tempo em que aumenta a
complexidade de projeto, devido ao seu comportamento nao
linear e dependéncia da carga. A topologia proposta utiliza
apenas componentes simples e tradicionais, que sdo
disponibilizados por varios fabricantes de componentes
eletronicos. Topologias microntroladas poderiam ser
implementadas, entretanto, teriam a possibilidade de
aumentar a complexidade de implementagdo, devido ao
circuito de instrumentagdo para o microntrolador e as fontes
auxiliares para o microcontrolador e para os circuitos de
acionamento dos estdgios CFP e inversor. Ademais, o
circuito deveria ser projetado para a utilizagdo de um
determinado microntrolador. Em caso de modifica¢do, ao
menos o codigo deveria ser alterado, restringindo a
simplicidade de reprodugdo da topologia desenvolvida. Uma
topologia microcontrolada perderia a principal vantagem do
comando auto-oscilante, a simplicidade de acionamento.
Seria necessario o desenvolvimento de um circuito de
comando para cada chave semicondutora do circuito.

Neste trabalho sdo reconhecidas trés LFs, devido as
limitagdes impostas pela utilizagdo do comando auto-
oscilante em circuitos com carga variavel. O
desenvolvimento de um RE para reconhecer LFs de
diferentes poténcias, mesmo que em numero reduzido,
possibilita que se diminua a diversidade de reatores
produzidos e também a possibilidade de danificacdo da
lampada e/ou reator por instalagio ou substituicdo
inadequada.

Este artigo esta dividido da seguinte forma: na segéo II é
apresentada a metodologia e as lampadas reconhecidas. A
secdo IIT expde a metodologia de projeto do RE proposto. Na
secdo IV sdo apresentados os resultados experimentais
obtidos e a secdo V aponta as conclusdes deste trabalho.

1. DEFINICAO DAS LAMPADAS E METODOLOGIA DE
RECONHECIMENTO

As LFs T5 de alta eficiéncia (HE) e¢ as LFs HO
representam o que ha de mais moderno com relacdo a
iluminacdo fluorescente de citodo quente. Estas lampadas
sdo fabricadas para funcionarem apenas com REs e possuem
reduzida quantidade de mercurio [21]. As LFs HE nio
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precisam ser identificadas para operar com poténcia nominal,
pois todas possuem a mesma corrente de operagdo, sendo
necessario somente um circuito que atue como fonte de
corrente constante. Por este motivo, optou-se por
desenvolver um RE para reconhecer as LFs TS HO de 24 W,
39 W e 49 W. Estas lampadas foram escolhidas, pois sdo as
de menor poténcia entre as T5 HO [21], o que permite que o
volume do RE desenvolvido seja adequado a faixa de
poténcia das LFs escolhidas. Na Tabela I sdo apresentadas as
caracteristicas elétricas das lampadas reconhecidas. A
variavel escolhida para identificar as LFs ¢ a tensdo de
operagdo, pois ndo ha sobreposicdo de valores para as
lampadas utilizadas, de acordo com a Tabela I.

Na Figura 1 ¢ apresentado o diagrama de blocos do reator
proposto, que tem como referéncia a estrutura tipica de um
RE para alimentacdo de LFs com poténcia total demandada
(LF + reator) acima de 25 W [22]. O estagio CFP ¢
empregado para proporcionar elevado fator de poténcia (FP)
e atendimento a norma IEC61000-3-2 [23]. O inversor e o
filtro ressonante sdo responsaveis pela ignicdo e alimentagio
das LFs em regime permanente. O estigio de medicdo e
detecgdo da LF deve medir a tensdo da lampada, identifica-la
e determinar a razdo ciclica (D) de operagdo do conversor
empregado para CFP. Esta adequagdo de D garante que a LF,
se corretamente identificada, seja alimentada com sua
poténcia nominal.

A topologia proposta para reconhecer as LFs T5 HO ¢
mostrada na Figura 2. O circuito consiste em um conversor
SEPIC para CFP, um inversor meia-ponte com filtro LCC
para ignic@o e alimentag@o das LFs, um circuito para ajustar
a poténcia nominal de cada ldmpada reconhecida e um
circuito para preaquecimento dos eletrodos das LFs (PRAE).
O acionamento dos interruptores dos estagios CFP e inversor
do RE SEPIC meia-ponte auto-oscilante (SMPAO) ¢
realizado pelo circuito de comando auto-oscilante. Os dois
estagios atuam de forma independente, pois seus circuitos de
comando sdo distintos, implementados por dois
transformadores de corrente (TCs), 7Ci,, (formado por Lpiny,
Lyiiny € Ly2iny) para o comando do inversor meia-ponte € 7Csep
(formado por Lysep, Lssep) para o comando do conversor
SEPIC. Os primarios dos dois TCs estdo em série no filtro
ressonante, logo, os estagios CFP e inversor operam com a
mesma frequéncia.

TABELA1
Caracteristicas Elétricas das LFS T5 HO
A ~ Resisténcia
Lampada Tensdo (V)  Corrente (A) equivalente (Q)
TS5 HO 24 W 80+ 8 0,300 266
TS HO 39 W 119+10 0,330 360
T5 HO 49 W 195 +20 0,255 765
Inversor e Lampada

@_> CFP

Tensdode — &
entrada

A 4

filtro ressonante[ 7| fluorescente

Medicdo ¢
deteccdo da LF

Fig. 1. Diagrama de blocos do reator eletronico proposto.
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Fig. 2. Reator eletrénico SEPIC meia-ponte auto-oscilante.
O conversor SEPIC empregado para CFP ird operar no Inicio
modo de conducdao descontinua de corrente (MCD), desta
forma, ndo € necessaria uma malha de controle da corrente
de entrada do conversor para que seja obtido elevado FP Energiza o
[15]. No MCD, o conversor SEPIC atua como uma fonte de circuito
poténcia, que ¢ independente da carga que o conversor esta
alimentando (inversor meia-ponte). Considerando ideais
ambos os estagios de conversdo, toda poténcia demandada da Carrega o | | Preaquece
rede elétrica pelo estagio CFP ¢é fornecida a LF. Desta barramento| |os eletrodos

maneira, para adequar a poténcia de saida do inversor a
poténcia nominal das LFs reconhecidas, deve-se controlar a
poténcia demandada pelo estagio de CFP. Para tal tarefa tém-
se duas opgdes de variavel de controle: frequéncia de
comutacdo (f;) e razdo ciclica do conversor SEPIC. Como o
comando dos estdgios CFP e inversor ¢ auto-oscilante, a
frequéncia de operacdo de ambos ¢ dependente da carga, ou
seja, para cada LF a f; ¢ diferente. Este fato aumenta a
complexidade de projeto do RE, pois, se D for o parametro
de controle, as variagdes da f; devem ser previstas no projeto.
Por outro lado, para controlar a f; do conversor SEPIC,
mantendo D fixa, é necessario um circuito externo. Contudo,
¢ praticamente inviavel projetar um circuito que faca a
variagdo da frequéncia de operacdo do comando auto-
oscilante com precisdo. Além disso, se D for mantida fixa, a
faixa de variacdo da f; para atender a poténcia nominal das
LFs de 24 W, 39 W e 49 W pode levar o circuito a operar
abaixo de 20 kHz (maxima frequéncia audivel), ou acima de
50 kHz. Este fato afetaria a eficiéncia do RE e aumentaria
significativamente a corrente drenada por Cp, 0 que poderia
prejudicar a operagdo dos eletrodos das lampadas em regime
permanente. Desta forma, optou-se por realizar o controle da
poténcia fornecida as LFs pela razdo ciclica de operacdo do
conversor SEPIC.

A estratégia adotada para o reconhecimento das LFs
escolhidas (T5 HO de 24 W, 39 W e 49 W) ¢ ilustrada no
fluxograma da Figura 3. Ao se energizar o circuito, o
barramento é carregado por intermédio do tiristor 7j, ao
mesmo tempo em que os eletrodos da LF sdo preaquecidos.
Apbs o preaquecimento tem-se a partida do inversor e a
ignicao da LF. Decorrido o tempo programado, o circuito de
preaquecimento ¢ desligado. Quando ocorre a igni¢do da

Partida inversor Temp.O
preaquecimento

Partida LF Desliga
Preaquecimento

Mede tensao
da LF

Ajusta razao
ciclica para LF
de 24 W

I

Ajusta razao
ciclica para LF
de 39 W

Ajusta razdo
ciclica para LF
de 49 W

]

) 4
Fim

Fig. 3. Estratégia de reconhecimento das LFs T5 HO.

lampada, sua tensdo ¢ medida para que a LF seja

identificada. Apds a identificacdo da lampada ¢ ajustada a D
de operagdo do conversor SEPIC para obter a poténcia
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nominal da LF. Neste trabalho, a estratégia de
reconhecimento apresentada no fluxograma da Figura 3 ¢
empregada para identificar as LFs ja citadas. Contudo,
poderia ser utilizada para identificar LFs de outras poténcias,
ou até mesmo um numero maior de LFs, desde que tenham
tensdo de operagdo distintas.

O RE SMPAO ¢ projetado para poténcia (de acordo com
uma das LFs a ser reconhecida), tensdo de barramento (Vpus)
e f; especifica. Entretanto, quando o RE estiver operando
com outras LFs, que ndo a de projeto, f; € Vp s@0 alteradas.
A frequéncia de operacdo do comando auto-oscilante ¢
dependente da carga, dos componentes do filtro LCC e de
Vius. Todavia, Vi, também € dependente da frequéncia de
operagdo. Desta maneira, ndo € possivel determinar
analiticamente o ponto de operagdo (Vs € f;) do RE SMPAO
quando este estiver operando com LFs de poténcias
diferentes da qual foi projetado. Uma solugdo seria obter os
pontos de operagdo empiricamente, por meio de testes
experimentais. Contudo, neste trabalho é adaptada a solugdo
apresentada em [24], em que foi apresentada uma
metodologia iterativa para determinar o ponto de operacdo do
REAO em circuitos para uma LF e com controle de
luminosidade. Desta forma, ¢ possivel determinar f; € Vius
para cada lampada que sera reconhecida.

Nao foi prevista na estratégia de identificacdo das LFs
protecdo para detectar auséncia/danificacdo de lampada no
reator eletronico, ou mesmo a possibilidade de identificar se
a LF inserida no reator tem poténcia nominal diferente das
que sdo reconhecidas neste trabalho. Estas funcionalidades
aumentariam ainda mais a complexidade de projeto e
poderiam tornar invidvel o reconhecimento de LFs somente
com o REAO, sem a utilizacdo de Cls dedicados para tais
funcionalidades.

III. METODOLOGIA DE PROJETO DO REATOR
ELETRONICO SMPAO

Nesta secdo ¢ apresentada a metodologia de projeto do RE
SMPAO para reconhecimento de LFs. O projeto ¢ divido em
seis etapas: Inversor meia-ponte, conversor SEPIC, circuito
de comando, circuito de medi¢do da tensdo e detec¢do das
LFs, circuito de preaquecimento dos eletrodos e analise da
oscilagdo autossustentada.

A. Projeto do Inversor Meia-ponte

O projeto do inversor meia-ponte consiste em determinar
os elementos do filtro ressonante LCC. Este estagio ¢ o
primeiro a ser projetado, pois € necessario que os elementos
do filtro sejam conhecidos para que seja possivel determinar
os pontos de operagdo do RE SMPAO.

O funcionamento adequado de um RE depende do projeto
do filtro ressonante para que a LF tenha elevada eficiéncia e
vida tutil. Um filtro bem projetado deve garantir a igni¢do da
lampada, proporcionar comutagdo suave (ZVS) aos
interruptores do inversor, ndo permitir circulagdo de corrente
com componente continua (CC) na LF e proporcionar
preaquecimento dos eletrodos da lampada. Na literatura
existem diferentes metodologias de projeto do filtro
ressonante LCC para LFs. A maioria dos trabalhos utiliza a
aproximacdo pela componente fundamental ¢ o modelo de
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resisténcia equivalente da lampada [25], [26]. Entretanto,
poucos trabalhos consideram condi¢cdes apropriadas de
operagdo dos eletrodos no projeto do filtro, que sdo
fundamentais para que a ldmpada tenha a manutencdo da sua
vida util [27], [28]. Desta forma, para o projeto do filtro
ressonante LCC que alimenta as LFs reconhecidas sera
adotada a metodologia apresentada em [29], em que ¢
considerado o aquecimento dos eletrodos e a ignigdo da LF,
caracteristicas essenciais para um bom funcionamento do
conjunto reator/lampada. Os dados de projeto do filtro LCC e
os componentes calculados com a metodologia apresentada
em [29] sdo mostrados na Tabela II.

Antes de projetar o estagio CFP deve-se determinar o
ponto de operagdo do reator eletronico SMPAO para cada
lampada reconhecida. O ponto de operagdo para a LF de
39 W ¢ conhecido (Vius € fs especificados para o estagio
inversor). Entretanto, f; € Vj,s para as LFs de 24 W e 49 W
devem ser determinadas. Desta forma, foi implementado um
algoritmo para determinar o ponto de operacdo do RE
SMPAO, quando este opera com as LFs de 24 W e 49 W. O
algoritmo pode ser resumido da seguinte forma: entra-se com
os dados dos componentes do filtro ressonante ¢ do comando
auto-oscilante, além da poténcia da LF que se deseja obter o
ponto de operagdo. Escolhe-se uma tensdo de barramento
arbitraria para inicio da iteracdo e apds ¢ calculada a
resisténcia equivalente da LF e a frequéncia de auto-
oscilagdo para estes dados de projeto. Na sequéncia, ¢
calculada a poténcia demandada pela lampada. Se a poténcia
calculada for igual ou aproximadamente igual a poténcia
nominal da LF (de acordo com a margem de erro desejada),
tem-se os valores de Vs € f; para esta lampada. Caso
contrario, decrementa-se a tensdo de barramento e o processo
se repete até que a poténcia calculada atenda o valor nominal
da LF. Os pontos de operacdo obtidos sdo apresentados na
Tabela III. E destacado que foi escolhida a poténcia de 39 W
para o projeto do filtro ressonante devido ao RE apresentar
uma pequena faixa de variagdo de f; quando estiver operando
com as outras lampadas reconhecidas.

B. Projeto do Conversor SEPIC para CFP

O conversor SEPIC operando no MCD de corrente foi
escolhido para implementar CFP neste trabalho, pois
apresenta as caracteristicas necessarias para aplicagdo em
circuitos para CFP com comando auto-oscilante, conforme
analise realizada em [15]. Para o projeto do conversor SEPIC
para CFP ¢ usado o modelo do circuito equivalente
apresentado em [15] (valido para operacdo no MCD de
corrente), em que a entrada do conversor SEPIC emula uma
resisténcia elétrica para a rede de energia elétrica. Desta
maneira, mesmo operando em malha aberta, sdo obtidos

TABELA 11
Dados de Projeto e Componentes do Filtro LCC

Tensdo de entrada do inversor V=300 V
Poténcia de LF Pramy=39 W
Resisténcia equivalente da LF R.=330Q
Frequéncia de comutagio =35 kHz
Fator de qualidade do filtro LCC 0,~15
Indutor ressonante (L) 2,41 mH
Capacitor série ressonante (Cs) 27 nF
Capacitor paralelo ressonante (Cp) 6,8 nF
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TABELA 111
Pontos de Operacgio do Reator
SMPAO para as LFs de 24 W e 49 W
LF de 24 W

Frequéncia de comutacdo (f;4) 34 kHz
Tensdo de barramento (Vi,s24) 252V
LF de 49 W
Frequéncia de comutacdo (fis9) 42 kHz
Tensdo de barramento (Vis49) 277V

elevado FP e reduzida distor¢do harmoénica total (DHT) da
corrente de entrada do conversor.

Os dados de projeto do conversor e os componentes Ciep,
Lsept, Lsep2 € Chus, calculados de acordo com as metodologias
apresentadas em [15], [30], sdo apresentados na Tabela IV. A
razdo ciclica de operacdo do conversor SEPIC para cada LF ¢é
calculada por:

1)
onde:
P;r - poténcia da LF reconhecida;
Vo -tensdo de pico da rede de energia elétrica;
L.; - indutancia equivalente do conversor SEPIC;
Tir - periodo de comutagdo do conversor SEPIC para a

LF reconhecida.

A razdo ciclica de operagdo para a LF de 49 W nao
precisa ser calculada, pois foi definida 0,3 no projeto do
conversor SEPIC. Para as LFs de 24 W e 39 W os valores de
D obtidos de (1) s@o 0,20 e 0,26, respectivamente. O
conversor SEPIC deve operar abaixo da razdo ciclica critica
entre os modos de condu¢do continua e descontinua de
corrente. Na Figura 4 ¢ avaliada a razdo ciclica de operagdo
do conversor SEPIC em func¢do da tensdo de barramento.
Pode ser observado na Figura 4 que ¢ garantida a operagéo
do conversor SEPIC no MCD para as LFs de 24 W, 39 W e
49 W.

C. Projeto do Circuito de Comando dos Estagios de CFP e
Inversor

O circuito de comando do conversor SEPIC e do inversor
meia-ponte € projetado da mesma maneira que o circuito de
comando auto-oscilante apresentado em [15]. Entretanto, no
conversor SEPIC, o valor da tensdo gate-source (Vgs) de Sep
ndo ¢ mantido fixo no semiciclo positivo. Esta tensdo ¢é

TABELA IV
Dados de Projeto e Componentes Calculados para o
Conversor SEPIC para CFP
Vin =220 Vyno/ 60 Hz

Tensdo de entrada

Poténcia de saida P,,=49 W
Rendimento n=85%
Frequéncia de comutagio f.=42 kHz
Razio ciclica D=0,3
Ondulag¢io da corrente de entrada ANjin =25%
Ondulag¢io da tensdo de saida Avou: = 5%
Indutor L, 28 mH
Indutor Ly, 1,1 mH
Capacitor Cs., 68 nF
Capacitor Cp,s 68 uF

0,60 l
8’2(5) [Modo de condugdo continua |
5 0.45 —
=T | ———
£ 0.40 [ Modo de condugiio descontinual—
fJ—l
g 035 [LF 49 W]
0,30 0 | |_
Q‘z B LF 3n9 W
0.25——— 1 F2aw
0,20 |=
0,15
230 250 270 290 310

Tensdo de barramento (V)
Fig. 4. Regides de operagdo do conversor SEPIC.

variavel de acordo com a LF, o que possibilita a variagdo da
razdo ciclica do interruptor. A Figura 5 mostra o circuito de
comando equivalente do conversor SEPIC com suas
respectivas formas de onda idealizadas. Nas Figuras 5.a e 5.b
as fontes de corrente is; € is> representam a corrente do filtro
ressonante refletida para o secundario do TC, para duas
lampadas de poténcias diferentes. Na Figura 5.c é mostrado o
circuito de comando equivalente do conversor SEPIC, no
qual L., representa a indutdncia magnetizante de 7Ci,
referida ao secundario. As relacdes de corrente mostradas na
Figura 5 definem a troca de polaridade da tensdo sobre Dcom
e Dz e, consequentemente, sobre Syep.

A troca da polaridade de Veup ocorre no instante que
isi/is> se igualam a in/im2. No reator eletrobnico SMPAO, a
corrente do filtro tem amplitude e frequéncia variavel, de
acordo com a poténcia da lampada. Logo, com a variagdo de
Vewp € a consequente mudanga de inclinagdo de iyi/im2, N0
semiciclo positivo de Vs ocorre variagdo de D e f; de S,
como mostrado na Figura 5. A indutdncia magnetizante de
TCjep € calculada da mesma maneira que a de 7Ci,, como
apresentado em [15]. Os componentes calculados para os
circuitos de comando do conversor SEPIC e do inversor
meia-ponte s3o mostrados na Tabela V.
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0)// = : \\\//i— >t | o . N, f -t
im’ ; ' / \/
! ‘V('MDZ : "_
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] >t ) >
t, 1, 1 6t t

Fig. 5. Circuito de comando do conversor SEPIC: (a), (b) Formas
de onda, (c) circuito equivalente.
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TABELA V
Componentes do Circuito de Comando do Conversor
SEPIC e Inversor Meia-ponte
Conversor SEPIC

Lpsen/Lssep 48 uH/ 378 pH
Dy 33V
Inversor meia-ponte

Lyin/Ls1im/Lgsiny 44 uH/ 933 uH
Dz1-Dzy 12V

D. Projeto do Circuito de Medida e Ajuste da Poténcia da
Ldampada

O circuito de medida e ajuste da poténcia da lampada deve
medir a tensdo da LF (V.r) e determinar a razdo ciclica do
estagio CFP, para que a poténcia do conversor SEPIC
corresponda, idealmente, a poténcia nominal das ldmpadas
reconhecidas. Quanto maior a poténcia da LF, maior o valor
da sua tensdo (V.p) e maior deve ser a razdo ciclica de
operagdo do estagio CFP. Como mostrado na Figura 5, a
variagdo de D do conversor SEPIC ocorre pela variagdo da
amplitude de Vemp, sendo que quanto maior o valor positivo
de Vcup, menor a razdo ciclica. Logo, deve-se ter um circuito
que faga a medida da tensdo da LF e a converta em um valor
de tensdo continua, que corresponda a razdo ciclica de
operacao do conversor SEPIC para cada LF.

O valor positivo de Veup (Vewp+) em fungdo da razdo
ciclica de operagdo do conversor SEPIC para cada LF
reconhecida (Dr) ¢ dado por:

Vewns = (VZ +V feom

)(I—DLF)

LF

Viem (2)

onde:

Vieom - queda de tensdo direta do diodo Dcoy da Figura 2;

Views - queda de tensdo direta do diodo D, do circuito da
Figura 6;

V7 - tensdo zener do diodo Dz da Figura 2.

Os valores obtidos de (2) sdo apresentados na Tabela VI.
Na Figura 6 ¢ mostrado o circuito proposto para atender os
valores de Vcup+ da Tabela VI. Este circuito atua como um
seletor de razdo ciclica, disponibilizando na sua saida os
valores de Vcup+ necessarios para cada LF reconhecida. O
circuito de selegdo de razdo ciclica (CSRC) mantém sua
tensdo de saida regulada, sendo imune a variagdes na tensio
da LF (respeitando os limites impostos pelo fabricante das
lampadas [21]), o que ¢é proporcionado pela utilizagdo do
conversor analogico-digital (A/D) ap6s a medida da tensdo
da lampada. O amp-op selecionado para o circuito é o
LM358 [31], que tem como caracteristicas baixo custo e ndo
necessitar fonte de alimentagdo simétrica, o que facilita o
desenvolvimento de uma fonte auxiliar para o CSRC.

Os comparadores CP/ ¢ CP2 atuam de acordo com a
logica apresentada na Tabela VII. Para a LF de 24 W, a
tensdo de saida dos dois comparadores ¢ zero. Para a
lampada de 39 W CP2 apresenta nivel logico 1 e para a LF
de 49 W os dois comparadores tém nivel loégico 1. Quando a
lampada for de 24 W, a tensdo de saida do estidgio somador ¢é
zero e Veyp+ € a propria tensdo de alimentagdo do amp-op
(VCC) menos a queda de tensao devido a saturagdo do
amplificador operacional. Desta maneira, VCC ¢ dado por:
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TABELA VI
Tensdes Vcmp+ e Razdes Ciclicas de Operacio para
0 Conversor SEPIC
LF24W  Dy2=020  Veupzss=14,80 V. V=80 V

LF39W  Dip3=026  Veupso+=10,40V  Vips=119V
LF49 W DLF49:O,3O VCMD49+:7,60 A\ VLF49:195 \%

TABELA VII
Atuacio de CP1 e CP2 de Acordo com as LFs
Poténciada LF (W) CPI CP2

24 00
39 0 1
49 1 1
VCC =V ypoas +V s (3)

onde V. corresponde ao valor de queda de tensdo do amp-
op quando saturado [31].

O estagio de protecdo formado por Dy ¢ Cens impede que
circule corrente do CSRC para o circuito de comando no
semiciclo negativo de Vewp. No semiciclo positivo, Cey
absorve a corrente drenada do circuito de comando para o
CSRC.

Os componentes do CSRC s@o projetados por meio de
equagdes de circuitos lineares com amplificadores
operacionais. Os principais componentes calculados sdo
apresentados na Tabela VIII.

E. Avaliagdo da Oscila¢do Autossustentada

A avaliagdo da oscilagdo autossustentada do reator
eletronico SMPAO ¢ realizada por meio do critério de
estabilidade estendido de Nyquist para as LFs reconhecidas,
24 W, 39 W e 49 W. A Figura 7 mostra o diagrama de
Nyquist do inversor meia-ponte operando com as respectivas
lampadas. Esta figura mostra que a intersecgo entre -//N ¢ a
fungdo de transferéncia dos elementos com comportamento
linear do REAO para cada lampada (Gir(s)) ocorre
aproximadamente na frequéncia de projeto para cada
lampada. Para as LFs de 24 W e 39 W o corte entre -//N e
G1r(s) apresenta um angulo de aproximadamente 45° ¢ para a
LF de 49 W o angulo € proximo a 90°. Desta maneira, os
métodos da fungdo descritiva e do critério de estabilidade
estendido de Nyquist apresentam boa confiabilidade para
serem empregados na metodologia de projeto do reator
eletronico SMPAO [32]. Da mesma forma, pode-se verificar
a existéncia de uma oscilacdo autossustentada para o reator
eletronico operando com as trés lampadas reconhecidas.

TABELA VIII
Principais Componentes do CSRC
Capacitor eletrolitico Cyp 1uF
Resistor Ry, 190 kQ
Resistor R,» 10 kQ
Resistor varidvel Ry, 5,30 kQ
Resistor varidvel R, 6,38 kQ
Resistor Ry3 10 kQ
Diodo D, UF4007
Capacitor eletrolitico C.,, 1uF
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Fig. 6. Circuito de selegdo de razdo ciclica do reator eletrénico SMPAO.
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Fig. 7. Diagrama de Nyquist para as LFs de 24 W, 39 W e 49 W.

F. Projeto do Circuito de Preaquecimento dos Eletrodos

A NBR 14418 [33] regulamenta as condi¢des de partida
de uma LF. O preaquecimento ¢ realizado fornecendo uma
energia adequada para os eletrodos antes da igni¢do, para que
a tensdo de circuito aberto necessdria para a partida da
lampada seja diminuida. Os testes de validagdo do
preaquecimento devem ser realizados segundo orientagdes da
NBR 14418 ¢ utilizando as informagdes fornecidas pelo
fabricante das LFs, neste trabalho Philips [21].

No preaquecimento por controle de tensdo, os reatores
devem alimentar os eletrodos com valores adequados de
tensdo durante as fases de preaquecimento ¢ com a LF em
funcionamento. Apdés o intervalo de preaquecimento, a
tensdo nos eletrodos pode ser mantida durante o
funcionamento da LF, atenuada ou reduzida a zero. A tensao
de ignicdo pode ser aplicada a LF simultaneamente com a
tensdo de preaquecimento. Entretanto, a tensdo na LF durante
o preaquecimento deve ser inferior ao seu valor de partida ou
estar em conformidade com os valores especificados para o
preaquecimento por corrente [33]. Para comprovar o
preaquecimento por tensdo, deve-se medir a tensdo de saida
do circuito de preaquecimento em resistores substitutos
especificados pelo fabricante das LFs.

Foram analisadas algumas solugdes de preaquecimento
dos eletrodos com o circuito de comando auto-oscilante,
como a apresentada em [34]. Entretanto, estas solugdes nio
se mostraram adequadas para o emprego no reator eletronico
SMPAO e para atender a norma NBR 14418 para as LFs
reconhecidas. Desta forma, optou-se por desenvolver um
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circuito para o preaquecimento dos eletrodos por tensdo, o
qual é mostrado na Figura 8. A topologia consiste em um
conversor Flyback, no qual as saidas sdo ligadas aos
eletrodos das lampadas reconhecidas (representados por Ry €
Ry na Figura 8) para proporcionar o preaquecimento antes da
ignicdo. O conversor Flyback opera no modo de condugdo
continua, para que sua tensdo de saida seja aproximadamente
constante, independente da resisténcia dos eletrodos, e seu
circuito de comando ¢ implementado por um CI 555, que ¢
simples e de baixo custo. A alimentagdo do conversor
Flyback ¢ feita diretamente da saida da ponte retificadora do
conversor SEPIC do reator eletronico SMPAO, representada
por V.. na Figura 8. Apos alguns segundos da igni¢do da LF,
o conversor Flyback ¢ desligado para que ndo tenha
influéncia, em regime permanente, no rendimento e na
distor¢do harmonica da corrente de entrada do reator
eletronico. O circuito de desligamento do conversor Flyback
¢ formado pelo transistor PNP 7,, R; e Cy. A constante de
tempo entre R; e Cq deve ser ajustada de tal forma que o
transistor entre na regido de corte no tempo desejado,
desconectando a  alimentagdo do CI 555 e,
consequentemente, desligando o circuito de comando do
conversor Flyback. Os dados de projeto e os principais
componentes do conversor sdo apresentados na Tabela IX.

IV. RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Nesta secao sdo apresentados os resultados experimentais
do reator eletrébnico SMPAO. Nas Figuras 9, 10 e 11 sdo

D flyl

Fig. 8. Conversor Flyback para preaquecimento dos eletrodos.
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TABELA IX
Dados de Projeto e Componentes do Conversor Flyback
Tensdo de entrada Viy =220 Ve 60 Hz

Razao ciclica D=0,3
Rendimento n=85%
Frequéncia de comutacdo fe=42kHz
Resisténcia dos eletrodos R=12Q
Tensdo das saidas V,=40V
Tempo de preaquecimento Thea: = 2,58
Capacitores de saida C,=470 nF
Indutor Flyback L,=34 mH

mostradas as formas de onda de tensdo (V;,), corrente (/) €
poténcia de entrada (P;,) do reator eletronico para as LFs de
24 W, 39 W e 49 W, respectivamente. Na Figura 9, P;, tem
valor de 27,06 W, enquanto nas Figuras 10 ¢ 11 os valores
medidos foram de 43,75 W e 51,95 W, respectivamente. Nas
Figuras 12, 13 e 14 sdo mostradas as formas de onda de
tensdo (Vir) e corrente (I1r) nas LFs de 24 W, 39 W e 49 W,
respectivamente. As poténcias medidas para as respectivas
lampadas foram 23,35 W, 39,17 W e 49,22 W, proximos ao
nominal para as trés LFs. A tensao nas lampadas esta dentro
do limite especificado pelo fabricante [21]. Os valores
medidos foram 75,32 V para a LF de 24 W, 115,6 V para a
LF de 39 W ¢ 192,7 V para a LF de 49 W. A frequéncia de
operagdo do reator eletronico SMPAO para as LFs de 24 W,
39 W e 49 W ¢ 33,97 kHz, 34,68 kHz e 40,58 kHz,
respectivamente. Estes valores estdo proximos aos fornecidos
pela Tabela III, comprovando o éxito da metodologia
empregada para determinar os pontos de operagdo do reator
eletronico.

Nas Figuras 15, 16 e 17 sdo mostradas as formas de onda
de tensdo nas LFs de 24 W, 39 W ¢ 49 W, nos estagios de
preaquecimento e igni¢do. Pelas formas de onda pode-se
observar o tempo de preaquecimento de aproximadamente
2,5 s para as trés LFs e a elevada tensfo na ignigdo. Os
valores de tensdo nos resistores substitutos foram medidos e
estiveram de acordo com os fornecidos por [21], atendendo
as exigéncias de preaquecimento. Os principais resultados
experimentais do reator eletronico SMPAO para as LFs de
24 W, 39 W e 49 W sdo resumidos na Tabela X.

E destacado que foi implementada uma fonte auxiliar para
alimentar os amplificadores operacionais ¢ o CI 555 do
reator eletronico SMPAO. Esta fonte foi conectada
diretamente a rede de energia elétrica por meio de um divisor
capacitivo e a sua tensdo de saida foi ajustada com um
regulador de tensdo LM317 [35].

TABELA X
Resultados Experimentais do Reator Eletronico SMPAQO

LF24W LF39W LF49W
Poténcia ativa de entrada 27,06 W 43,75 W 51,95 W
Fator de poténcia 0,93 0,97 0,98
Fator de crista da 1.50 147 1.48
corrente de entrada
Distor¢ao harmonica total da 9.5% 5.9% 5.8%
corrente de entrada
Atende a norma técnica Sim Sim Sim
IEC 61000-3-2 Classe C
Poténcia de saida 23,35 W 39,17 W 49,22 W
Rendimento 86,3% 89,5% 94,7%
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Fig. 17. Tensdo de preaquecimento e igni¢do para LF de 49 W (100
V/div, 500 ms/div).

V. CONCLUSAO

Neste trabalho foi apresentada uma metodologia de
reconhecimento de ldmpadas fluorescentes empregando o
reator eletronico auto-oscilante, que € uma proposta inédita
na literatura. As caracteristicas de funcionamento e a
metodologia desenvolvida permitiram implementar o
reconhecimento de lampadas de forma eficiente com um
circuito que ¢é caracterizado pela simplicidade e por ser
robusto.

As principais dificuldades em projetar um reator
eletronico para reconhecimento de lampadas fluorescentes
foram a dependéncia da carga do comando auto-oscilante e o
desenvolvimento de um circuito de preaquecimento que
atendesse a norma NBR 14418. O projeto pdde ser
desenvolvido com éxito devido a implementagdo de uma
rotina iterativa que determinou o ponto de operagdo do reator
eletronico. Nao foram empregados circuitos dedicados para
reatores eletronicos, os quais determinam alto custo para
implementar os circuitos de comando do inversor e¢ do
conversor para CFP.

Os resultados experimentais obtidos mostraram o correto
funcionamento do reator eletronico, pois as poténcias
nominais das trés ldmpadas foram atendidas com pequenos
erros. Poderiam ser acrescentadas mais lampadas a estratégia
de reconhecimento, entretanto, para cada LF adicionada,
deve-se acrescentar um amplificador operacional no
conversor A/D do circuito de sele¢ao de razio ciclica.
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Abstract — Wide bandgap semiconductors have emerged
as an attractive option for silicon (Si) replacement in
the recent years. Among the new materials, gallium
nitride (GaN) has been considered as the most promising
candidate. This paper presents an overview of the
GaN technology in power electronics. The review
focuses on the main aspects of GaN transistors, such
as electrical, thermal and economical characteristics. A
comparison between Si and GaN switching devices in a
family of synchronous buck converters designed for LED
lighting applications is also presented. This comparison
was performed using synchronous buck converters,
designed under same parameters, at five different
switching frequencies, ranging from 100 kHz to 1 MHz.
Efficiency and temperatures were recorded. GaN based
converters presented higher efficiency and lower operating
temperatures in all cases, with a maximum efficiency
of 96.8% and a minimum of 94.5%. Besides, Si-based
converters exhibited a higher performance degradation as
switching frequency and dead time increase.

Keywords — GaN, Gallium Nitride, GaN Transistors,
LEDs, Switching Power Supply.

I. INTRODUCTION

Since the beginning of power electronics with the
development of the mercury-arc rectifier, used in conversion
from AC to DC in the railways of the 1920s [1], the world
has been transformed by innovations provided by the ability
to process energy through electronic circuits. However, only
with the development of the silicon (Si) transistor in the
1940s [2], and especially the silicon metal-oxide field effect
transistor (MOSFET) in the 1970s [3], the creation of more
compact and efficient systems based on switching converters
became possible.

It is estimated that, by 2030, 80% of the world’s electricity
will be, somehow, processed by switched converters [4].
Thereby, it is expected the power semiconductor market
surpass $17B by 2020, driven, in particular, by the worldwide
trend for more energy efficient devices [5].

The development of more efficient and compact circuits
depends on improvements in the semiconductor devices used
[6]. The increase of switching frequency has been a recurrent
alternative because it allows the miniaturization of passive

Manuscript received 27/05/2017; first revision 17/07/2017; accepted for
publication 18/09/2017, by recommendation of Editor Marcelo Cabral
Cavalcanti.
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components in the circuit [7]. However, it is necessary to
minimize losses in the semiconductors, since these are one of
the major limiting factors in power converters [8].

Many advances have been made in Si semiconductor
manufacturing technology, allowing circuits to boost their
power density in a virtually linear trend, increasing about
tenfold since they appeared in the market [9]. However, as Si
technology approaches its theoretical limits of performance,
the need for a substitute of the same relevance becomes more
evident. The use of new wide bandgap semiconductors such
as gallium nitride (GaN) is still rather modest. However, it
is expected that this type of semiconductor will share up to
5% of the market in 2020 [5]. The substitution of Si by
these new materials may result in substantial gains in converter
performance in terms of efficiency, reliability, higher operating
voltages and lower thermal management requirements [10],
allowing the trend of miniaturization and efficiency increase
of power electronics systems continue to evolve.

The replacement of Si MOSFETs by GaN-based devices
in applications such as photovoltaic [11], [12], power factor
correction [13], [14], audio power amplifiers [3] , envelope
tracking [15], wireless energy transfer [16], [17], Light
Distancing and Ranging (LiDAR) [18] and motor drivers [19]
was already demonstrated.

In this scenario, the paper intends to highlight the potential
of GaN to take Si’s place in the electronic market in the
near future through an overview of main properties and a
performance comparison between both technologies.

This work is organized as follows: Section II presents
a comparison of materials used in the fabrication of
semiconductor devices, showing the relationship between each
characteristic of the material and its influence in the produced
device. The concept of theoretical limit for a semiconductor
technology is also presented; GaN semiconductors and their
types, characteristics and constructive aspects are discussed
in Section III. Design challenges posed by the emergence of
this new technology are introduced in Section IV. Section V
shows economical aspects related with the development of
GaN-based devices. An experimental comparison between Si-
and GaN-based transistors in a DC-DC converter for lighting
applications is made in Section VI. Finally, in Section VII, the
conclusions of this paper are presented.

II. MATERIAL SELECTION FOR POWER
SEMICONDUCTORS

The quality and characteristics of a semiconductor device
are determined by the characteristics of the material used
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in the fabrication process [3], [20]. Table I summarizes
some of the key parameters of Si, SiC and GaN [3], [21].
These are some of the most commonly used materials in the
power semiconductor industry. In the next subsections, each
parameter will be discussed and its implications in the final
device will be evaluated.

TABLE I
Properties of Si, SiC and GaN

Parameter Symbol Si SiC  GaN
Bandgap (eV) E, 1.12 326 3.39
Electron mobility (cm?/V - 5) L 1400 950 1500
Critical field (MV /cm) Ecir 0.23 2.2 3.3
Permittivity & 11.8 9.7 9
Thermal conductivity (W /cm - K) A 1.5 3.8 1.3
Melting point (°C) - 1414 2730 2500
A. Bandgap

Semiconductor materials, at absolute zero temperature
(OK or -273.15°C), have all their electrons confined in the
valence band, thus acquiring characteristics of an electrical
insulator. Semiconductors can start conducting electricity, as
the temperature increases, if their electrons absorb energy in
order to surpass the valence band. The amount of energy
required for the electrons to make this transition is called
bandgap [22], [23].

This energy is related to the strength of the chemical bonds
among atoms in the crystalline structure [22]. The stronger
the bond, the harder it is for a free electron to move between
atoms. Among the consequences of this phenomenon in power
semiconductors, are the lower leakage currents and higher
operating temperatures [3].

A larger bandgap allows a material to withstand higher
electric fields, making possible to use a smaller semiconductor
die for a given voltage. This has a direct impact on
the characteristics of the device, as the smaller the die,
the lower its electrical resistance and intrinsic capacitances.
Consequently its efficiency will increase [21].

Materials with bandgap larger than 3 eV are commonly
called wide bandgap semiconductors [6], [10], [24], [25].

B. Electron Mobility

Electron mobility represents the velocity in which an
electron can move in the material lattice when propelled by
an electrical field, expressed as:

v
where 0 is the drift velocity of the material and E is the critical

field applied.

The higher the electron mobility, the lower the resistance
of the semiconductor [22]. As seen in Table I, GaN has
the higher electron mobility. For this reason, GaN switches
are commonly called GaN High Electron Mobility Transistors
(GaN HEMTs).

C. Critical Field

The critical field represents the maximum electrical field
the material withstands without causing avalanche breakdown
[3]. For power semiconductors, this is directly related to the

maximum blocking voltage Vgg, given as:

1
Ver = 5 Wri frEcrit

where wy,f; is the width of the drift region.

Due to its critical field more than ten times larger than Si,
SiC and GaN semiconductors can be made with a drift region
ten times smaller for the same blocking voltage [3]. Therefore,
the distance between the transistor terminals can be drastically
reduced, producing smaller devices with lower resistances and
capacitances [25].

It is possible to evaluate the number of electrons

@

Np between the two terminals (assuming an N-type
semiconductor) using the Poisson equation [3]:
Np = % 3)
Wdriftq

In this equation ¢ is the charge of the electron
(1.6 - 1072 Coulombs) and & is the permittivity of free space.

Thus, according to (3), if a material has a critical field ten
times higher and, therefore, a drift region ten times smaller,
the number of electrons between the terminals can be 100
times higher. This explains the superior performance of large
bandgap transistor when compared to traditional Si-based
devices.

D. Theoretical Limits

One way to translate these material parameters into a
device comparison is to evaluate the theoretical limits of a
semiconductor material. The ideal on-resistance of a major
carrier device (as presented by [3]) is given by:

R _ Wdrift
DS(on) qiNp :
Combining (2), (3) and (4), one can obtain the specific on-

resistance or theoretical limit of a semiconductor technology,
which is usually measured in Q - m?:

“

4V
R()n(sp) Egrit €0 Lhn . ®)]

Equation (5) relates the maximum blocking voltage of a
device with the resistance of a specific die area. These limits
are shown in Figure 1 for Si, SiC and GaN along with the data
of some devices of different technologies [26], [27].

It is clear that GaN has the best relationship between
voltage and resistance. Although some Si-based devices were
able to surpass its theoretical limits, this evolution took almost
30 years to occur. There are already SiC devices that exceed
the best Si MOSFETs in terms of performance. These devices
are, however, limited mostly to high voltage applications,
mainly due to its production cost.

On the other hand, GaN devices have at the present time
superior performance than their Si counterparts and are, still,
in the early stages of development. This demonstrates all the
potential of this new material to take Si place in the power
electronics market in the future.
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III. GALLIUM NITRIDE TRANSISTORS

The first advances in the manufacture of GaN-based
transistors during the 90s were focused on radiofrequency
(RF) applications [28], [29] being the high electron mobility
effect of gallium nitride first demonstrated in 1975 [30]. The
first GaN transistors for the RF market appeared in 2004,
produced by the companies Eudyna Corporation, CREE,
Nitronex and RFMD [3],[31],[32].

In 2005, the process of growth GaN crystals on Si substrates
was developed, making it possible the mass production
of these devices using the tools already available for the
manufacturing of Si semiconductors [3].

The first GaN transistor specifically developed to replace Si
MOSFETs in switched applications was developed in 2009 by
Efficient Power Conversion [3]. In the same year, the cascode-
type GaN transistor was developed, specifically aimed at
higher voltage applications [33].

There are currently three types of GaN transistors for
power electronics: depletion, enhancement and cascode. The
first two are similar to traditional P- and N-type MOSFETs,
respectively. The third type consists of a hybrid topology,
since it comprises in the same package a Si MOSFET and a
GaN HEMT, as it will be detailed below.

A. Depletion Mode

Depletion mode GaN transistors, or dGaN, are normally on
devices, that is, current flows freely between drain and source
terminals when no potential is applied to the gate terminal. To
switch this type of device to off-state, a negative gate-source
voltage needs to be applied [3].

Although having blocking voltages that can exceed 1kV
[34], [35], in power electronics applications, this type of
transistor is not recommended due to safety reasons. They
are yet not commercially available as standalone devices, only
demonstrated in academic papers [7], [36], [37] or used in
conjunction with Si MOSFETS as it will be explained later
on.

B. Enhancement Mode

Enhancement mode transistors, or eGaN, are normally off,
that is, they do not present a path for conducting current
between drain and source if no voltage is applied to the gate
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terminal [3].

This type of transistor has a lower threshold voltage Vi,
than other semiconductors. Generally, commercial eGaNs
allow a maximum driver voltage in the order of 7V [38]. For
this reason, both the control circuit and the arrangement of
the circuit components require special care to ensure proper
operation of the switch.

C. Cascode

Cascode type transistors, or cGaN, are hybrids formed from
the connection of a high-voltage dGaN transistor with a low-
voltage Si MOSFET [33]. Figure 2 shows the schematic of
this device.

This arrangement allows the development of a normally
off semiconductor that withstand larger driver voltages
(determined by the Si MOSFET used) [39]. The command
signal is applied directly to the Si MOSFET, which controls
the conduction of the GaN transistor. When in conduction, the
current flows through both semiconductors and, when blocked,
the voltage is applied on the GaN transistor.

In this configuration, the on-resistance of the low-voltage
MOSFET is much lower than that of the GaN transistor, the
latter having a dominant behavior in relation to conduction
losses [39]. If a smaller voltage GaN transistor is used, the
participation of the MOSFET in the on-resistance of the final
semiconductor increases, eliminating the advantages of using
a hybrid topology. For this reason, cascode transistors are only
feasible for blocking voltages greater than 200V [3].

IV. DESIGN CHALLENGES

With the use of a new and still little explored technology,
there is a need to deepen the techniques used in the design of
the circuits in which these new products are inserted.

It is important to emphasize that GaN transistors have
a lateral structure, that is, the conduction of the electrons
between the terminals occurs in the horizontal plane, allowing
the device terminals to be placed side by side in the
semiconductor die [40]. Among the advantages of this
arrangement are the lower capacitances of the device and
the absence of wired connections between die and external
terminals, drastically reducing the parasitic resistances and
inductances of the device [37],[41].

Simple processes such as soldering become decisive in the
operation of the converter, as in the case of the GaN transistors
used in this paper, where most of the heat lost in the switch is
dissipated on the printed circuit board through the terminals.

Moreover, despite guaranteeing lower switching losses
and thus allowing higher switching frequencies, the lower
capacitances of the GaN semiconductors also make them more
sensitive to the parasitic components of the circuit in which
they are inserted. In fact, as the switching frequency increases,
the parasitic components inserted in the current path become
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the limiting factor [42]. As demonstrated by [42], a 1.2
nH difference in the parasitic inductance in series with the
switches of a synchronous buck can cause up to 75% increase
in the peak voltage applied to the main switch of the converter.

Techniques such as the use of multilayer printed circuit
boards and the insertion of decoupling capacitors under the
switches are recommended by manufacturers in order to
minimize the effects of circuit’s parasitic inductances [38],
[42].

V. TECHNOLOGY COST

One of the factors that determines the characteristics and,
specially the cost of GaN transistors is the crystalline substrate
in which the layers of GaN and other materials that constitute
such devices are deposited [43]. Due to the compatibility
of atomic structures, GaN substrates are the ideal choice
for use in the fabrication process. However, the availability
of material and manufacturing costs makes the use of GaN
substrates uncommon [3]. In applications such as LEDs
and RF transistors, sapphire substrates are widely used [44].
However, due mainly to its low thermal conductivity, this
material is not commonly applied in transistors for power
electronics. SiC on the other hand, presents excellent thermal
and electrical properties [26]. Its cost, however, is quite high.
In the last years, there has been an investment in the research
and development of GaN semiconductors with Si substrates,
allowing cost reduction by using the existing Si semiconductor
production structure [3]. For this reason, the majority of
commercially available GaN transistors is, nowadays, made
with Si substrates.

Figure 3 highlights the key characteristics of Si and SiC as
substrate for producing GaN HEMTs. Outer rings represent
better characteristics for device fabrication.

Material
cost

Si

Electrical
performance

Epitaxy
cost

Thermal
performance

Fig. 3. Characteristics of Si and SiC as substrate for GaN transistors.

Packaging
flexibility

VI. PERFORMANCE COMPARISON

This section presents a comparison between Si and GaN
devices in a family of synchronous buck converters used as
drivers for a high power LED.

A previous version of this work was published by the
authors in [45]. For this paper, the loss analysis was redone
using the SIMETRIX/Simplis simulator due to its "efficiency
analysis" tool.

A. Power Topology

The converter used in this work is a synchronous buck
converter operating in continuous conduction mode (CCM).
Five different switching frequencies were selected, 100 kHz,
250 kHz, 500 kHz, 750 kHz and 1 MHz. Figure 4 shows the
converter circuit.

ILED

Fig. 4. Synchronous buck converter with LED load.

In order to establish a fair comparison between Si and GaN
devices, two identical converters were built for each switching
frequency, one with Si switches and one with GaN transistors.

Table II presents the main parameters of each converter. A
Bridgelux BXRC-50C4000-F-24 power LED was used as load
in all the cases.

TABLE II
Converters Specifications

Parameter Symbol Value
Input voltage (V) Vin 48
Output voltage (V) Vour 28.3
Output current (A) lout 0.8
Output power (W) Pour 22.6
Switching frequency (kHz) fsw 100-1000
Inductor current ripple (%) AlLg 30
Output voltage ripple (%) AVp 1

The Si-based converters use the IRF7492 MOSFET from
International Rectifier while the GaN switches used in the
prototypes are the enhancement mode EPC2012 from Efficient
Power Conversion. These devices were selected because of
their similarity, especially regarding the voltages and currents

capabilities. Table III shows the main parameters of the
semiconductors.
TABLE III
Switches Specifications
Parameter IRF7492 EPC2012
Drain-source voltage (V) 200 200
Continuous drain current (A) 3.7 3
Maximum on-resistance (m£) 79 100
Typical on-resistance (m£2) 64 70
Total gate charge (nC) 39 1.5
Package SO8 LGA

In the synchronous buck converter, the switches operate in
a complementary way with a dead time between the turn-off
of one switch and the turn-on of the other. During this short
period of time, current flows through the intrinsic diode of the
low-side transistor. Gallium nitride devices are known for the
lack of a p-n junction intrinsic body diode, but instead, they
conduct current through the channel when reversed biased.
This characteristic provides zero reverse recovery losses, but
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adds a higher voltage drop (approximately twice the voltage
drop of Si body diodes) when conducting during this interval.

In order to investigate the effects of this behavior
in the converter performance, each prototype was tested
with and without an external diode (MBR2H100 from On
Semiconductor) connected in parallel with the low-side
switch. Besides, two different dead time values were tested
in each case, 25 ns and 50 ns.

The inductor and the input and output capacitors of
the converters were designed according to the parameters
presented before and the closest commercially available value
was chosen in each case. For simplicity, the input capacitor
value was set to match the output one.

The same printed circuit board (PCB) layout was used for
both technologies at all frequencies, in order to minimize
possible mismatches caused by parasitic components of the
tracks, such as resistances and inductances. Due to different
voltage levels of gate drivers, two separate PCBs were made
for them. The connections between the driver board and the
converter itself were made using spring-loaded pins. Figure 5
shows the built converters for Si (top) and GaN (bottom). As it
can be observed, a generic footprint that can fit both SO8 and
LGA packages was used for the transistors.

AR ) | HE°H
[:58!1 1 Wy
L 5 ]

Fig. 5. Converter prototypes using Si (top) and GaN (bottom).

B. Driver Circuit

Two complementary PWM signals were used to drive
the switches. These signals were generated by a Texas
Instruments F28377S Digital Signal Processor with selectable
frequency, duty cycle and dead time between both signals.
The high precision PWM module was used to ensure accurate
timings even at high frequencies. The above-mentioned
parameters were set manually prior to operation in order to
obtain the right output power at the load.

The silicon-based driver circuit uses the MAX15019 IC
from Maxim Integrated with an external bootstrap diode used
to reduce power dissipation inside the IC package. The supply
voltage for the Si gate driver is 10 V. For the GaN driver, a
LM5113 from National Semiconductor was chosen. This IC
is specifically designed for enhancement mode GaN switches,
as it provides a regulated high-side voltage to avoid damage to
the semiconductors as the output load increases. The supply
voltage for this driver is 5 V.

As stated earlier, the driver board was separated from the
power board to keep the same layout. The layouts for the
driver boards were designed to be as similar as possible.
Figure 6 presents the gate drivers’ circuits.
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C. Measurement Setup

The overall efficiency was measured with a Yokogawa
WT1800 Precision Power Analyzer, while the temperatures
were recorded with a Fluke Ti32 Thermal Imaging Camera.
The power consumption of the drivers was not considered.

The results were taken after thermal stabilization, which
occurs usually after two minutes of operation. The only
exceptions were the Si prototypes at 750 kHz and 1 MHz
in which the high-side transistor reached a temperature that
could potentially damage the device, so the test was stopped
and the data logged when this switch temperature exceeded
100°C. No heatsink or air cooling system was used in any of
the prototypes.
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GND
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GND
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Fig. 6. Si (top) and GaN (bottom) driver circuits.

D. Experimental Results

Figure 7 shows the efficiency plots for the converters
without and with the parallel diode, respectively. At 100 kHz,
both semiconductors presented very similar performance. At
higher frequencies however, where the switching losses are
dominant, GaN devices exhibit better efficiency.

Furthermore, not only the GaN-based converters present
higher efficiency in almost all scenarios, but also the
performance decay when increasing the switching frequency
is less significant in this type of semiconductor. Over the
entire frequency range, from 100 kHz to 1 MHz, the difference
between the highest and the lowest efficiency with GaN was
only 2.3% in the worst case, with parallel diode and a 25
ns dead time. Without external diode, the difference was
only 1.8% for the same dead time, yielding that despite GaN
transistors have a higher reverse voltage drop than Si, the
benefits of not having reverse recovery losses overcome this
issue for applications where the switch has to conduct current
reverse biased for a short period of time. For the Si-based
converters, the efficiency decay was 5.4% and 4.5% under the
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same conditions.
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Fig. 7. Efficiency results of the tested converters without (top) and
with (bottom) parallel diode.

E. Loss Analysis

The development of analytical models for GaN transistors
is currently a key topic for high frequency converters.
Different models with different levels of complexity were
demonstrated in the past few years [41], [46]-[48]. Factors
such as switching frequency, converter topology and parasitic
elements play a major role in the circuit’s behavior, directly
impacting the model. This result in models that are only suited
for one application and/or switching frequency.

As demonstrated by [47], the insertion of current and
voltage probes in the circuit to measure the power loss, adds
parasitic components into the power loop, modifying the
switching behavior. For this reason, probes for measuring
the dissipated power in each element of the converter were
not included in the PCB. Thus, the power loss breakdown
was obtained by simulation. SIMetrix/SIMPLIS simulator
was chosen in order to obtain a better approximation of the
components models near the operation point. SPICE models
provided by the component manufacturers were used to extract
the parameters used in simulation. The gate driver circuits
were also modeled. Figure 8 presents the simulation results of
the converter in one of the four tested cases, without the diode
in parallel with the low side switch and a dead time of 25 ns.
The absolute error between the simulation and experimental
results was below 4.5% for all cases with an average of
2.65%. The components temperature was not considered in

the simulation. As can be seen in Figure 8, the losses of
the inductor play a major role in the overall efficiency for
both Si and GaN switches at low frequencies, while switching
losses become more pronounced as the frequency increases,
especially in the Si-based converter. This yields that, despite
having less on-resistance than GaN, the parasitic capacitances
and inductances of the Si device result in decreasing the
converter efficiency. Furthermore, in the GaN-based converter,
the losses are better distributed in the circuit, especially at
higher frequencies.

VII. CONCLUSIONS

Large bandgap semiconductors, such as SiC and especially
GaN, have emerged in recent years as possible substitutes for
Si devices so that power electronics can continue to exceed
limits and increase the performance of static converters. In
this way, higher power densities, higher operating frequencies
and lower volumes can be achieved without sacrificing system
efficiency.

Unlike Si devices, GaN semiconductors are still in their
early stages of development, and still have a long way
to go, both in terms of performance improvements and
manufacturing costs. Despite having virtually no participation
in the power electronics market, GaN semiconductors are
already present in the academic environment in many
applications. Their characteristics such as higher operating
temperatures, lower intrinsic capacitances and higher blocking
voltages capabilities make them promising candidates to
replace Si in the next few years.

In addition, issues that are still little explored at local level,
like layout choices and their implications on the final product
still need to be improved. With this, the problems faced in the
transition between switches from Si to GaN can be reduced.

Regarding the LED driver, the experimental comparison
showed superior performance of GaN transistors in almost
all tested cases. Despite having a higher on-resistance
than the IRF7492, the smaller capacitances of the EPC2012
demonstrated that the switching losses play a major role in
the overall efficiency of the converter, especially at higher
frequencies.

The presented results highlight the potential of GaN for
taking the silicon place in the power electronics market in
the future. As the demand for more compact and efficient
converter increases, the need for high performance devices
also grows. Besides, the silicon technology is approaching its
theoretical limits. Therefore, it creates an encouragement for
the insertion of GaN devices in the market in the near future.
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Resumo — Este trabalho propde uma técnica para a
reduciio da capacitiancia de barramento em topologias de
estagios de poténcia integrados aplicada ao acionamento
de LEDs. Esta reducdo ¢é possivel através de um
controlador Proporcional Integral Ressonante. Mesmo
com a reducio do capacitor de barramento, a ondulacio
da corrente nos LEDs é mantida constante e dentro dos
limites recomendados pela IEEE Std 1789. E abordada a
distor¢cio da corrente de entrada devido a aplicacio do
controle, visando a concordidncia com a norma
internacional IEC 61000-3-2 classe C para equipamentos
de iluminacdo. SAo apresentados os resultados
experimentais de um prototipo dedicado a acionar 32
LEDs com 700 mA, com o intuito de validar e avaliar a
viabilidade da técnica proposta.

Palavras-Chave — Conversores Integrados, Correcao
do Fator de Poténcia, Iluminacio Semicondutora,
Reducio de Capacitincias.

RESONANT CONTROL APPLIED TO BUS
CAPACITANCE REDUCTION IN
INTEGRATED DOUBLE BUCK-BOOST FOR
LED DRIVER

Abstract — This work presents a new technique aiming
the reduction of the bus capacitance in topologies with
integrated power stages to feed LEDs. This reduction is
possible through the application of a Proportional
Integral Resonant controller. Even with the bus capacitor
reduction the LEDs current ripple is kept constant and
within the limits recommended by the IEEE. The input
current distortion due to the control law is also
addressed, aiming at compliance with the standard
IEC 61000-3-2, Class C. The experimental results are
presented for an LED driver prototype devised to supply
700 mA to a string of 32 high-power LEDs, which has
been implemented to prove the good performance and
the feasibility of the proposed technique.

Keywords — Capacitance Reduction,
Converters, LEDs, Power Factor Correction.

Integrated
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para publicacdo em 02/10/2017 por recomendagao do Editor Marcelo Cabral
Cavalcanti.

I. INTRODUCAO

Os diodos emissores de luz (LEDs) estdo gradualmente se
tornando a principal fonte de iluminagdo artificial nas mais
diversas aplicagdes. Este fato se d& pelas caracteristicas
altamente  atrativas  desses semicondutores, quando
comparado com as demais fontes artificiais de luz. Dentre
estas caracteristicas, destacam-se a elevada eficacia
luminosa, pequeno tamanho, robustez, rapida resposta
luminosa, elevado indice de reprodugdo de cores ¢ elevada
vida util [1]-[3].

Em muitas aplicagdes, tais como iluminagdo publica e de
exteriores, a vida util e a baixa manutengao sdo certamente o
principal atrativo. E estimado que a vida util dos LEDs
alcance 50.000 horas [4]. No entanto, os sistemas eletronicos
dedicados ao acionamento desses semicondutores (drivers)
utilizam capacitores eletroliticos. Esta tecnologia de
capacitores possui reduzida vida ttil, quando comparada a
dos LEDs, cerca de 10.000 horas. Estes componentes, ainda
sdo responsaveis por 50% das falhas em sistemas eletronicos
[5], [6]. Estes fatores implicam na limitagdo da vida util dos
drivers muito abaixo daquela dos LEDs.

Estes drivers utilizam capacitores eletroliticos devido a
grande diferenca entre o valor instantaneo da poténcia de
entrada e a poténcia de saida, como ilustrado na Figura 1.
Esta grande diferenga ocorre devido a duas caracteristicas
buscadas. Na entrada, ¢ exigida uma corrente
aproximadamente senoidal, com conteido harmdnico
limitado pela norma IEC 61000-3-2 classe C [7]. Na saida a
corrente nos LEDs deve possuir pequena ondulagdo, para
minimizar a ocorréncia de cintilamento e danos a saude [8],

[9].

Vin
t
Pin
....... AU PR N SN SO WP
t

0 Tr/2 Tr
Fig. 1. Formas de onda da tensdo de entrada (Vin), corrente de

entrada (Iin), poténcia de entrada (Pin) e poténcia de saida (Po).
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Com o intuito de solucionar este problema de
incompatibilidade entre a vida util dos drivers e dos LEDs, ¢é
buscada a substitui¢ao dos capacitores eletroliticos por outras
tecnologias, com maior vida util. No entanto, capacitores de
maior vida util, como os de filme, apresentam menor relagao
entre volume e tensdo de operagdo. Além disso, estes
capacitores, geralmente, ndo possuem elevados valores de
capacitancia.

Muitos trabalhos vém sendo publicados visando reduzir
do valor da capacitancia de barramento em drivers para
LEDs. Esta redugdo tem por objetivo possibilitar a
substitui¢ao dos capacitores eletroliticos destes sistemas.

Solugdes apresentadas em [10]-[12] se baseiam no
controle da corrente de entrada, seguindo uma referéncia
distorcida. Isto implica na redugdo da diferenga entre os
valores instantaneos da poténcia de entrada e saida do driver.
Esta solugdo demanda duas malhas de controle, uma rapida
para o controle da corrente de entrada e outra lenta, para o
controle da tensdo de saida.

Outra solugdo é a conexdo em cascata de conversores
[13], [14], com um estagio dedicado a correcdao do fator de
poténcia (estagio PFC) e outro para o controle de poténcia
(estagio PC). Esta solugdo utiliza uma malha de controle para
a corrente de entrada, com referéncia senoidal distorcida, e
outra malha de controle para manter o valor médio da
corrente nos LEDs.

Em [15] e [16] é proposta a conexdo otimizada de
conversores, um deles dedicado a corre¢do do fator de
poténcia e outro processando apenas a ondulagdo de baixa
frequéncia do primeiro conversor. Em [17] é proposta uma
técnica ativa para a compensacdo da ondulagdo da corrente
nos LEDs para reduzir o valor do capacitor de barramento.
Através da modulagdo da razdo ciclica de um conversor de
estagios integrados os autores foram capazes de reduzir o
valor da capacitancia de barramento em 46,3%.

Nesse trabalho ¢ apresentada uma nova técnica para
reduzir o valor do capacitor de barramento de topologias com
estagios de poténcia integrados. E proposto um controle
proporcional integral ressonante (PIR) para a corrente nos
LEDs. Esta técnica de controle garante baixa ondulacdao da
corrente de saida e ainda o valor médio da mesma. Desta
forma, o valor do capacitor de barramento pode ser reduzido,
sem que altere a ondulag@o da corrente nos LEDs.

Através dessa proposta de controle aplicada a reducdo da
capacitancia de barramento, ¢ possivel obter redugdes de
quase o dobro de outras solugdes apresentadas na literatura.
Isto é realizado apenas com alteragdo na lei de controle do
conversor, sem a adicdo de circuitos extras para o
processamento de energia. No entanto, a magnitude de
aplicacdo dessa solugdo ¢ limitada pela distor¢do maxima da
corrente de entrada, dada pela IEC 61000-3-2.

A metodologia de projeto, bem como os resultados
obtidos sdo discutidos nas proximas segdes, organizadas
como segue. Na Secdo II ¢ apresentada a metodologia de
projeto do conversor integrado duplo Buck-Boost (IDBB). A
Secao III apresenta a técnica de controle proposta e o projeto
do compensador. A Secdo IV apresenta os resultados
experimentais que validam a metodologia proposta. Por fim,
na Se¢do V sdo feitas as consideracdes finais ¢ uma
discussdo acerca dos resultados obtidos.

Eletron. Potén., Campo Grande, v. 23, n. 1, p. 98-107, jan./mar. 2018

II. PROJETO DO CONVERSOR INTEGRADO DUPLO
BUCK-BOOST (IDBB)

O conversor utilizado ¢ o resultado da integracao de dois
conversores Buck-Boost operando com mesma frequéncia e
razdo ciclica. Cada um destes conversores ¢ dedicado a um
dos estdgios de poténcia, e a topologia integrada ¢
apresentada na Figura 2, obtida através do método descrito
em [14]. Este conversor foi escolhido devido a sua
simplicidade e ainda por ndo possuir restrigdes quanto a
escolha da tensdo de barramento para que possua reduzida
THD [18]. A metodologia de projeto mostrada aqui ¢ uma
alternativa para aquela apresentada em [17] e [19], propondo
um método diferente para o projeto dos capacitores de
barramento e saida do driver. Esta metodologia consiste na
definicdo da ondulagdo da tensdo de barramento em fungao
da ondulacdo da corrente nos LEDs através da fungdo de
transferéncia do conversor, ¢ ndo pelo ganho estatico [17],
[19].

DPF'(' D] Dl'l'
e
L VHJ—CH + R,
¥

Vll VLEDS

A A+
3 Filtro v
2~ De EMI ®

Fig. 2. Conversor integrado duplo Buck-Boost (IDBB).

A. Projeto do Indutor PFC (Lpgc)

O indutor do estagio de entrada do conversor (PFC) ¢
projetado através da defini¢do do valor médio da poténcia de
entrada [17], e pode ser resumida em:

D? VPZUTOTAL

1
4P fs W

Lppc =

onde D ¢ o valor da razao ciclica, definida de tal forma a
garantir 0 modo de conducdo descontinua de ambos os
estagios de poténcia. Vp é o valor de pico da tensdo de
entrada, Py € o valor da poténcia de saida e fs € a frequéncia
de comutagdo do driver. Ainda, 57074, € o valor do
rendimento total esperado.

B. Projeto do Indutor PC (Lpc)

Através da definicdo do valor médio da poténcia
processada pelo estagio de controle de poténcia (PC) ¢
possivel determinar o valor do indutor Lp¢ por:

D? Vg npc

2
2P fs @

Lppc =

onde V3 é o valor médio da tensdo de barramento definida
pelo projetista, e npc € 0 rendimento estimado para o estagio
de controle de poténcia.

C. Projeto do Capacitor de Saida (Cp)

O valor do capacitor de saida pode ser encontrado através
de:
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1 toz
Co = J i (t)dt 3
0 AVOHF tor co ( )

onde AVoyr ¢ a ondulagdo em alta frequéncia da corrente nos
LEDs. Os limites de integragdo (Zp; ¢ fo;) € a equacdo que
descreve a corrente no capacitor (ico(?)) no intervalo de
integragdo sdo dados respectivamente por:

tor =D T; 4)
R I,
toz = VD Ts — VLPC + to1 ®)
o o
. _ VgD %
ico(t) _L—TS_L_(t_DTS)_IO (6)
PC PC

onde 7, ¢ valor médio da corrente de saida, T ¢ o periodo de
comutacdo, e V, € o valor médio da tensdo de saida do driver.
A ondulagdo da tensao de saida (4Voyy) é dada por:

AVoyr = AiogrRieps (7

onde R;pp, € a resisténcia equivalente do modelo da carga
LED. dioyr é a ondulagdo na frequéncia de comutacdo da
corrente nos LEDs, este valor ¢ sugerido por [8] e [9] e ¢
dado por:

Aioyr =2 Mod%(f) I, ®)

Mod%(f) = 0,0333f )

onde Mod%(f) ¢ o valor da modulacdo da corrente nos LEDs
na frequéncia f.

D. Projeto do Capacitor de Barramento (Cp)

O capacitor de barramento ¢ projetado para filtrar a
ondulagdo da tensdao de barramento no dobro da frequéncia
de alimentagdo do conversor, isto ¢, em baixa frequéncia
(120 Hz). Como mostrado em [17] e [19], este capacitor ¢
definido por:

o= D?V,?
P8 Vg Lprc fs fr AVp

(10)

onde fz ¢ o valor da frequéncia da rede.

No entanto, o valor da ondulagdo méaxima da tensdo de
barramento, 4V, ¢ definido de uma forma diferente do que
nestas referéncias.

Para definir o valor da ondulagdo da tensdo de
barramento, a funcdo de transferéncia que relaciona as
perturbagdes na tensdo da saida com as perturbagdes na
tensdo de barramento deve ser considerada:

Avo(s) B
Avb(s)

Vg D? (11)
Vo Lpc Co fs

1 Vy2D? '
+ +
s (RLEDS Co " 2V, % fs Lpc C

Gavorvp (5 ) =

100

Esta considerag@o ¢ feita porque a ondulacdo de baixa
frequéncia da tensdo de saida ¢ definida pela ondulacdo na
mesma frequéncia da corrente nos LEDs. E a ondulagdo da
corrente de saida ¢ limitada pelas recomendagdes de [8] e
[9].

Este novo método considera que a ondulacdo da tensdo de
barramento ¢ uma componente CA e, assim, ndo pode ser
definido pelo ganho estatico do conversor [17], [19]. O
ganho estatico relaciona apenas o valor CC, isto ¢, o valor
médio do sinal. E entdo ndo pode ser utilizado para
determinar a ondulacdo da tensdo de barramento.

De (11) ¢é obtida (12) que descreve o valor da ondulacao
da tensdo de barramento, isto €, a parcela CA desta tensdo:

Avo(s)
Avb(s) = ———— (12)
AvoAvb(s)

sendo a ondulagdo em baixa frequéncia da tensdo de saida
dada por:

Avo(s) = —

Aio pR pps ( PAT ) (13)

2 s?2 4+ (2wg)?

onde Aio;r ¢ a ondulagdo em baixa frequéncia (120 Hz) da
corrente de saida, sugerida por [8] ¢ [9]. O valor wy ¢ a
frequéncia angular da rede (w, =2 7 f}, ).

Substituindo (13) em (12) obtém-se a equagdo que
descreve a ondulagdo da tensdo de barramento, componente
CA, no dominio da frequéncia:

_AiOLFZRLEDs( . 2wy 2)
2
Avb(s) = s*+ (2wy)

VBD2 '
Vo Lpc Co fs (14)

1 V32D?
s+ +
(RLEDS Co

2V, fs Lpc Co

Fazendo a transformada inversa de Laplace de (14)
encontra-se a equacao que descreve a ondulagdo da tensao de
barramento no dominio do tempo. Aplicando o teste da
derivada primeira encontra-se o instante #,,,y €m que ocorre o
valor maximo desta equagdo, isto €, o valor de pico da
parcela CA da tensdo de barramento. Assim, a ondulagdo da
tensdo de barramento em 120 Hz pode ser dada por:

AVy = 200D (tyax) (15)

onde Avb(tyy) € o valor de pico da parcela CA da tensdo de
barramento.

Um driver para alimentar 32 LEDs com corrente média de
700 mA foi projetado seguindo esta metodologia
apresentada. A Tabela I apresenta os principais pardmetros
de projeto ¢ a Tabela II apresenta os principais resultados do
projeto.
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TABELA 1
Especificacoes de Projeto

Tensdo de entrada 220V RMS, 60Hz

Corrente de saida Io =700 mA

32 x LUXEON Rebel

LEDs Riepa = 0,66 Q (cada)
Vieps = 2,73 V (cada)

Frequéncia de Comutagao fs=80kHz
Tensao de Barramento V=200V
Razao ciclica D=03

TABELA 11

Resultados de Projeto

Descri¢iao Simbolo Valor
Indutor do estagio PFC Lprc 381 pH
Indutor do estagio PC Lpc 315 pH
Capacitor de Barramento (Nominal) Cp 103 pF
Capacitor de Saida Co 10 pF
MOSFET N FQAS8N100C
Diodos D, UF 5408
Indutor do Filtro Lf 1,8 mH
Capacitor do Filtro Cf 220 nF

III. TECNICA DE CONTROLE PROPOSTA

Normalmente os sistemas de controle em drivers para
LEDs s3o dedicados a assegurar apenas o valor médio da
corrente de alimentagdo desses semicondutores. Este trabalho
propde utilizar a malha de controle para controlar também a
ondulagdo em baixa frequéncia dessa corrente. E, assim,
tornar possivel a redu¢do do capacitor de barramento sem
que a ondulagdo da corrente nos LEDs aumente. Para
alcangar tal objetivo, a lei de controle deve rastrear uma
referéncia de corrente similar a apresentada na Figura 3, e
descrita por:

Ref(t) =1, + Aioyp sin(4mfrt + @) (16)
onde fo é o valor médio e dio;r é a ondulagdo da corrente
nos LEDs em 120 Hz. O angulo ¢ é a defasagem entre a
tensdo da rede e a referéncia.

A malha de controle é apresentada na Figura 4.

Ref(t) 5

Io Aiogp

\

Tr
Fig. 3. Referéncia de corrente dos LEDs.
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Fig. 4. Malha de controle com referéncia utilizada.

Dessa forma o valor da capacitincia de barramento pode
ser reduzido, sem que a ondulagdo da corrente de saida
aumente, uma vez que esta esta sendo controlada.

Para alcancgar este objetivo é proposta a utilizacdo de um
controlador do tipo Proporcional Integral Ressonante (PIR).
Este controlador possui ganho infinito nas frequéncias de
interesse, isto ¢, 0 Hz (valor médio) e 120 Hz (ondulagdo de
baixa frequéncia).

O estagio que controla a poténcia fornecida a carga ¢ o
estagio PC do driver. Assim, o controle PIR deve ser
projetado para controlar este estagio. A planta que descreve
as variagdes na corrente dos LEDs por variagdes na razdo
ciclica tem fun¢fo de transferéncia dada por:

V°D
V, L R
Grop(s) = () 1PC fs L;DSZDZ (17)
Cos + z
Rieps 2V, % Lpc fs

O grafico de Bode em malha aberta ¢ apresentado na
Figura 5. Este grafico apresenta o comportamento do sistema
sem e com o compensador PIR, dado por:

0,458s> + 864s2 + 5,429E5s + 1,137E8

(18)
s3 + 5,685E5s

PIR(s) =

O polo real ¢ alocado em 0 Hz (parcela integral). Os polos
complexos conjugados sdo alocados em 120 Hz (parcela
ressonante), com amortecimento nulo. Os zeros foram
alocados de tal forma se obter maior margem de ganho
possivel com margem de fase minima de 60°. Na Figura 5 ¢
possivel observar o ganho infinito em 0 Hz ¢ em 120 Hz.
Essa caracteristica implica em erro desprezivel em regime
para o valor médio e para a ondulagdo em 120 Hz da corrente
nos LEDs. As margens de fase e de ganho ficaram em 60,1°
e 11,2 dB, respectivamente.

A aplicacdo deste compensador implica que, idealmente, a
ondulagdo na corrente dos LEDs permanecera igual a
referéncia independentemente do valor do capacitor de
barramento.

No entanto, esta redugdo implica na distor¢do da corrente
de entrada do driver. Isto acontece porque a topologia
analisada possui estagios de poténcia integrados, isto &,
ambos 0s estagios estdo sujeitos a mesma razao ciclica. A
corrente de entrada é funcdo do valor da razdo ciclica, como
descrito a seguir:

Jin(e) = Lm0 (19)
" Rppc(®)
2 Lppc fs
Rppc(t) = — 2 - 20

101



Diagrama de Bode
Gm = ,l 1,2 dB (2,797e+0‘73 Hz), Pm = 60,1° {I tl Se{rOJ Hz)

)
A
Qs
el
2 .
'q
el i
)
z !llllllllllllllll IM
o
<
Q
v
@ 13
- o
Frequéncia (Hz)
Fig. 5. Grafico de Bode da planta ndo compensada (pontos) e

compensada (solida).

Assim, a redugdo do valor do capacitor de barramento ¢
limitada pela distor¢@o da corrente de entrada do driver. Para
encontrar a relacdo entre tal distor¢do e a redugdo de Cjp,
deve ser encontrada a equagdo que descreve a corrente de
entrada do driver em malha fechada, como ¢ apresentado na
préoxima Secao.

Analises prévias mostram que esta técnica de controle é
aplicavel em qualquer sistema operando em modo de
conducdo descontinua. No entanto nao foram avaliadas as
implicagdes da operagdo em CCM no desempenho do
controlador.

IV. EQUACAO DA CORRENTE DE ENTRADA

Para encontrar a influéncia do controle em malha fechada
e a reducdo do capacitor de barramento na distor¢do da
corrente de entrada é proposta a representacdo mostrada na
Figura 6.

A Figura 6 representa o acréscimo da ondulacdo de baixa
frequéncia na corrente nos LEDs como consequéncia da
ondula¢do da tensdo de barramento, que por sua vez tem

origem na tensdo da rede retificada (Vi ).

Ondulagéo de baixa frequéncia

Gron(s)

Grypu(s)

Fig. 6. Diagrama de blocos proposto.
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As fungdes de transferéncia (FT) apresentadas na Figura 6
relacionam as perturbagdes, isto é, as componentes CA dos
sinais considerados, como seguem:

. Gypri(s): Esta FT relaciona a ondulagao da tensdo de
barramento com a tensdo de entrada retificada (Vret(t)) do
driver, dadas respectivamente por:

Vret,,q D?
Vi Lprc fs
Gypyi(s) = 21
VbVL( ) Cos N (DZTS N VretAVGZ DZTS ) ( )
5 2Lpc Vg2 2ZLprc
Vret(t) = Vp|sin(2ufrt) — Vret, el (22)

onde Vret,y € 0 valor médio da tensdo de entrada retificada.

. Giomp(s): Esta FT relaciona a ondulacdo de baixa
frequéncia da corrente nos LEDs com a ondulago da tensdo
de barramento, ¢ ¢ dada por:

Vg D? 1
V, L R
Giovp(s) = 2 Plc Is ;EgSDZT . (23)
o+ (g 2 27T
0% Rieps VO2 2 Lpc

Do diagrama apresentado na Figura 6, é possivel obter a
equagdo no dominio da frequéncia que descreve o valor da
razdo ciclica do conversor integrado operando em malha
fechada, considerando a ondulagdo da tensdo de barramento,
dada por:

Ref (s) — Vret(s)Gypyi () Giopp (s)

24
ﬁ(s) + Gop(S) 9

d(s) =

Da transformada inversa de (24) resulta a equacdo da
razdo ciclica do conversor no dominio do tempo. Assim, ¢é
possivel encontrar a equagdo que descreve a corrente de
entrada do conversor integrado operando em malha fechada
considerando a ondulag@o da tensdo de barramento dada por:

2
lin(t) = Vin(t)M. (25)
2 Lppcf s

Através da Transformada de Fourier de (25) € possivel
encontrar a equagdo que descreve a amplitude de cada uma
das harmonicas da corrente de entrada, em fungdo da
capacitancia de barramento.

Considerando os valores de projeto apresentados na
Tabela I, a amplitude das harmoénicas da corrente de entrada
do conversor IDBB operando em malha fechada podem ser
plotadas em fungdo do valor de Cz e do angulo ¢. Estes
graficos sdo apresentados na Figura 7, Figura 8 e Figura 9.
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3* Harmonica - 180Hz (A)

\ 5
90
Cy(uF) 70 20 %0 60)

105 360
Fig. 7. Amplitude da 3* harmoénica de corrente de entrada em
fungdo do valor de Cjp e ¢.

5* Harmonica - 300Hz (A)

Fig. 8. Amplitude da 5" harménica de corrente de entrada em
fungdo do valor de Cjp e ¢.

7* Harmonica - 420Hz (A)

270

Fig. 9. Amplitude da 7* harmoénica de corrente de entrada em
funcdo do valor de Cp e ¢.

As harmonicas de maior ordem foram omitidas devido a
pequena amplitude dessas. E importante notar que estes
graficos foram obtidos através da solugdo numérica da
Transformada de Fourier da corrente de entrada para o caso
exemplo da Tabela I.

Os valores da distor¢do harmonica total (THD) e do fator
de poténcia (PF) também podem ser plotados, como
apresentado na Figura 10 e na Figura 11, respectivamente.

Como pode ser observado nos graficos, a menor distor¢ao
da corrente de entrada acontece quando a defasagem angular
entre a tensdo de entrada e a referéncia da corrente de saida
(¢) € 180°. O grafico apresentado na Figura 12 mostra a
amplitude das harmoénicas da corrente de entrada
(normalizadas pela valor da fundamental) em fung@o do valor
do capacitor de barramento, considerando ¢ =180°. A
Figura 12 ainda mostra os valores estabelecidos pela norma
IEC 61000-3-2, para o dado caso.
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Fig. 10. Valor da THD da corrente de entrada em fungdo de Cp ¢ 4.
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Fig. 11. Valor do fator de poténcia em fung@o de Cp e ¢.
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Fig. 12. Amplitude das harmoénicas da corrente de entrada em
funcdo do capacitor de barramento.

Através da analise do grafico da Figura 12, o menor valor
para o capacitor de barramento pode ser definido, sem que a
amplitude das harmonicas da corrente de entrada supere os
limites estabelecidos pela IEC 61000-3-2, classe C.

Através da regressao exponencial das curvas apresentadas
na Figura 12 ¢ possivel obter a equac¢do que descreve a
amplitude de cada uma das harmonicas da corrente de
entrada, dadas respectivamente por:

Harm;(Cg) = 0,053e~71E04Cs 4 ( 07 ~+4E04Cp (26)
Harms(Cy) = 0,013e~%5E04Cs 4 0,002~ 11E04C 27)
Harm,(Cy) = 0,001e~77E0%C6 4+ 0,0003¢ 235045, (28)

Da mesma forma, as equacdes que descrevem o valor da
THD e do PF podem ser dadas respectivamente por:

THD(Cg) = 0,13e~80E04CB 4 (,16¢~*3E04CB (29)
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PF(CB) — 1’06—3,61.CB _ 0,046_1‘05E05'CB. (30)

Ainda considerando o grafico mostrado na Figura 12,
pode ser observado que mesmo para valores de capacitancia
menores que 20 pF o conversor IDBB ainda esta de acordo
com os limites estabelecidos pela norma IEC 61000-3-2. No
entanto, valores de capacitancia inferiores a 20 pF implicam
na operacdo do segundo estagio de poténcia em modo de
condugdo continua (CCM). Isso ocorre porque, ao reduzir o
valor do capacitor de barramento, o valor de pico da tensdo
de barramento aumenta. Isto implica em um maior valor de
pico na corrente do indutor Lpc. No entanto o tempo de
descarga do indutor ¢ limitado no complemento da razdo
ciclica. Esse limite implica na operagdo em CCM para
valores reduzidos de Cj, isto ¢, maiores valores de pico da
tensdo de barramento. O valor minimo do capacitor de
barramento pode ser obtido em fun¢@o do valor maximo da
tensdo de barramento que garante a operacdo do estagio PC
em DCM. Para o conversor analisado, o valor minimo do
capacitor de barramento ¢ de 19 pF, assim foi utilizado
20 pF.

V. RESULTADOS

Um conversor integrado duplo Buck-Boost foi projetado
seguindo a metodologia de projeto proposta. Os parametros
de projeto sdo apresentados na Tabela 1 e os principais
resultados na Tabela II. A Figura 13 apresenta a topologia
completa implementada, e na Figura 14 uma fotografia do
mesmo.

§ Filtro

Dprc D, Dpc
1 ol
Lal

Il

| N

Lpgc J—C"
+

P

Fig. 14. Conversor implementado.
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O controlador proporcional integral ressonante foi
implementado de forma digital em um microcontrolador
TM4C123GH6MPI, através da plataforma de testes 7/VA4 C
series da Texas Instruments. Este microcontrolador tem clock
maximo de 80MHz, numa CPU de 32 bits e conversores AD
de 12 bits. A frequéncia de amostragem utilizada foi de
40 kHz. Foi utilizado o sensor de corrente por efeito hall
ACS712, da Allegro MicroSystems. Ainda foi utilizado um
circuito comparador Schimitt Trigger para detectar o
cruzamento por zero da tensdo da rede, e assim definir o
angulo da referéncia de corrente para os LEDs.

A Figura 15 apresenta as formas de onda da tensdo e
corrente de entrada e saida do driver operando com valor
nominal do capacitor de barramento (103 pF). Como pode
ser observado que o conversor alcanca os parametros de
projeto, como valor médio da corrente de saida (700 mA).

Na Figura 16 sdo apresentadas as formas de onda da
tensdo e corrente de entrada e saida do driver operando em
malha fechada com capacitor de barramento reduzido para
20 pF. Como pode ser observado, o valor médio da corrente
de saida foi mantido igual ao valor de projeto (700 mA).
Ainda pode se notar que a ondulagdo da corrente em baixa
frequéncia foi mantida regulada pelo compensador proposto.
O valor desta ondulag@o foi mantido em 56 mA (8% do valor
médio), tanto com o capacitor nominal quanto para o
capacitor reduzido. Cabe salientar que este valor estd de
acordo com a recomendagdo mais restritiva estabelecida por
[8] e [9]. Assim, mesmo com uma redugdo de 80,5% no
valor do capacitor de barramento, a ondula¢do da corrente de
saida se manteve regulada, através da atuagdo da lei de
controle.

A Figura 17 e a Figura 18 apresentam a tensdo de
barramento e a corrente nos LEDs para o driver operando
com o capacitor nominal (103 pF) e com o capacitor
reduzido (20 pF), respectivamente. Como pode ser
observado, a ondulagdo da tensdo de barramento sofreu um
aumento de 12 V para 52 V, devido a redugdo do capacitor.
Os valores previstos por (10) para estas condi¢des sdo 10 V e
48 'V, respectivamente. O valor médio da tensdo de
barramento ficou em 192 V ¢ 190 V, para os respectivos
ensaios. Estes valores ficaram proximos ao valor de projeto,
200 V.

Ainda na Figura 16 pode ser observado que a corrente de
entrada sofre uma distor¢do com a reducdo do capacitor de
barramento. Isto ocorre devido a atuacdo da lei de controle,
como previsto em (25).

O contetdo harmonico da corrente de entrada
(normalizado pela amplitude da componente fundamental)
pode ser observado na Figura 19, para o driver com o
capacitor de barramento nominal (Cgy) e reduzido (Cggr).
Este conteudo harménico é mostrado em compara¢ao com o0s
limites estabelecidos pela norma IEC 61000-3-2. O grafico
apresentado na Figura 19 ainda mostra os valores teoricos
das harmonicas (Cgg 7), obtidos através da Transformada de
Fourier de (25).

A Figura 19 ainda mostra as amplitudes das harmonicas
da corrente de entrada aumentam com a redugao do capacitor
de barramento, em especial a 3* e a 5* harmonica. No entanto
estes valores ainda sdo inferiores aos limites estabelecidos
pela norma IEC 61000-3-2 classe C.
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Fig. 15. Tensiow de saida (Ch4 — 100 V/div), corrente nos LEDs
(Ch3 — 200 mA/div), tensdo de entrada (Chl — 250 V/div) e
corrente de entrada (Ch2 — 2 A/div) — 10 ms/div. (Cg = 103 pF).
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Fig. 16. Tenséb de saida (Ch4 — 100 V/div), corrente nos LEDs
(Ch3 — 200 mA/div), tensdo de entrada (Chl — 250 V/div) e
corrente de entrada (Ch2 — 2 A/div) — 10 ms/div. (Cg = 20 pF).
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Fig. 17. Tensdo de barramento (Ch4 — 50 V/div) e corrente nos
LEDs (Ch3 — 200 mA/div) — 10 ms/div. (Cg = 103 uF).
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Fig. 18. Tensdo de barramento (Ch4 — 50 V/div) e corrente nos
LEDs (Ch3 — 200 mA/div) — 10 ms/div. (Cg =20 puF).
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Os valores de THD, fator de poténcia (PF) e eficaz da
corrente de entrada sdo apresentados na Tabela III, para o
conversor operando com valor nominal e valor reduzido do
capacitor de barramento.

TABELA III
Resultados Experimentais e Tedricos

CBN (103 ,J,F) CBR (20 ,J,F)
Experimental Teorico Experimental Teérico
THD 8,8 % 13% 19 % 10 %
PF 0,996 1 0,987 0,99

Harmoénica

0 10 20 30
Amplitude(%)
Fig. 19. Harmoénicas da corrente de entrada em comparagdo com os
limites estabelecidos pela IEC 61000-3-2 e a previsao tedrica.

VI. CONCLUSAO

Através da técnica de controle ressonante da ondulag¢ao da
corrente nos LEDs foi possivel reduzir o valor do capacitor
de barramento em 80,5% (de 103 pF para 20 pF) em uma
topologia de estagios integrados. Esta reducdo foi feita
mantendo-se a ondulacdo da corrente nos LEDs constante,
igual a 56 mA.

Foi apresentado o modelo matematico que descreve a
distor¢ao da corrente de entrada do conversor IDBB, de
forma a explorar os limites da reducdo proposta. Através
deste modelo ¢ possivel ter uma estimativa do valor das
harmonicas da corrente de entrada em fungdo da redugdo do
capacitor de barramento. E, assim, ter um pardmetro inicial
para definir o valor minimo de capacitdncia que pode ser
utilizada no barramento do driver.

E proposta neste trabalho a defini¢do do valor nominal do
capacitor em fun¢@o da ondula¢do da corrente de saida do
conversor. Através da funcdo da transferéncia do estagio de
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controle de poténcia a ondulagdo da tensdo de barramento
pode ser definida a partir da ondulacdo da corrente no LEDs.

Diferente das solugdes apresentadas em [10]-[14], esta
proposta se vale de apenas uma malha de controle. Ainda ndo
¢ realizada nenhuma altera¢do na estrutura de poténcia do
conversor, como em [15] e [16]. A redugdo no capacitor de
barramento ¢ 1,7 vezes maior que a obtida por [17], que
embora projetada para a tensdo eficaz de entrada de 90-
140 V, ainda ¢ a que possui maior semelhanga com o
proposto neste trabalho.

A técnica de controle aplicada na reducdo do capacitor de
barramento foi validada pelos resultados experimentais, com
elevado fator de poténcia, baixa distor¢do harmodnica e
concordancia com a norma IEC 61000-3-2.

AGRADECIMENTOS

Os autores agradecem a Universidade Federal de Santa
Maria (UFSM) e a CAPES pelo apoio financeiro, técnico e
cientifico neste trabalho.

REFERENCIAS

[1] E. F. Schubert, Light-emitting diodes. Cambridge Univ.
Press, Cambridge, 2006.

[2] U.S. Dept. Energy, Office of Energy Efficiency &
Renewable Energy, “Solid-state lighting — LED
efficacy: What America stands to gain”. [Online].
Disponivel em: https://www.energy.gov/sites/prod/files/
2016/10/f33/efficacy-fs_oct2017.pdf.

[3] J. M. Alonso, D. Gacio, A. J. Calleja, J. Ribas, E. L.
Corominas, “A study on LED retrofit solutions for low-
voltage halogen cycle lamps”, IEEE Transactions on
Industry Applications, vol. 48, n° 5, pp. 1673-1682,
Setembro/Outubro 2012.

[4] U.S. Dept. Energy, Office of Energy Efficiency &
Renewable Energy, “Lifetime and Reliability”.
[Online]. Disponivel em: https://wwwl.eere.energy.gov
/buildings/publications/pdfs/ssl/life-reliability fact-
sheet.pdf

[5] P. S. Almeida, D. Camponogara, M. Dalla Costa, H.
Braga, J. M. Alonso, “Matching LED and driver Life
Spans: A Review of Different Techniques”, [EEE
Industrial Electronics Magazine, vol. 9, n° 2, pp. 36-47,
Junho 2015.

[6] Y. Zhou, X. Li, X. Ye, G. Zhai, “A remaining useful
life prediction method based on condition monitoring
for LED driver”, in Proc. of PHM, pp. 1-5, 2012.

[71 EN 61000-3-2:2006 +A41 +A2 Electromagnetic
compatibility (EMC) — Part 3 — 2: Limits — Limits for
harmonic current emissions (equipment input current
<16 A per phase), IEC61000-3-2, 2006.

[8] B.Lehman, A.J. Wilkins, "Designing to mitigate effects
of flicker in LED lighting: reducing risks to health and
safety", IEEE Power Electronics Magazine, vol. 1, n° 3,
pp- 18-26, Setembro 2014.

[91 IEEE Recommended practices for modulating current

in high-brightness LEDs for mitigating health risks to

viewers. IEEE Std. 1798-2015, 2015.

D. G. Lamar, J. Sebastian, M. Arias, A. Fernandez, “On

the limit of the output capacitor reduction in power-

[10]

106

[12]

[13]

[14]

[15]

[16]

[17]

[18]

[19]

[20]

[21]

factor correctors by distorting the line input current”,
IEEE Transactions on Power Electronics, vol. 27, n° 3,
pp. 1168-1176, Margo 2012.

L. Gu, X. Ruan, M. Xu, K. Yao, “Means of eliminating
electrolytic capacitor in ac/dc power supplies for LED
lightings”, IEEE Transactions on Power Electronics,
vol. 24, n° 5, pp. 1399-1408, Marco 2009.

A. Shagerdmootaab, M. Moallem, “Filter capacitor
minimization in a flyback LED driver considering input
current harmonics and light flicker characteristics”,
IEEE Transactions on Power Electronics, vol. 30, n° §,
pp- 4467-4476, Agosto 2015.

D. Gacio, J. M. Alonso, A. J. Calleja, J. Garcia, M.
Rico-Secades, “A universal-input single-stage high-
power-factor power supply for HB-LEDs based on
integrated buck—flyback converter”, IEEE Transactions
on Industrial Electronics, vol. 58, n® 2, pp. 589-599,
Fevereiro 2011.

T.-F. Wu, Y.-K. Chen, “A systematic and unified
approach to modeling PWM DC/DC converters based
on the graft scheme”, IEEE Transactions on Industrial
Electronics, vol. 45, n° 1, pp. 88-89, Fevereiro 1998.

D. Camponogara, D. R. Vargas, M. A. Dalla Costa, J.
M. Alonso, J. Garcia, T. Marchesan, “Capacitance
reduction with an optimized converter connection
applied to LED drivers”, [EEE Transactions on
Industrial Electronics, vol. 62, n° 1, pp. 184-192,
Janeiro 2015.

H. Valipour, G. Rezazadeh, M. Reza Zolghadri,
“Flicker-free electrolytic capacitor-less universal input
offline LED driver with PFC”, IEEE Transactions on
Power Electronics, vol. 31, n® 9, pp. 6553-6561,
Novembro 2016.

G. M. Soares, P. S. Almeida, J. M. Alonso, H. A. C.
Braga, “Capacitance Minimization in Offiline LED
drivers using an active-ripple-compensation technique”,
IEEE Transactions on Power Electronics, vol. 32, n° 4,
pp- 3022-3033, Maio 2017.

L. Kirsten, M. A. D. Costa, P. C. V. Luz, R. N. do
Prado, T. B. Marchesan, T. H. de Oliveira, “Integragdo
de conversores PFC com a topologia Bi-flyback
Inversora aplicado a Lampadas de Descarga em Alta
Pressdo”, Eletronica de Poténcia —SOBRAEP, vol. 18,
n° 1, pp. 864-872, Fevereiro 2013.

J. M. Alonso, J. Vina, D. G. Vaquero, G. Martinez, R.
Osorio, “Analysis and design of the integrated double
buck-boost converter as a high-power-factor driver for
power-LED lamps”, [EEE Transactions on Industrial
Electronics, vol. 59, n° 4, pp. 1689-1697, Abril 2012.

J. M. Alonso, D. Gacio, J. Garcia, M. R. Secades, M. A.
Dalla Costa, “Analysis and design of the integrated
double buck-boost converter operating in full DCM for
LED lightning applications”. in Proc. of IECON,
pp-2889-2894, 2011.

M. A. Dalla Costa, T. B. Marchesan, J. S. da Silverira,
A. R. Seidel, R. N. do Prado, J. M. Alonso, “Integrated
power topologies to supply HPS lamps: a comparative
study”, IEEE Transactions on Power Electronics, vol.
25,n° 8, pp. 2124-2132, Agosto 2010.

Eletron. Potén., Campo Grande, v. 23, n. 1, p. 98-107, jan./mar. 2018



DADOS BIOGRAFICOS

Paulo Cesar Vargas Luz, nascido em 19/02/1988 em
Carazinho (RS). Possui graduagdo (2012) e mestrado (2013)
em Engenharia Elétrica pela Universidade Federal de Santa
Maria (UFSM). Atualmente é doutorando em Engenharia
Elétrica pela mesma universidade, atuando no grupo de
pesquisa GEDRE. Durante o ano de 2014 atuou como
Professor Substituto no Colégio Técnico Industrial de Santa
Maria (CTISM). Atualmente é Professor Substituto no
Departamento de Processamento de Energia Elétrica da
UFSM. Suas areas de interesse sdo: reatores eletronicos,
circuitos de alimentacdo de LEDs, correcdo do fator de
poténcia ¢ lampadas de descarga.

Jhonatan Antonio Cassol, nascido em Nova Palma, Rio
Grande do Sul, Brasil em outubro de 1998. E graduando em
Engenharia Elétrica pela Universidade Federal de Santa
Maria (UFSM) desde 2016. Formado pelo Colégio Técnico
Industrial de Santa Maria (CTISM/UFSM) como Técnico em
Eletrotécnica (2015), integra atividades relacionadas a
pesquisa desde 2014, quando ingressou na Equipe
GaudérioBotz de Robdtica, grupo de robotica movel sitiado
no CTISM. A partir de 2015 atuou como pesquisador do
Grupo de Inteligéncia em Iluminacdo (GEDRE). Desde
2017, integra o Centro de Exceléncia em Energia e Sistemas
de Poténcia (CEESP), atuando na area de Protecdo do
Sistema Elétrico de Poténcia, através de Relés Digitais. Tem
como areas de interesse Eletronica de Poténcia, Sistemas de
Ilumina¢do Semicondutora, Fontes de Energias Renovaveis,
Robotica e Redes de Comunicagdo sem Fio.

Matheus Farencena Righi, nascido em Santa Maria em
1994. Formado em eletrotécnica pelo Colégio Técnico
Industrial de Santa Maria (CTISM) em 2012. Graduando em
Engenharia Elétrica pela UFSM desde 2014. Atualmente ¢
membro do grupo GEDRE atuando como bolsista CNPgq.
Suas areas de interesse sdo: Reatores eletronicos, corre¢ao de
fator de poténcia, sistemas de iluminagdo, comunicagdo por
luz visivel e energias renovaveis.

Gabriel da Silva Vargas, nascido em Sdo Sepé (RS) em
1996. E graduando em Ciéncia da Computagio na
Universidade Federal de Santa Maria (UFSM) desde 2014. E
membro do grupo de pesquisas GEDRE - Inteligéncia em
Iluminagdo, desde 2017, onde atua como bolsista CNPq.
Suas 4areas de interesse sdo: comunicagdo por luz visivel,

Eletron. Potén., Campo Grande, v. 23, n. 1, p. 98-107, jan./mar. 2018

sistemas de iluminagdo a LEDs, sistemas inteligentes de
iluminagdo, internet das coisas.

Ricardo Nederson do Prado, nascido em Itapiranga-SC em
1961. Graduagdo em Engenharia Elétrica pela UFSM em
1984. Mestrado e Doutorado em Engenharia Elétrica pela
Universidade Federal de Santa Catarina (UFSC) em 1987 e
1993, respectivamente. De 1987 a 1992 trabalhou como
Professor Assistente na Universidade Federal de Minas
Gerais (UFMQG). Desde 1993 estd com a Universidade
Federal de Santa Maria, onde atualmente é Professor Titular
junto ao Departamento de Processamento de Energia
Elétrica. De 2005 a 2006 realizou estagio pds-doutoral junto
ao Fraunhofer Institute, Alemanha. E autor de mais de 250
artigos técnicos publicados em congressos e revistas
nacionais e internacionais. Seus topicos de interesse incluem:
conversores estaticos, lampadas de descarga de alta e baixa
pressdo, eficiéncia luminosa, reatores eletronicos, LEDs
como fontes de luz e correcdo do fator de poténcia. Dr. Prado
¢ membro fundador da Sociedade Brasileira de Eletronica de
Poténcia, membro da Sociedade Brasileira de Automatica e
de varias sociedades da IEEE. Durante o periodo de 1998 a
2000 foi editor da revista Eletronica de Poténcia da
SOBRAE-P. Participou na organizagdo das Sessdes Especiais
nos Congressos Internacionais IECON 2012 (Montreal),
IECON 2013 (Viena) e ISIE 2015 (Buzios). Editor da segao
especial intitulada Power Electronics Applications to
Lighting Systems, patrocinada pela Sociedade Brasileira de
Eletronica de Poténcia — SOBRAEP.

André Luis Kirsten, nascido em Santa Maria (RS) em 1986.
Possui graduagao (2009), mestrado (2011) e doutorado
(2014) em Engenharia Elétrica pelo programa de pos-
graduagcdo em Engenharia Elétrica da Universidade Federal
de Santa Maria (UFSM). De 2014 a 2016 foi Professor
Adjunto e Coordenador do curso de Engenharia Elétrica da
UFSM (Campus Cachoeira do Sul). Desde 2016 é Professor
Adjunto do departamento de Engenharia Elétrica ¢ Eletronica
da Universidade Federal de Santa Catarina (UFSC). Atua
como pesquisador no Instituto de Eletronica de Poténcia
(INEP) e como colaborador nos grupos GEDRE e GSEC da
UFSM. E docente permanente do Programa de Pos-
Graduacdo em Engenharia FElétrica da UFSC. Tem
experiéncia e interesses na area de Eletronica de Poténcia,
atuando principalmente nos seguintes temas: controle digital,
sistemas de iluminagdo, projeto de conversores estaticos e
transformadores de estado solido.

107
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Resumo — Este artigo propde uma topologia de um
conversor CC-CC meia ponte, paralelo ressonante, com
modulacio PWM e comandos assimétricos, controle da
tensdo de saida pela variacdo da razio ciclica e saida em
tensdo. Além disto, o conversor é estudado com estagio
de saida com dobrador de tensdo. A configuracio possui
nimero reduzido de interruptores, elimina circulacao de
corrente média nos elementos passivos tanto no primério
quanto no secundario, e pode utilizar os parametros
intrinsecos do transformador em seu projeto, o que
a torna atrativa para aplicacoes como fontes de alta
tensao de saida. Analise das etapas de operacio,
caracteristica estatica, equacionamento orientado ao
projeto e a implementacdo de comutacio sob tensiao nula
sdo abordados neste artigo. O estudo do conversor é
verificado através de um protétipo de 1 kW, 400 V de
entrada e 400 V de saida. O conversor apresentou
rendimento elevado, acima de 97%, e comutacdo suave
numa faixa de carga acima de 60% do valor nominal.

Palavras-chave — Comutacao Sob Tensao Nula, Controle
por Razao Ciclica, Conversor Paralelo Ressonante com
Modulacao Assimétrica e Saida em Tensao, Rendimento
Elevado.

HALF-BRIDGE PARALLEL RESONANT
DC-DC CONVERTER WITH
ASYMMETRICAL PWM

Abstract — In this research, the study of a modified Half-
Bridge Parallel Resonant dc-dc converter is proposed. The
proposed topology operates with constant frequency and
asymmetrical PWM, such as the conventional one. The
topology uses a voltage doubler rectifier in output stage,
which avoid the flow of DC component current in the
transformer primary. This characteristic improves the
transformer design and eliminates the series capacitor,
which is requred in the conventional half-bridge topology.
The proposed topology also integrates the transformer
parasitic elements, such as the leakage inductance and
the winding capacitance in the operation, achieving zero
voltage switching in transformer primary side switches,
over a wide load range. Theoretical analysis, commutation
analysis and design guidelines are presented in the paper.
Experimental results from a 1 kW prototype, 50 kHz of
switching frequency, 400 V at input voltage and 400 V

Artigo submetido em 28/06/2017. Primeira revisdo em 23/08/2017. Aceito
para publicacdo em 30/10/2017 por recomendacdo do Editor Marcelo Cabral
Cavalcanti.
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at output voltage are shown herein. A 97% of efficiency
was obtained and all results corroborate the theoretical
analysis.

Keywords — Asymmetrical PWM, Constant Frequency,
Efficiency, Half-Bridge Parallel Resonant Converter, Zero
Voltage Switching.

I. INTRODUCAO

Conversores CC-CC ressonantes (CR) sdo estruturas
com aplicagdes em importantes dreas da eletrdnica de
poténcia, como alta tensdo [1]-[6], veiculos elétricos [7],
fontes renovaveis [8], [9], transformadores eletronicos [10],
[11], fontes de alimentagdo de baixa tensdo [12], entre
outras aplicacdes [13], [14]. Os conversores ressonantes se
caracterizam por aproveitarem os elementos parasitas dos
componentes do conversor, utilizando-os em suas etapas
de operagdo e para realizar comutacido suave, o que pode
contribuir na obteng¢do de alta eficiéncia e eliminacdo de
problemas de interferéncia eletromagnética.

A origem dos elementos parasitas ao longo do conversor
estd relacionada com sua aplicacdo. No contexto de fontes
chaveadas para alta tensao, é comum o uso de transformador
para conferir isolacdo galvdnica ao projeto e elevacdo de
ganho. Devido aos aspectos construtivos do transformador,
necessdrios para operar com alta tensao, tais como nimero
de espiras elevado, distincia entre camadas, presenca de
material isolante, a presenca dos elementos parasitas nao
pode ser desprezada, em especial da indutancia de dispersao
e da capacitancia entre enrolamentos [3], [15], [16]. Estas
podem ser responsdveis por provocar sobretensdes e atrasos
nas transicdes das tensdes no transformador [17]. J4 em
veiculos elétricos, incorporar os elementos parasitas propicia
operar conversores com eficiéncia na ordem de 97%, com
alguns exemplos encontrados em [18],[19].

Um conversor CC-CC ressonante pode ser representado
por trés grandes blocos, conforme ilustrado no diagrama da
Figura 1. Uma das principais caracteristicas que diferencia
0s conversores ressonantes € a conexdo dos elementos do
circuito ressonante (também denominados de circuito tanque),
sendo as configura¢des mais empregadas a série ressonante, a
paralelo ressonante e a série paralelo ressonante [7]. Quanto
ao estagio inversor de entrada, existem algumas possibilidades
de implementacdo, como o meia ponte [5], [14], [20], [21],
o ponte completa [1], tipo T [22] e push-pull [4]. Para o
retificador de saida, os mais utilizados s@o o ponte completa
com ponto médio, o ponte completa [1] e o dobrador de tensao
[22]. O estagio de saida pode ser em corrente [6], [12], [23],
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[24] ou em tensdo [1],[5],[22], sendo usualmente em corrente
para aplicagdes em alta poténcia e baixa tensdo de saida, ou
em tensdo quando empregados em aplicagdes de média e alta
tensao.

Tanque

Inversor ressonante Retificador

Sk
Nt

Fig. 1. Diagrama de blocos de um conversor CC-CC ressonante.

Na escolha da composi¢do do conversor ressonante, oS
estdgios meia ponte com modulagdo por largura de pulso
assimétrica e ponte completa possuem vantagens quando
comparados aos estdgios push-pull, flyback e forward, pois
operam com esfor¢os de tensdo nos semicondutores limitados
ao valor da tensdo na entrada [25]. Quando comparados
entre si, o estdgio meia ponte com comando assimétrico é de
simples implementacdo, por utilizar apenas dois interruptores
controlados, o que lhe confere baixo custo [26]. J4 o estdgio
ponte completa utiliza quatro interruptores controlados, o que
o torna mais caro. No entanto, é capaz de processar mais
energia com elevada eficiéncia que o primeiro.

Um problema recorrente nos conversores do primeiro
estdgio consiste na circulacio de componente média de
corrente diferente de zero [27]. As causas da componente
média pode ser das etapas de operagdo do conversor,
diferencas entre sinais de comando dos interruptores,
diferencas de projeto oriundas da construgio do transformador
e perdas nos interruptores. Esses fatores comprometem a
simetria dos conversores ponte completa e push-pull por
exemplo. Ainda, no caso do conversor meia ponte assimétrico,
a diferenca nas tensdes dos capacitores por si s6 produz a
componente de nivel médio. Sua presenca nos conversores
€ responsdvel pelo aumento das perdas no nicleo, perdas
em conduc¢do nos interruptores, degradando a densidade de
poténcia do conversor [28], [29], o que limita a sua aplicacio
para poténcias baixas (menores que 1 kW).

Existem propostas para eliminar a componente de nivel
médio do transformador com o intuito de melhorar o
desempenho do estdgio inversor. Para eliminar a componente
de nivel médio nos estagios do tipo ponte completa e push-
pull, é utilizado um capacitor, conectado em série com
o enrolamento primdrio do transformador (conhecido como
capacitor de desacoplamento), que efetua o bloqueio deste
valor médio [27]. Porém a adi¢cdo do capacitor série aumenta
o nimero de componentes passivos [20], [21]. No que
se refere ao estdgio meia ponte, existem diversas propostas
na literatura. Em [29] sd3o discutidas variagdes do estdgio
meia ponte assimétrico que utilizam elementos passivos e
interruptores adicionais como uma solucdo para mitigar a
componente de nivel médio. Todas as propostas mencionadas
funcionam apenas para o estidgio de saida do tipo fonte de
corrente, sendo restrita de 1 a 2 kW [30]. No que se refere
ao estagio de saida com fonte de tensdo, ndo ha registros na
literatura de uma solug@o capaz de eliminar a componente de
nivel médio do transformador na estrutura meia ponte.

Neste contexto, este trabalho desenvolve o estudo do
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conversor Meia Ponte Paralelo Ressoante, com modulagido
Assimétrica e Saida em Tensio (CPR-MPA-ST) com
retificador do tipo dobrador de tensdo. A topologia apresenta
caracteristicas interessantes de operagao, como corrente média
nula em todos os elementos passivos do conversor, e tem
potencial para aplicacdes em fontes de média e de alta
tens@o. Nao ha registros na literatura de estudos desta
topologia, assim, este trabalho busca contribuir com esta
lacuna. Desta forma, o estudo da topologia € desenvolvido nas
secdes Conversor Proposto, Andlise do Conversor, Exemplo
de Projeto e Resultados Experimentais apresentadas a seguir.

II. CONVERSOR PROPOSTO

A estrutura do CPR-MPA-ST, foco deste estudo é
apresentada na Figura 2(a). A topologia do estdgio inversor
€ um conversor meia ponte, o qual possui menor nimero de
interruptores quando comparado as solu¢des ponte completa e
do tipo T [1], [22], sugerindo um menor custo as solu¢des que
empregam estas topologias. Ela utiliza no estdgio de saida um
retificador dobrador de tensdo, o que possibilita a redugdo do
ganho de tensdo no transformador, e também evita circulagido
de valor médio de corrente no secundario deste. A segunda
acdo se deve a conexdo dos capacitores do dobrador em série
com o enrolamento secundario do transformador, o que ocorre
durante toda a operag@o do conversor. O estdgio ressonante é
do tipo paralelo, o que € adequado para utilizar os pardmetros
intrinsecos do transformador, como a indutancia de dispersao
e capacitancia intrinseca [31].

Por fim, a topologia proposta utiliza um modulador PWM,
com pulsos complementares e frequéncia fixa (conforme visto
na Figura 2), com ajuste da tensdo de saida pela variacdo da
razdo ciclica. Isto implica em um controle simples, mas com
pulsos assimétricos no inversor meia ponte, o que proporciona
novas caracteristicas de ressondncia e de transferéncia de
poténcia na topologia, as quais serdo abordadas em detalhe
neste trabalho.

v i
v,

—(3) } vg,, S, S,
=) S5 b7, (DT,
(b) (©

Fig. 2. CPR-MPA-ST: (a) circuito completo; (b) modulador; (c)
sinais de comando.

III. ANALISE DO CONVERSOR

Esta secdio apresenta as etapas de operacdo, as formas
de onda e o plano de fase do CPR-MPA-ST. O circuito
simplificado apresentado na Figura 3 é empregado na
andlise, o qual considera as tensdes nos capacitores de

entrada e de saida constantes, além do valor da indutincia
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magnetizante muito elevado, de forma que a mesma pode
ser desconsiderada. A razdo ciclica (D) é definida para o
interruptor S (tempo de condugdo pelo periodo de comutagdo
T;). O estudo foi realizado para D > 0,5 e ganho estético (q)
menor que 1, sendo que o funcionamento para D < 0,5 é o
mesmo, porém com as formas de onda de tensdo e de corrente
invertidas. O estudo € realizado com as grandezas referidas
ao enrolamento primdrio do transformador, sendo a relacdo de
transformagao usada para o ajuste final da tensdo.

Fig. 3. Circuito simplificado do CPR-MPA-ST.

A. Etapas de Operagdo

1) Primeira etapa de operacdo (At1): A primeira etapa de
operacdo, apresentada na Figura 4, se inicia com o bloqueio
de S> e a entrada em condugdo de S;. Neste momento a fonte
de tensdo da entrada do circuito ressonante € o capacitor Cy, a
tensdo sobre o capacitor ressonante C, € o negativo da tensdo
no capacitor Cp» (Vcs2) € a corrente no indutor L, varia com
derivada positiva e constante, a partir do valor de pico (—I)
até se anular.

Fig. 4. Circuito equivalente da primeira etapa de operagao.

2) Segunda etapa de operagdo (Aty): A segunda etapa
de operacdo, apresentada na Figura 5, se inicia apds a
desmagnetizacdo de L,, o que provoca o bloqueio do diodo
D, e o inicio de uma etapa ressonante.

Fig. 5. Circuito equivalente da segunda etapa de operagio.

3) Terceira etapa de operacdo (Atz): A terceira etapa,
apresentada na Figura 6, tem inicio quando a tensdo sobre o
capacitor C, (vc,) atinge o valor da tensdo sobre C,1, 0 que
coloca o retificador de saida em conducdo novamente. Neste
instante, a corrente no indutor varia com derivada positiva e
constante de I, até 5.
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Fig. 6. Circuito equivalente da terceira etapa de operagao.

4) Quarta etapa de operacdo (Aty): A quarta etapa de
operagdo, apresentada na Figura 7, é andloga a primeira etapa,
porém, se inicia com o bloqueio de S; e a entrada em condug@o
de S>. A fonte de tensdo da entrada do circuito ressonante é o
negativo da tensdo no capacitor C; (—V2), € v¢, € a da tensdo
no capacitor C,1 (Vo1), € a corrente em L, € positiva e comega
a variar com derivada negativa e constante.

i, L D

Fig. 7. Circuito equivalente da quarta etapa de operagao.

5) Quinta etapa de operacdo (Ats): A quinta etapa de
operagdo, apresentada na Figura 8, assim como a segunda
etapa, se inicia quando iz, chega a zero, o que bloqueia a ponte
de diodos de saida e inicia a etapa ressonante.

Fig. 8. Circuito equivalente da quinta etapa de operacéo.

6) Sexta etapa de operagcdo (Atg): A sexta etapa,
apresentada na Figura 9, ¢é andloga a terceira etapa e
tem inicio quando v¢, atinge o valor do negativo da tensdo
sobre C,o (Vcp2), 0 que coloca o retificador de saida em
condugdo novamente. A corrente no indutor tem derivada

negativa (de —1Iy até —1I;).

Fig. 9. Circuito equivalente da sexta etapa de operacéo.

B. Formas de Onda, Plano de Fase e Equacionamento

As formas de onda do CPR-MPA-ST sdo apresentadas na
Figura 10, e o plano de fase para o equacionamento das etapas
ressonantes € ilustrado na Figura 11.

Primeiramente, sdo definidas as equagdes da impedancia
caracteristica, do ganho estatico, da frequéncia de ressonancia,
da velocidade angular na frequéncia de ressonancia, da relacao
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Fig. 10. Principais formas de onda do CPR-MPA-ST.

Zi,|
o of Z1, 3% etapa
etapa .. /ZL
Rdl 4? etapa

B,

- ch>BZ Ve Veu Ve Ver
12 etapa :
-Z1, / : 5% etapa
6 etapa-:.‘_A P
REVAS

Fig. 11. Plano de fase do CPR-MPA-ST.

entre a frequéncia de comutacgdo e a frequéncia de ressonancia
(U,) € por dltimo das tensdes na entrada e saida do conversor:

z-\/¢ ()

g= % @)

fo= 3r 3)
o= L]rCr @

Mo = % )

Vop = n(Veo1 + Veo2) (6)
Vi =Ver1+Ve2 )

onde:
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Vop - tensdo de saida referida ao primério;

fs - frequéncia de comutagio;

n - relagdo de transformagao , definida por n = N;/N,,.

O passo seguinte € definir as tensdes nos capacitores de
entrada. Ao analisar o circuito mostrado na Figura 2, pode-
se concluir que o valor médio da tensdo em C € igual ao valor
da tensdo média em S1, e o valor da tensdo média em C; € igual
ao valor em S,. Ao considerar que S; conduz pelo periodo DT
e S, pelo periodo (1 — D)Tj, define-se a tensdo nos capacitores
de entrada como:

Ver =Vsi = (1-D)V; (8

V2 = Vs, = DV, 9)

Ja os valores da tensdo média nos capacitores de saida
sdo iguais aos valores da tensdo média nos diodos da ponte
retificadora. Contudo, o tempo de conducdo destes diodos
estd relacionado aos parametros internos do sistema (etapas
lineares e ressonantes) dificultando a solucdo das equagdes
para obter os valores de tensdo nos capacitores. Os valores
médios de tensdo nos capacitores de saida sdo definidos por:

1% 1
Veor = Vp1 = ;” [An + Atg + 2(A12+At5)} (10)

Vo 1
Veor = Vo = 7(%) [Al3 + Aty + E(Atz —I—Al‘5):| . (11)

N

Ao analisar as formas de onda da Figura 10 se observa que
Atg > At; e Atz > Aty.  Através destas relacdes, é possivel
aproximar (10) por (1 — D)V,,, pois At é proporcional a
(1 =D), e (11) por DV,,, pois Ar3 é proporcional a D para
valores de D préximos de 0,5. Entretanto, hd um erro nesta
considerag@o proporcional a variacdo de D. Sendo assim, foi
atribuida uma correcdo linear nos valores das tensdes médias
dos capacitores em relacdo ao valor de D, o que reduz o erro
da considerag@o feita. Determinando o fator Kp, dado por:

Kp=AD+B. (12)

Define-se os valores aproximados das tensdes médias de
Vo1 € Vo2 » dados por:

Veor = Vop(1 —D+Kp) (13)

Veor = Vop —Veo1 = Vop(D - KD)- (14)

Para determinacdo dos pardmetros A e B de (12), sao
realizadas simulagdes usando o valor minimo e méximo de D
definidos em projeto. Nestes pontos, Kp deve atuar na razio
ciclica de forma que (13) e (14) fornecam valores condizentes
com as simulacdes. Com estes dois pontos de D e Kp, sdo
determinados os fatores A e B da linearizag@o. Os resultados
obtidos usando esta metodologia sdo satisfatérios em relacio
a complexidade da solugdo exata destas tensoes.

Apds definir as equagdes da tensdo média nos capacitores
de entrada e de saida, desenvolve-se o equacionamento das
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etapas ressonantes através da andlise geométrica do plano de
fase da Figura 11 e de (1) e (4).

Os raios dos circulos descritos nas etapas ressonantes R €
R sdo definidos por:

Rdy =Ve1+Veo2 (15)

Rdy = Ver+Veor- (16)

As equacdes dos angulos percorridos durante as etapas
ressonantes 31 e 3, sdo definidas como:

VCI - VC()] >
=arccos | —— (17
b (Va +Veo2
Ver — Vc()z>
h = arccos | ———— | . (18)
& <VC2 +Veot

A relacdo dos tridngulos retangulos formados ao fim de
cada etapa ressonante definidas por:

Rd? = (LZ)* + (V1 — Veor ) (19)

Rds = (ILZ)* + (Ver — Ve (20)

E a equacdo da velocidade angular € definida por:

B
0="—
At
onde f3 representa o angulo percorrido durante o periodo At.
Por fim, a manipulacdo de (1) a (21) permite obter as
equacdes para o cdlculo de I, I4, At; e Ats, conforme:

C
12:\/? V2 =DVt V2 -V, @)

C,
L=\ S 2DVVo 12, ~ Vs 23)
:

Ay = Bl V L,C; (24)
Ats = Bo\/L,C,. (25)

As equacdes que definem os intervalos de tempo Az, Ats,
Aty e Atg sao apresentadas a seguir:

2y

I
Ay =L, —1 (26)
e (Ver + Veor)
(h—h)
Aty =L, —2 "2 27)
} r(VC] 7VC01)
L
Ay=1,— 2 (28)
! (Vea +Veor)
L1
Atg =L, (1~ 1) (29)

(Ver —Venr)
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Das relagdes temporais, tem-se:
DT; = Aty + Aty + Ar3 (30)

(I—D)TSZAM—FAIB + Atg. (€2))

Por fim, através da andlise da Figura 10, define-se a corrente
média de saida refletida ao primdrio (/,,) como:

1 LAt I+ ) At
Loy = (f1AD (h+13)Ars |
2T, 2 2 32)
+ LAty (Iy JrI])AtG)
2 2 ’

C. Caracteristica Estdtica do Conversor

A andlise do comportamento do ganho do conversor em
funcdo da corrente de saida dos parametros do sistema pode
ser feita através da caracteristica estatica da estrutura (também
denominada de caracteristica externa). Inicialmente, define-se
a normalizacdo da corrente de saida, conforme:

Iop :I(,pé = I‘(/ﬂ % 33)
1 1 r

A partir de (33), é tracada a funcdo de g por I, para
diferentes valores de U, e razdo ciclica fixa (D=0,55),
conforme apresentado na Figura 12. Observa-se que, para
valores baixos de U,, até aproximadamente 0,2, o conversor
apresenta caracteristica de fonte de tensdo (variagdo do ganho
estdtico com a corrente de saida). Ja para valores maiores de
o, O conversor apresenta caracteristica de fonte de corrente

(corrente de saida independente da tensao).

q1

0,8
0,6
0,4

0,2
0

0 1 2 3 2

I,

Fig. 12. Caracteristica estdtica que relaciona o ganho estdtico com a
corrente de carga normalizada, com D = 0,55 e diferentes valores de

Ho-

Na Figura 13 ¢ apresentada a caracteristica de D por I, para
diferentes valores de g, com g fixo em 0,1. E observado
na figura que o comportamento do conversor € simétrico em
relag@o ao valores de D = 0,5, conforme o esperado. O ponto
de méxima transferéncia de energia acontece em D = 0,5,
sendo que a corrente e o ganho estdtico variam em funcio de
D, o que demonstra que o conversor proposto pode controlar a
tensdo de saida através da variagdo de D.
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Fig. 13. Caracteristica estdtica que relaciona a razdo ciclica com a
corrente de carga normalizada, com g = 0,1 e diferentes valores de
ganho estdtico.

D. Estudo da Comutacdo

A topologia proposta pode ter comutacdo suave € O seu
estudo se inicia com o cdlculo do tempo morto. Deve-se
considerar que, devido a assimetria dos comandos, a corrente
que flui no indutor no momento da comutagdo € diferente em
cada interruptor. Ao observar a forma de onda da corrente
irr na Figura 10, percebe-se que I; é maior que I3, ou seja,
o interruptor S, comuta com uma corrente menor no indutor,
sendo este o interruptor critico para a andlise da comutacao.

O circuito equivalente no momento da comutacdo ¢é
apresentado na Figura 14. No instante em que um dos
interruptores bloqueia comeca o processo de carga ou
descarga dos capacitores de comutagio (C,| e C,2). A corrente
nestes capacitores ¢ metade da corrente de comutagdo (/).
A tensdo no capacitor referente ao interruptor que conduzia
no instante anterior a comutacdo € zero € no que estava
bloqueado é V;.

1

c

S —|—Ca

Fig. 14. Circuito equivalente no momento da comutagao.

Assumindo como linear a variagdo das tensdes nos
capacitores C.; e C.o durante a comutagdo, a duragdo da
comutacdo critica pode ser calculada a partir do célculo da
corrente que flui no capacitor, ou seja:

o 2Cc2Vi
= 2 .

O tempo morto deve ser ajustado para ser menor que a
etapa seguinte a comutacdo, pois assim evita-se que haja
alteracdo na caracteristica estdtica do conversor. No caso do
interruptor critico, esta etapa é Ar4. Neste periodo a corrente
passa pelo diodo em anti-paralelo com o interruptor, de modo
que, se o tempo morto for menor que At4, 0 comportamento do
conversor nao serd alterado. Desta forma, define-se o tempo
morto como:

te2 (34)

ter <ty < Aty. 35)
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Ao tragar curva de f» e Aty por D, encontra-se 0 maximo
D para o qual o conversor tem comutagdo suave no interruptor
critico. Ao definir a corrente de saida referente a esta razdo
ciclica, tem-se a faixa de carga para o qual o conversor oferece
comutacdo suave no interruptor critico.

O mesmo processo foi feito para o outro interruptor, e a
conclusdo obtida foi que ele possui comutagdo suave em toda
a faixa de carga.

IV. EXEMPLO DE PROJETO E RESULTADOS
EXPERIMENTAIS

A. Exemplo de Projeto

A fim de validar o estudo do conversor meia ponte paralelo
ressonante, serd apresentado um exemplo de projeto em que
0 conversor opera com uma relacdo unitdria entre tensio
na entrada e na carga. A escolha da tensdo na carga visa
explorar o beneficio do dobrador de tensdo, que permite
obter relacdo de ganho unitdria na entrada/saida, de modo
que o transformador seja submetido a tensdes da ordem da
metade da tensdo de entrada. Sendo assim, um protétipo foi
construido e testado em laboratério, com as especificacdes
mostradas na Tabela I. O ganho estatico foi definido em 0,667
com objetivo de obter uma caracteristica adequada de fonte de
tensdo (ver Figura 12). A razdo ciclica no ponto de operagio
foi definida em 0,55, perto do ponto de maxima transferéncia
de poténcia, mas com margem para operar adequadamente
diante de transitérios de sobrecarga. Além disto, em poténcia
nominal o conversor apresentard uma pequena assimetria (o
conversor torna-se simétrico com D=0,5). A partir destes
valores, € definida a tensdo de saida refletida para o primério e
a relagdo de transformacdo, conforme:

Vop=qVi =267V (36)
Vo
Vop

A tensdo no primdrio e poténcia de saida sdo empregadas
para definir a corrente de saida refletida para primdrio e, por
consequéncia, a corrente no transformador.

Os dados anteriores permitem projetar o transformador.
A obtencdo dos elementos parasitas do transformador foi
baseada no experimento mostrado em [31], utilizando
analisador de impedancias Agilent 4294A, no qual foram
obtidos os valores de capacitancia intrinseca e indutancia de
dispersdo. A indutancia obtida no ensaio foi de L; = 2,6 uH,
e uma capacitincia entre enrolamentos de C, = 0,01 nF. Estes
valores sdo utilizados para calcular o valor de Uy e a poténcia
de saida. Caso o valor ndo seja coerente com o projeto, é

TABELA I
Especificacoes do Protétipo
Vi=400V V,=400V
q=0,66 n=1,5
D =0,55 P, =1kW
fs=50kHz pp=0,043
L.=38uH C,=0,5nF

tm=1ps
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adicionado um capacitor e/ou indutor externo para ajustar o
Uo e, por consequéncia, a poténcia transferida.

No caso deste exemplo de projeto, o conversor transferird
a poténcia de 1 kW, portanto, o Uy deve ser de 0,043 que
pode ser obtido com um indutor de 38 uH e um capacitor de
0,5 nF. Portanto, foram adicionados uma indutincia externa
de 35uH e um capacitor em paralelo com o enrolamento
secundario, no valor de 0,22 nF, o qual tem o valor refletido
ao primario de 0,495 nF. E importante frisar que a adi¢do dos
elementos ndo altera as equacdes e a andlise. Isto porque, a
adi¢do da indutancia série no primdrio soma com a indutancia
de dispersdo e a adi¢do do capacitor no secunddrio soma com
a capacitancia intrinseca do transformador [32], [33].

Por dltimo, é definido o capacitor de comutacéo e o tempo
morto com intuito de obter comutagdo suave. Utilizando (34)
e (35) é possivel arbitrar o tempo morto para encontrar
valor necessdrio do capacitor de comutagio e, assim, obter
a comutagdo suave no conversor, sendo a reciproca valida.
Neste trabalho foi escolhido o valor do capacitor e com ele
foi calculado o tempo morto necessdrio utilizando (34). Sendo
assim, foi utilizado um capacitor externo de 2,2 nF, conectado
em paralelo com os terminais dreno e fonte dos interruptores,
o qual associado ao capacitor intrinseco do semicondutor
produz um tempo morto de 1 Us, o que respeita as restri¢cdes
impostas por (35). Com isso, o valor maximo de D para obter
comutacio suave neste caso foi de 0,82, o que corresponde a
uma carga de 43%. Assim, a faixa de comutacdo suave do
conversor nesta especificacdo e neste projeto fica restrita entre
43% e 100% da carga nominal, que é uma faixa adequada
dentro da familia dos conversores com comutagdo suave.

TABELA I1
Especificacoes dos Componentes
Componente Valor
Capacitor de comutacgio 2,2 nF

Capacitores de entrada
Capacitores de saida
Capacitor ressonante

2x20 pF(Polipropileno)
200 puF(Polipropileno)
0,22 nF (secundario)

Indutor ressonante 35 uH

Transformador n=1,5
Interruptor de entrada (MOSFET) IPW60R041C6
Diodos de saida IDW40G65C5

B. Prototipo

A validacdo da estrutura, da andlise e da metodologia
de projeto foi desenvolvida no protétipo com as mesmas
especiacdes da Tabela I. Os componentes utilizados no
protétipo estdo na Tabela II e uma fotografia do protétipo é
apresentada na Figura 15.

C. Resultados Experimentais

Os resultados experimentais obtidos no protétipo sio
mostrados a seguir juntamente com uma discussdo. A tensdo
nos interruptores e seus respectivos pulsos de comando em
poténcia nominal sdo vistos na Figura 16. E possivel observar
que os interruptores somente sio comandados a conduzir
quando a tensdo sobre eles ji é zero, o que comprova a
comutacdo suave neste ponto de operacdo. Além disto,
a operacdo do conversor com assimetria nos comandos e,
consequentemente, nas tensdes dos interruptores € vista nas
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formas de onda da Figura 16.
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Fig. 16. Tensdo sobre os interruptores e tensdo de comando com carga
nominal. Escala: v;=200 V; v,=20 V; t=5 ps.

As formas de onda da tensdo na entrada do estigio
ressonante (v,,) € da corrente no indutor ressonante sao
mostradas na Figura 17. Analisando as formas de onda,
verifica-se a assimetria do conversor, tanto pelos valores de
pico diferentes na corrente do indutor ressonante quanto nos
niveis de tensdo na entrada do estdgio ressonante. Este
resultado foi previsto pela andlise tedrica, como pode ser
observado nas formas de onda teéricas mostradas na Figura
10. A Tabela III mostra uma comparagdo entres os valores
calculados e os valores medidos experimentalmente.

As formas de onda das tensdes nos capacitores de entrada
e saida no ponto de operacdo nominal sdo apresentadas na
Figura 18. E observado que, conforme o esperado, hi
um desbalango entre as tensdes. As comparagdes entre 0s
valores medidos e calculados das tensdes nos capacitores sao
apresentadas na Tabela III. Os resultados obtidos ficaram
préximos dos calculados, o que valida a andlise tedrica
e a aproximacao proposta para o cdlculo das tensdes nos
capacitores de saida. Tanto as tensdes de entrada quanto de
safda sdo a soma das de tensdes dos respectivos capacitores, e
nos ensaios ambas mostraram valores préximos a 400 V.

Um ensaio de rendimento foi realizado na estrutura para
os pontos de carga que o conversor apresenta comutacdo
suave. Os resultados sdo vistos na Tabela IV e demostram
um rendimento elevado para uma estrutura isolada (acima de
97%).
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Fig. 17. Tensdo na saida do inversor e corrente no indutor ressonante
com carga nominal. Escala: v,,=200 V; ir,=10 A; =5 us.
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Fig. 18. Tensdo sobre os capacitores com carga nominal. Escala:
Ve=100 V; t=200 us.

A comutag@o suave, a estrutura meia ponte no estigio
inversor com apenas dois interruptores e o estagio retificador
do tipo dobrador também com apenas dois diodos contribuem
para o elevado rendimento.

As tensdes e as correntes de entrada e de saida foram
verificadas através do analisador de poténcia YOKOGAWA
WT500. Os resultados em poténcia nominal sdo ilustrados na
Figura 19, sendo que na coluna da esquerda estdo as grandezas
de entrada e na da direita estdo as grandezas de saida. O
rendimento € representado por 1.

V. CONCLUSOES

Este trabalho desenvolveu o estudo do conversor meia
ponte paralelo ressonante com modulacio PWM assimétrica
e saida em tensdo, que utiliza um retificador dobrador de
tensdo. Foi apresentado o equacionamento, a andlise estdtica
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e um exemplo de projeto do conversor. Por ultimo, um
protétipo foi construido para validagdo da estrutura e da
anélise desenvolvida.

TABELA 111
Comparacao Entre os Valores Medidos e Calculados
Valor Calculado Valor Medido Erro (%)
Veie =180V Veim = 182V 1,11
Veae =220V Veam =225 V 227

Veore = 12477V Vo = 12546 V 0,55
Veore = 141,86V Vegom= 143,46 V 1,12

Li,=16,15A I, = 16,00 A 0,93

hL.=1,14 A b, =130A 14,03

13(’(.‘ = 14,08 A I3m = 13,8 A 1,99

Te=121A Lm =132 A 9,09

I,c =393 A Iom =3,81 A 3,05
TABELA 1V

Resultados dos Ensaios de Rendimento

Poténcia (W)  Razao Ciclica Rendimento (%)

600 0,75 97,4
750 0,7 97,3
1000 0,55 97,2

Normal Mode Uover:m m m  Scaling:m LineFilt!m NULL =  YOKOGAWA 4

overim m = Averagei= FreqFiltim CF:3

[ + [SET|: change itm:ls
vt 402.88 , | "
et 2.5876 , | "
o 1.0428 , | ™

" 97.168 .

30813 , ﬁ o ooy it
25443 , 2 w7 eorae

12 5A Auto
1.0133 4,

U3 15v Autol
13 500mh Autol

| _Integ:Reset.
ime

Update  109(500msec) 2017/04/07 17:43:23

Fig. 19. Tensdes e correntes de entrada e saida com carga nominal,
obtidas via analisador de poténcia YOKOGAWA WT500.

O conversor ressonante meia ponte paralelo ressonante
com retificador dobrador de tensdo opera com valor médio
de corrente nulo no transformador, sendo os capacitores do
retificador responsdveis pela eliminacdo da componente de
nivel médio. Com isso, o problema encontrado no conversor
meia ponte tradicional com modulacio PWM assimétrica,
referente a saturacdo do nicleo, é eliminado no conversor
apresentado neste trabalho.

A andlise mostrou que a maxima transferéncia de poténcia
do conversor acontece com razdo ciclica igual a 0,5 e a
variagdo da razdo ciclica permite controlar o ganho do
conversor, portanto, ela ¢ uma topologia ressonante que
possibilita fazer o controle da tensdo de saida pela variagéo
da razdo ciclica.

O conversor proposto apresentou um rendimento elevado
e comutacdo suave numa faixa de carga de 60% a 100% da
carga nominal, o que potencializa a sua aplica¢des em fontes
de até 2 kW, elevando a faixa de aplicagc@o usual da estrutura
meia ponte. Os resultados tornam a solugdo interessante para
aplicacdes em fontes de alta tensdo, como em sistemas de
radares, raio-x, raio-laser, etc.
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Resumo — O modelo matematico classico do gerador de
inducdo duplamente alimentado nio considera as perdas
no nucleo magnético e suplementares. Porém, ele é valido
quando o gerador entrega sua poténcia nominal, o que nao
ocorre no processo de sincronizacio, onde o gerador esta
a vazio. Em geral, os modelos que consideram essas perdas
tornam o equacionamento mais complexo. Neste sentido,
este artigo propée que se considerem estas perdas como
agrupadas na resisténcia do rotor, o que mantém as equa-
¢Oes da maquina inalteradas. Ainda, apresenta-se um mé-
todo simplificado para a estimacao dos parametros do cir-
cuito do rotor, os quais siao utilizados para sintonizar os
controladores de corrente durante o processo de sincroni-
zacao a rede elétrica. Os resultados de simulaciio e experi-
mentais confirmam a eficacia da abordagem proposta.

Palavras-Chave — Estimacio de Parametros, Gerador
de Inducio Duplamente Alimentado, Sincronizagao.

PARAMETER ESTIMATION AND
CONTROL OF A DOUBLY-FED
INDUCTION GENERATOR DURING THE
SYNCHRONIZATION WITH THE GRID

Abstract — The conventional mathematical model of the
doubly-fed induction generator does not take into account
the magnetic core and the stray load losses. However, this
model is valid when the generator delivers its rated power,
which does not occur during the synchronization process,
as it is a no-load situation. In general, the models that
consider these losses make the equations more complex.
Thus, this paper proposes to consider these losses as grou-
ped in the rotor resistance, which keeps unchanged the
machine equations. In addition, a simplified method is pre-
sented for estimation of rotor circuit parameters, which
are used to tune the current controllers during the process
of synchronization with the grid. The simulation and
experimental results confirm the effectiveness of the
proposed approach.!

Keywords — Parameter Estimation,
Induction Generator, Synchronization.

Doubly-Fed
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Cavalcanti.
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NOMENCLATURA
x, X Variaveis nos dominios do tempo e frequéncia.
X Varidvel em regime permanente.
Ax Variagdo do valor de x em relagdo a um ponto.
Ax Diferencga entre dois valores de x.
Xq, Xgq Variaveis nos eixos d, q.
Xs, Xr, X Varidveis do estator, rotor, rede.
Xyr Variavel do rotor referida ao estator.
X Variavel de dispersdo.
Xom Variavel relativa ao eixo mecanico.
X Variavel relativa ao fluxo concatenado.
r Resisténcia.
L Indutancia.
Ly Indutancia de magnetizagao.
n Numero de pares de polos.
a Relacdo de espiras (rotor / estator).
w Frequéncia angular.
[0} Fluxo concatenado.
0 Angulo.
v Tensao.
i Corrente.
P Poténcia ativa.
Q Poténcia reativa.
t Tempo.
d Derivada.
s Operador de Laplace.
F Fungdo de transferéncia.
K Constante (ganho).
T Constante de tempo.
& Fator de amortecimento.

I. INTRODUCAO

Das diversas fontes de energia renovavel, a energia edlica
¢ abundante e limpa, sendo estes os principais motivos do seu
crescimento ser mais significativo do que as demais [1]. Hoje,
o conceito mais atraente de sistema de conversdo edlio-
elétrico (SCEE) de alta poténcia € o de velocidade variavel [1],
[2]. Dentre suas diversas vantagens, destaca-se a maior extra-
¢do de energia, ja que os sistemas de controle rastreiam o pon-
to de maxima poténcia em funcdo da velocidade do vento.
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Dos SCEEs de velocidade variavel, o baseado no gerador
de indugdo de rotor bobinado, num arranjo em que ¢é tratado
como gerador de indug¢do duplamente alimentado (DFIG, do
inglés Doubly-Fed Induction Generator), tem dominado o
mercado [1]-[3]. O estator do gerador é diretamente conectado
a rede, enquanto o rotor ¢ alimentado por dois conversores
bidirecionais conectados em back-to-back, com um elo de cor-
rente continua (CC) entre eles [3]-[5]. Um destes converso-res
¢ conectado a rede (conversor do lado da rede, CLR) atra-vés
de um filtro (L, LC ou LCL) ¢ ¢ responsavel pelo controle da
tensdo do elo CC, enquanto o outro é conectado ao rotor (con-
versor do lado da maquina, CLM) e tem como fungdo o con-
trole das poténcias ativa e reativa geradas no estator do DFIG
através do controle das correntes no rotor [4].

A principal vantagem desta topologia de SCEE ¢ o fato do
conversor back-to-back processar cerca de 30% da poténcia
nominal do gerador [4], [5]. Assim, em comparacdo com as
topologias de SCEEs que fazem uso de conversores de escala
plena, este conversor de escala parcial apresenta redugdo
proporcional nas perdas e no custo [1], [5], [6]. Entretanto, isto
também traz dificuldades adicionais a esta topologia de SCEE,
como uma partida/sincronizagdo mais complexa [3], [7] e um
maior numero de conexdes/desconexdes a/da rede elétrica,
uma vez que o DFIG somente pode ser controlado numa faixa
de velocidades proximas da velocidade sincrona, em geral
com escorregamento variando entre 0,3 ¢ —0,3 [3], [7].

Assim, antes de iniciar o processo de sincronizagdo, ¢
necessario que o DFIG esteja na rotagdo minima. Para tal, ao
ser detectada a velocidade minima do vento, é ativado o
controle de passo das pas que permite que a rotagdo do sistema
se eleve de zero até a minima (com escorregamento de 0,3),
para entdo se iniciar o processo de sincronizagao [3].

Ha na literatura diversos trabalhos tratando da modelagem
e controle do DFIG, em geral com o CLM ¢ o CLR controla-
dos pelo controle vetorial. No caso do CLM, normalmente faz-
se uso da orientag@o pelo campo com o referencial no fluxo do
estator [3]-[16]. Por sua universalidade, esta técnica também
foi estendida ao processo de sincronizacdo a rede elétrica.

Assim, o arranjo de controladores mais comum tanto para
a operagdo normal do DFIG quanto para se obter a sincronia
entre as tensdes do estator e da rede elétrica € composto por
duas malhas com dois controladores proporcional-integral
(PI) em cascata cada [3], [7], [8]. As malhas internas contro-
lam as correntes do rotor e, externamente a estas, ha malhas
de controle das tensdes do estator (durante a sincronizag@o) ou
outras relativas a operag@o normal apds a conexdo (poténcias
ativa e reativa do estator, torque ou velocidade). Assim, as
malhas internas de corrente podem ser compartilhadas pelos
controles anteriormente descritos [3], [7]-[9].

Ha na literatura um limitado niimero de publicagdes descre-
vendo a sincroniza¢do do DFIG a rede elétrica [3], [7]-[12].
Ainda, como sdo esperadas modificagdes no sistema a ser
controlado apds a conexdo do DFIG a rede elétrica (devido a
inser¢do do circuito do estator), essa variagdo deve ser consi-
derada no projeto dos controladores de corrente caso estes
sejam mantidos para as duas situagdes: sincronizagio e opera-
¢do normal apds a conexao [7], [9].

A Figura 1 traz o modelo classico da maquina de indugao
em coordenadas dq, que despreza as perdas no nicleo magné-
tico (perdas no ferro) e outras de menor relevancia (perdas su-
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plementares) [17]. Como muitos esquemas de controle se ba-
seiam neste circuito, eles também ignoram estas perdas. As-
sim, o projeto dos controladores tem como base um circuito
que ndo reflete de todo a realidade da planta. Desta forma, os
resultados reais serdo diferentes dos de projeto. Ainda, diver-
sos trabalhos relatam que o sistema de controle pode perder a
sintonia caso as perdas no ferro sejam desprezadas [17], [18].

Llr’ wr¢qr’ vy Lay

L M d¢dr ! V'

i
Ly Oy Ly

d¢dv
dt

Vs

L/r' a)r¢dr' vy lg

Iy
ﬂ’ I ws¢dv L/s

Fig. 1. Modelo classico do DFIG em coordenadas dgq.

Como a frequéncia das variaveis elétricas do rotor € igual a
do estator vezes o escorregamento, para o caso de motores de
inducdo, em que o escorregamento ¢ cerca de 0,05, a perda no
ferro do estator trata-se da parte dominante da perda total no
ferro [9]. Por isso, estas perdas sio comumente modeladas por
uma resisténcia conectada em paralelo com a indutancia de
magnetizagao Ly,. Apesar de apresentar boa precisdo, essa
abordagem torna as equag¢des da maquina mais complexas o
que implica em alta demanda computacional [19].

Entretanto, as perdas no ferro do rotor do DFIG sdo mais
elevadas que a de motores de inducdo, pois seu rotor opera
com frequéncias maiores em especial durante a sincronizacao,
em que o escorregamento ¢ igual a 0,3. Além disso, como o
rotor do DFIG ¢ alimentado por um conversor eletronico de
poténcia, as componentes harmonicas de tensdo oriundas do
chaveamento (da ordem de 2 a 20 kHz) também contribuem
com a elevacdo das perdas no ferro do rotor [17].

Neste contexto, o presente trabalho propde considerar todas
as perdas do DFIG com estator em aberto durante o processo
de sincronizagdo a rede elétrica como agrupadas na resisténcia
do rotor. Para tal, é proposto um método simplificado de esti-
magao deste e outros pardmetros da maquina, o qual faz uso
da vantagem proporcionada pelo DFIG que ¢ o acesso ao
circuito do rotor [10].

Como este trabalho faz uso do controle vetorial orientado
pelo campo para a sincronizagdo do DFIG a rede elétrica (o
mais utilizado, conforme tratado anteriormente), o método
simplificado de estimag@o proposto também sera realizado
considerando as variaveis representadas no referencial dg.

Para tal, este artigo estd organizado da seguinte forma. A
Secdo II traz a modelagem cléassica do DFIG em coordenadas
dg, obtendo as fungdes de transferéncia (FTs) durante a
sincronizagdo com a rede elétrica. A Segdo III apresenta o
método simplificado proposto para estimacdo dos parametros
destas FTs, com a respectiva verificagdo experimental. Por sua
vez, a Se¢do IV apresenta o projeto dos controladores de
corrente e tensdo, com a respectiva verificagdo experimental.
Por fim, a Secdo V apresenta as conclusdes do trabalho.
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II. MODELAGEM DO DFIG NA SINCRONIZACAO

A. Modelo Classico em Coordenadas dq

A representagdo do DFIG em coordenadas dg foi
desenvolvida primeiramente em [20] e consta em diversos
textos sobre maquinas elétricas, como [21]-[23]. Assim, as
equagdes das tensdes do rotor referidas ao estator sdo:

Vayr = Tedar + Ly digy, /dt + Ly digs/dt — wpdgyr (1)
Vgrr = Trrlgrr + Lyy digy, /dt + Ly digs/dt + wrPar )
Parr = Lyilgr + Lylas (3)

bqrr = Lysigr + Lyigs “)

Ly, = Ly + Ly 5)

Por sua vez, as equagdes das tensdes do estator sdo:

Vas = Tslgs + Ls digs/dt + Ly digy,/dt — wsegs (6)
Vgs = Tslgs + Lg digs/dt + Ly digy,/dt + wsgs @)
bas = Lsias + Lyiar (8)

Pgs = Lsigs + Lyiqr 9)

Ls = Ly + Lys. (10)

A partir de (1) a (10) s@o obtidos os circuitos equivalentes
do DFIG em coordenadas dg mostrados na Figura 1.

B. Fungoes de Transferéncia na Sincronizag¢do

Durante a sincronizacdo do DFIG com o estator em aberto,
suas respectivas correntes sdo nulas [7]. O gerador ¢ assim
alimentado pelo CLM, que aplica tensdes ao rotor com o
objetivo de induzir tensdes no estator em sincronia com a rede
elétrica. Dessa forma, (1), (2), (6) e (7) tornam-se:

Varr = Tyilgr + Ly digy,/dt — @pLyigr, (11)
Vgrr = Trlgr + Ly, digr, /dt + @pLyigy, (12)
Vgs = Ly digy,/dt — wsLyig (13)
Vgs = Ly digy,/dt + wsLyigr. (14)

De (13) e (14), percebe-se que, em regime permanente
(desprezando os termos contendo derivadas), tém-se:

Tgs = ~wsLuTg (15)

Vg5 = WsLyTar (16)

em que a barra sobre as variaveis denota que estas estdo em
regime permanente. Com isso, as tensdes do estator tém uma
relacdo de proporcionalidade com as correntes do rotor.
Ainda, o controle das correntes do rotor garante também o
controle das tensdes do estator.

Com isso, para se efetuar a sincronizacdo do DFIG com a
rede elétrica, serdo projetadas malhas internas de controle das
correntes do rotor e, externamente a estas, malhas de controle
das tensdes do estator. Na literatura ha outros métodos de
controle disponiveis para se executar a sincronizagdo do DFIG
a rede elétrica, sendo que se optou por este (como tratado em
[71, [10], [13]) dada a sua simplicidade.

Segundo [24], a dindmica da malha interna de controle deve
ser mais rapida que a da malha externa. Para tal, ¢ possivel se
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projetar a malha interna com uma frequéncia de cruzamento
bem alta, proxima de metade da frequéncia de chaveamento.
Assim, a baixas frequéncias o ganho da malha interna ¢
bastante baixo e o ganho da malha externa ¢ muito maior.
Impondo ao rotor um degrau de baixa amplitude na tensdo
Vgrr COM Vg, mantido constante (ou seja, dvg,,/dt = 0), as
variaveis de (11) e (12) também irdo desenvolver pequenas
excursdes em relag@o aos seus respectivos pontos de equilibrio
e, assim, pode-se efetuar a linearizagdo do modelo do DIFG
para essa situagdo. Com isso, aplicando a transformada de
Laplace a equagdo linearizada resultante de (11), obtém-se:

AIdTI — errr (17)
Algy) T+ SLyy

em que A representa um pequeno desvio na respectiva variavel
em relagdo ao ponto de equilibrio.
A forma padrdo de uma FT de primeira ordem ¢ dada por:

F,(s) = Ky /[sT, + 1]. (18)
Comparando a FT de (17) com (18), obtém-se:

Ty = Ly /Ty (19)
Ky = wy Ly /1 = 0. Ty. (20)

Aplicando-se agora a transformada de Laplace a equagdo
linearizada resultante de (12) e fazendo uso de (17), chegam-
se as seguintes FTs:

Algy, _ Wy Ly 1
AVgr)  s2Ly,* + 520, Ly, + (13,2 + 0,21y, %) D
Alq‘r/ Ty + SLT,

= . 22
AVgr)  s2Ly,* + 520, Ly, + (1% + 0,21y, %) (22)

A forma padrdo de uma FT de segunda ordem é dada por:
Fy(s) = K, /(s*T,* + s2ET, + 1). (23)

Comparando-se (21) e (23), obtém-se:

Ky = wrLy /(12 + 0.2L7) 24)
T, = L,/ |12 + w,2L,,” (25)
&=1./ 2+ w22 (26)

Nao ¢ necessario detalhar a aplicag¢@o ao rotor de um degrau
na tensao vg,, com v,,, = 0, dado que o resultado sdo equagdes
semelhantes a (17) a (26), apenas com K; ¢ K, com sinais
negativos em (20) e (24). Ainda, como sera mostrado, o
equacionamento apresentado ¢ suficiente para a estimagdo dos
parametros do DFIG e sintonia dos controladores de corrente.

I1I. ESTIMACAO DOS PARAMETROS DAS FTS

A. Metodologia Proposta
Substituindo-se (20) em (24), chega-se a:
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o= Ky /[K2 (1 + K, %)) 27

De (18) e (23), tem-se que em regime permanente Fy(s) =
K, e F,(s) = K,. Assim, a partir de (17) e (21), obtém-se:

Ky = Atgr,/Atgry (28)
K, = Aigr /Mgy, (29)

em que Ax representa a diferenga entre os valores em regime
permanente de x depois ¢ antes da aplicagdo de um degrau.

Assim, substituindo (28) ¢ (29) em (27) ¢ obtido r;,,. Com a
frequéncia angular w, (w; vezes o escorregamento do DFIG),
L,, ¢ obtida a partir de (20) e, consequentemente, Ty, T, € &,
respectivamente a partir de (19), (25) e (26).

Como sera apresentado na sequéncia, esses parametros sao
uteis para a sintonia dos controladores de corrente. Feito isso,
sera aplicado um degrau na referéncia de uma das correntes
igrs € igr, mantendo a outra em zero. Assim, com os valores
em regime permanente das correntes do rotor e tensdes do
estator, e conhecendo-se o valor de wg, pode-se determinar L,
a partir de (15) e (16), ou na forma linearizada:

Ly = —AVgs/(Dlgrw5) = ATgs/(ATgrws). (30)

De posse de Ly, projetam-se os controladores das tensoes
do estator para a sincronizagdo do DFIG a rede elétrica.

Com isso, a metodologia de estimagdo de parametros pro-
posta ¢ simples de ser implementada, pois necessita apenas de
valores em regime permanente das variaveis em dg.

B. Verificagdo Experimental

A Figura 2 mostra o prototipo utilizado nos ensaios experi-
mentais. O mesmo esta implantado no Laboratorio de Aplica-
¢oes de Eletronica de Poténcia & Integragdo a Sistemas de
Energia (LAPIS), no Departamento de Engenharia Elétrica
(DEE) da Universidade Federal do Ceara (UFC).

Medi¢ao de
Tensoes e
Correntes

Fig. 2. Plataforma experimental do LAPIS.

As Tabelas I e II trazem, respectivamente, os dados de pla-
ca e os parametros do DFIG de quatro polos (n = 2), sendo que
os parametros foram obtidos via ensaios cldssicos de motores
de indugdo [25].
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TABELA 1
Dados de Placa do DFIG
Descricdo Valor Descri¢io Valor
Poténcia Nominal 10 CV Frequéncia 60 Hz
Tensdo (Linha) do Estator 380 V' Tensao (Linha) do Rotor 436 V

Corrente (Linha) do Estator 12,1 A Corrente (Linha) do Rotor 8,2 A

Ligacdo do Estator Y Ligacdo do Rotor Y
TABELA 11
Parametros do DFIG Obtidos via Ensaios Classicos
Variavel Valor Variavel Valor Variavel Valor
a 1,2854 L 113,013 mH 7 0,5712 Q
7 0,6719 Q Ly 108,003 mH L 114,426 mH

A Figura 3 mostra um diagrama de blocos representativo
da estrutura experimental utilizada no ensaio de estimagao.
Todos os sinais medidos sdo enviados a plataforma dSPACE
1103, sendo tratados no Simulink. Deste, alguns sinais sao
enviados a unidade eletronica de controle desenvolvida no
software ControlDesk (que acompanha o dSPACE), onde sao
visualizados e salvos. Desta Gltima, também advém os valores
de referéncia das tensdes vgy, € Vg

Rede Vag, bg.cg q 1 Vas, bs,cs Estator DFIG
A —T_-
# i T 7
EERRE I ———————— I Rotor
| Y g, ALY 6, )
[P %l @ [
: vVdz vVag *Vdr *Vqs : 0, "o —
Y joo—
| el el nes | b4
i o [ e ;
! ] | | e “
: ControlDesk 0, -
| Var ¥ Var' Var
L2 Zah ey p
| M2l g e W
| Var Vgri» Ver
| - - L T2 M
Lo 3
dSPACE 1103 / Simulink R

Fig. 3. Representacdo da estrutura experimental utilizada.

Como mostra a Figura 3, as tensdes da rede elétrica (vgg,
Vg € Vcg) $30 enviadas a um circuito de captura de fase (PLL,
do inglés Phase Locked Loop), obtendo-se as tensdes em dg
(vag € vgg) € 0 Angulo B4, que também ¢ utilizado para trans-
formar as tensoes do estator de abc (vgs, Vps € Ves) para dq (vgs
€ v45) por meio da matriz M de invariancia em poténcia (utili-
zada em todas as transformagoes entre os referenciais abc e
dg). Ha na literatura diversas topologias diferentes de PLL,
sendo que neste trabalho faz-se uso de um duplo integrador
generalizado de segunda ordem com malha de captura de fre-
quéncia (DSOGI-FLL, do inglés Double Second-Order Gene-
ralized Integrator — Frequency Locked Loop) [14], o qual ¢é
rapido, bastante preciso e de facil implementagdo [15]. Ainda,
esta estrutura ¢ também utilizada no sistema de prote¢do con-
tra afundamentos de tensdo e sobrecorrentes do rotor da ban-
cada da Figura 2, conforme detalhado em [16].

No controle vetorial classico, escolhe-se geralmente alinhar
o referencial dg ao vetor espacial do fluxo concatenado do
estator (sendo por isso chamado de controle vetorial orientado
no fluxo do estator ou orientado pelo campo). Segundo [3],
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visando garantir maior estabilidade ao controle vetorial, ¢
comum se calcular o angulo do fluxo do estator de forma
aproximada a partir da ndo consideragdo da resisténcia do
estator (7). Assim, utiliza-se o angulo 45 que garante vg,= 0
€ Vqg MAaximo positivo, ou seja, o referencial girante estd em
fase com o eixo ¢ da tensdo da rede. Dessa forma, depois de
conectado, o vetor fluxo concatenado do estator pode ser
considerado como alinhado com o eixo d do referencial dq, de
forma que ¢gs = 0 [3], [9].

Para a transformacgdo das correntes do rotor de abc para dg
¢ utilizado, por sua vez, o dngulo 6, = 645 — n6;,, em que b,,
¢ o angulo mecanico medido por meio de um encoder e n € o
nimero de pares de polos.

Nota-se que as correntes do rotor em abc (iyy, ipy € icr) S0
multiplicas pela relagdo de espiras (a, obtendo-se igps, ip €
icrr). Assim, trabalha-se no dSPACE com variaveis referidas
ao estator. Com isso, as tensdes do rotor referidas ao estator
em abc (g, Vpr € V), Obtidas da aplicacio de M™1 as
tensdes de referéncia advindas do ControlDesk, também sdo
multiplicadas por a (obtendo-se v, V3, € V) antes de serem
enviadas ao bloco de modulagdo por largura de pulsos (PWM,
do inglés,Pulse Width Modulation).

Com o DFIG girando a velocidade minima de 1260 rpm
(escorregamento de 0,3 e w, = 113,1 rad/s), sdo aplicados
degraus na tensdo vy, (com Avg, = 10 V) at¢ a sincroniza¢do
(vgr = 120 V) e, assim, obtém-se os dados da Tabela I1I. Vale
ressaltar que apesar de ndo haver malha fechada de controle
da tensao de saida do inversor, estes valores foram verificados
por meio de medigao.

derar as perdas no ferro e outras perdas de menor relevancia
(proporcionais ao quadrado da tensdo) como agrupadas nesta
resisténcia (que normalmente representa as perdas por efeito
Joule no rotor, proporcionais ao quadrado da corrente), como
tratado também em [19].

1,3
1,2 A
1,1
1 -
0.9 -~
= 0.8
< o7
ﬁ_ 0,6
o -
) -
03 P
0,2 = *+Medido
0,1 L —Tendéncia Linear até v_, = 80 V.
opes =
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15
Vo TV

Fig. 4. Variag@o de O, em fungdo do quadrado de vg.

As Figuras 5 e 6 mostram as respostas do sistema a degraus
em v,,, indo até 20 V e 80 V. As demais curvas obtidas para
degraus em vy, entre estes extremos apresentam-se de forma
semelhante e ndo sdo mostradas para ndo dificultar a visualiza-
¢do. Ainda, ndo sdo mostrados os graficos para tensoes maio-
res, pois, como tratado anteriormente, ha a saturagdo do rotor
da maquina, que distorce as formas de onda de corrente. Tam-
bém sdo mostradas as respostas do sistema a degraus em v,
indo de 0 a 10 V pois as correntes apresentam valores reduzi-
dos ¢ os ruidos de medicao tornam dificil a analise visual.

TABELA 111
Estimacio dos Parametros das FTs do Rotor
Pontode v, 7 T, L. T,
Operacio [V] X K Q] ms] [mH] [ms] ¢
1 0-10 1,73 10,0647 6,69 1530 102,38 7,66 0,500
2 10-20 2,66 0,0682 4,83 23,54 113,59 8,28 0,352
3 20-30 3,31 0,0708 3,91 29,25 11443 8,46 0,289
4 30-40 3,67 0,0726 3,50 3241 113,31 8,53 0,263
5 40-50 3,90 0,0751 3,20 34,50 110,43 8,57 0,248
6 50-60 4,03 0,0776 3,15 35,61 107,35 8,58 0,241
7 60-70 4,15 0,0804 2,83 36,66 103,91 8,60 0,234
8 70-80 4,29 0,0841 2,63 37,96 99,77 8,61 0,227
9 80-90 4,28 0,0897 247 37,82 9346 8,61 0,228
10 90-100 4,21 0,0995 226 37,18 84,13 8,60 0,231
11 100-110 4,01 0,1185 1,98 3543 70,24 8,58 0,242
12 110-120 3,73 0,1514 1,65 32,98 54,50 8,54 0,259

Como mostra a Tabela III, a indutancia L,, apresenta uma
variagdo de até 10,5 % para os pontos de operagdo de 1 a 7,
com valor maximo proximo ao da Tabela II. Entretanto, & me-
dida que o ponto de operacdo se desloca para v,,, com valores
maiores que 70 V, verifica-se uma reducdo em L,,. Isso se deve
a saturacao do rotor, como pode ser verificado pela Figura 4,
que mostra a variagdo da poténcia reativa do rotor (Q,) em fun-
¢do do quadrado da tensdo vy, . E sabido que a poténcia reativa
varia de forma linear com o quadrado da tensdo. Como mostra
a Figura 4, essa relacdo de linearidade ¢ somente verificada
até tensoes v,,, de 70 V.

Por sua vez, a resisténcia r,, apresenta valor quase doze ve-
zes maior que o da Tabela II (para o ponto de operagao 1), o
qual vai diminuindo a medida que v,,, aumenta. Esta varia¢do
de r;, trata-se de uma consequéncia e desvantagem de se consi-
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Fig. 5. Respostas de i# a degraus em vg-de 10220 Ve 70 a 80 V.
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Fig. 6. Respostas de iy a degraus em vy de 10220 Ve 70 a 80 V.

Comparando as curvas estimada e experimental das Figuras
5 e 6, percebe-se que o método de estimagdo proposto mantém
0 mesmo nivel a precisdo na determinagao do sobressinal e do
amortecimento de ig,, € iz, MmesSmo com o aumento de vg,..

Ressalta-se que as oscilagdes nas correntes igy, € igr, que se
mantém em regime permanente devem-se a desequilibrios nas
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correntes do rotor (por problemas no proprio circuito do rotor
do DFIG utilizado), que ao serem convertidas do referencial
abc para dq refletem-se em oscilagdes no dobro da frequéncia
das respectivas varidveis elétricas (no caso, 18 Hz e 36 Hz).

IV. CONTROLE DO DFIG NA SINCRONIZACAO

A Figura 7 traz um diagrama representativo da bancada
experimental da Figura 3 com a inser¢do dos controladores de
corrente e tensdo detalhados na sequéncia. Deve-se observar
que as tensdes da rede em coordenadas dg sdo consideradas
como referéncias dos controladores de tensdo. Assim, na
interface do ControlDesk foi inserido um botao que habilita o
sistema de controle e sincroniza o DFIG a rede elétrica.

frode Mg QI ol Estator DFIG
— ‘
e ——
r———7— LU Rotor
et

lar

|
|
|
|
|
i ! Var' comp — 4 vy
O O[O
B CIR O LR

Var'_comp —1

dSPACE 1103 - SIMULINK
Fig. 7. Representagdo da estrutura experimental utilizada.

A. Projeto dos Controladores de Corrente
Aplicando a transformada de Laplace a (11) e (12), tém-se:

Vari = () + SLe)lgyrs — @pLpdgr 31
Varr = (1 + SLr/)Iqr/ + wr Ly gy (32)

De (31) e (32) ¢é obtida a representacao do rotor do DFIG
na sincronizagdo, em destaque nas malhas de controle das cor-
rentes do rotor da Figura 8. Considerando os termos dependen-
tes de w, como de alimentagdo direta (feed-forward), garante-
se o desacoplamento entre os eixos d ¢ g.

,erryiq, CLM | o, Lyig Eq. (31)]
ige ~Elar var [ 1 | 1va 1 ||
- ® 1+sTp |1 rptsL, '
—1 |« —————— -
@
a)rL,'ldr CLM :— *err'l‘qr' Eq~ (32)|
igr ~Elgr Voo | 1| Ve 5' 1 fqr |
_> ® 1+sTp | | z rptsL, Jl

A

(b)

Fig. 8. Malhas fechadas de controle das correntes do rotor referidas
ao estator de eixos (a) direto e (b) quadratura.

Na Figura 8, a FT de primeira ordem com constante de
tempo 7p visa representar o atraso do CLM. Assim, considera-
se Tp = 1,5T,;, sendo o periodo de chaveamento T,, = 0,1 ms
(equivalente a uma frequéncia de chaveamento de 10 kHz).
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A sintonia de todos os controladores PI deste trabalho foi
feita por alocagdo de polos através da ferramenta SISO Design
Tool do MATLAB. Dado que ha variagdes nos polos da plan-
ta, como mostra a Figura 9, buscou-se que a resposta ao degrau
unitario da planta identificada mais lenta (com 7, = 2,63 Q e
L., = 99,77 mH, sendo esse inclusive o polo relativo a tensao
vy, @ partir da qual o rotor do DFIG comega a saturar) apre-
sentasse maximo sobressinal de 5% ¢ tempo de assentamento
de 0,1 s. Assim, os ganhos proporcional ¢ integral obtidos sdo
Kp; =52 V/A e K; =232,2 V/(A.s).

Ag j r’, = 3?’5 Q I
2 g - =4,83 Q\ﬁv v »;} T 2,63 Q }
520 X 00 X A%
g v r,=4830 r,=0,5712Q i
— r I I
-70 -65 -60 -55 -50 -45 -40 -35 -30 -25 -20 -15 -10 -5 O
Eixo Real

# Polo obtido por ensaio classico
¥ Polos obtidos por meio do método proposto

Fig. 9. Variagao dos polos da planta.

A Figura 10 mostra como se aproximam as respostas ao
degrau unitario simulada e experimental das malhas de
controle das correntes do rotor da Figura 8 para as plantas com
1 = 6,069 Q (ponto de operagdo 1) e r, = 2,63 Q (ponto de
operagdo 8, sendo esta a planta para a qual foi projetada o
controlador de corrente). Além destas, a Figura 9 também traz
aresposta simulada da planta com ,,, = 0,5712 Q (a planta com
os valores de 7, e L,, da Tabela II), de forma a mostrar como
esta difere das respostas obtidas a partir do método de
estimagdo de parametros proposto.

o ey O ]
1.2 Ll R ™y N T
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:0 é R4 o T
=R 7 ] il
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Fig. 10. Resposta ao degrau unitario nas correntes do rotor.

Para avaliar de forma quantitativa a aproximacao das
curvas simuladas em relagdo as obtidas experimentalmente,
sera utilizado o indice de desempenho proposto em [26],
chamado de integral normalizada do erro absoluto (NIAE, do
inglés Normalized Integral of Absolute Error), sendo:

) |
f ;CEXp€1 imental '/Csimulado | (lt

(33)

(oo}
fo |xexperimental |

Assim, quanto mais proximo da unidade o valor de NIAE,
mais a curva simulada se aproxima da experimental. Para a
Figura 10, os valores de NIAE para 7, igual a 6,69 Q e 2,63
sdo, respectivamente, 0,9578 e 0,9923. Com isso, conclui-se
que o projeto do controlador de corrente realizado a partir da
planta estimada mais lenta mostra-se adequado, pois os
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resultados de simulagdo se aproximam dos experimentais para
os diversos pontos de operagdo.

Apds a sintonia dos controladores de corrente foi aplicado
um degrau na referéncia de i4,, ou ig, mantendo a outra em
zero. Assim, a partir de (30), determinou-se L, = 110,0549
mH, valor proximo do apresentado na Tabela II.

B. Controlador de Tensdo
Aplicando a transformada de Laplace a (13) e (14), tém-se:

Vas = LySlarr — WsLylgr (34)
Vs = LuSlgrr + wsLyl gy (35)

De (34) e (35) ¢ obtida a representagdo do ramo de magneti-
zac¢do do DFIG na sincronizagdo, em destaque nas malhas fe-
chadas de controle das tensdes do estator da Figura 11. Ao
contrario dos controladores de corrente, os termos dependen-
tes de s/w, ndo serdo acrescidos como termos de compensa-
¢do da corrente do rotor, ja que os mesmos sao nulos em regi-
me permanente (devido ao termo derivativo s) e apresentam
valores reduzidos no transitorio (devido a divisao por wy).

|

Vs EVgs ig” Lgr Vgs |
(%) >

(b)
Fig. 11. Malhas fechadas de controle das tensdes do estator de eixos
(a) direto e (b) quadratura.

Na Figura 11, os blocos nomeados como Fig. 8(a) e Fig.
8(b) tratam-se das malhas fechadas de controle de corrente
tratadas nestas figuras.

Na sintonia dos Pls, buscou-se uma resposta ao degrau sem
sobressinal ¢ com tempo de assentamento de 1 s. Assim, os
ganhos proporcional e integral dos controladores sao, respecti-
vamente, Kp, =+0,0009 A/V e K, =£0,09 A/(V.s).

Reforga-se mais uma vez que a dindmica da malha externa
de tensdo ¢ mais lenta que a da malha interna de corrente para
que, a baixas frequéncias, o ganho da malha interna seja
bastante baixo e o ganho da malha externa muito maior [24].

A Figura 12 mostra as respostas experimental e simulada a
um degrau unitdrio em vg,. Os sinais filtrados advém de filtros
passa-baixa de Butterworth com frequéncia de corte de 10 Hz
e sao apresentados apenas para uma melhor visualizagdo, pois
nota-se uma elevada distor¢do harmonica nas componentes dg
das tensdes do estator antes da conexao a rede elétrica (deixan-
do de existir apds a conexdo). Os autores atribuem essa ocor-
réncia a problemas construtivos da propria maquina (como
citado anteriormente) e a impossibilidade de acesso ao centro
estrela do estator para ser possivel a realizagdo de medigdes
mais precisas das respectivas tensoes.
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Fig. 12. Resposta ao degrau unitario em vys.

Aplicando (33) as respostas das malhas de controle de vy
obtidas por meio de simulagdo para qualquer dos valores de 7,
e L,, das Tabelas II e III, o valor de NIAE obtido foi de 0,9403.
Assim, a partir do projeto adequado do controlador de corrente
(ou seja, para a planta mais lenta obtida no ensaio de estimagao
proposto), quaisquer dos valores de 7, e L,, das Tabelas Il e
III poderiam ser utilizados para a sintonia da malha de controle
de tensdo do estator. Esta afirmagédo ¢ refor¢ada pelas respos-
tas em frequéncia de malha aberta dos controladores de tensao,
que apresentam margens de fase praticamente iguais (com cer-
ca de 90°) e frequéncias de cruzamento de 3,75 rad/s.

Ainda, além do comportamento semelhante das curvas de
vgs simulada e experimental filtrada, percebe-se que a ndo
inclusdo dos termos de alimentagdo direta das correntes do ro-
tor ¢ perfeitamente aceitavel.

A Figura 13 mostra as tensdes de fase de sequéncia positiva
durante o processo de sincronizagdo. Visando uma melhor
visualizacdo, as mesmas foram limitadas até o instante 1 s. Ja
a Figura 14 mostra que no instante da conexdo (¢ = 0) ndo
foram verificadas correntes consideraveis no estator. Isto
assegura que a sincronizagdo foi realizada satisfatoriamente.
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Fig. 13. Tensdes de fase de sequéncia positiva na sincronizagao.
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As distorgdes presentes no sinal de corrente da Figura 14 se
devem, como citado anteriormente, a problemas construtivos
da propria maquina.

V. CONCLUSOES

Este trabalho propde considerar as perdas suplementares e
do nmucleo do DFIG com estator em aberto durante o processo
de sincronizagdo a rede elétrica como agrupadas na resisténcia
do rotor (r;,). Para tal, apresenta um método simplificado de
estimagao dos parametros do circuito equivalente do rotor para
fins de projeto dos controladores de corrente, o qual necessita
apenas de valores em regime permanente das variaveis em dg.

Os resultados experimentais mostram que o projeto dos
controladores de corrente ¢ mais preciso quando realizado
considerando um valor de 7, maior do que o obtido por meio
do ensaio classico de medigdo da resisténcia em CC. Neste
sentido, o valor obtido pelo método de estimagdo proposto
mostrou-se adequado.

Ainda, estando os controladores de corrente projetados de
forma adequada (ou seja, para a planta mais lenta obtida no
ensaio de estimagdo proposto), poderiam ser utilizados para o
projeto dos controladores de tensao os valores de resisténcia e
indutancia do rotor referidas ao estator tanto obtidos por meio
de ensaios classicos quanto pela metodologia proposta.

Assim, como vantagens ao SCEE baseado em DFIG, o
presente artigo mostra que a utilizagdo dos parametros
estimados pelo método proposto garante o adequado projeto
dos controladores, com a consequente sincronizagdo do DFIG
a rede elétrica da forma esperada.

Como ha modificagdes na planta ap6s a conexdo do DFIG
a rede elétrica, essa variagdo deve ser considerada no projeto
dos controladores de corrente caso estes sejam mantidos para
as duas situagdes: sincronizagdo e conexao. Alternativamente,
outros controladores de corrente podem ser utilizados apos a
conexao, projetados para essa situagdo especifica.
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Resumo — O objetivo deste documento ¢ instruir os
autores sobre a preparacio dos trabalhos para
publicacio na Revista Eletronica de Poténcia. Solicita-se
aos autores que utilizem estas normas desde a elaboracio
da versdo inicial até a versdo final de seus trabalhos.
Somente serdo aceitos para publicacdo trabalhos que
estejam integralmente de acordo com estas normas.
Informacdes adicionais sobre procedimentos e normas
podem ser obtidas também diretamente com o editor, ou,
através do portal iISOBRAEP no endereco eletronico:
http://www.sobraep.org.br/revista. Observa-se que sao
aceitas submissoes em inglés ou espanhol, sendo que as
normas para estes idiomas sio apresentadas no mesmo
endereco eletronico. Este texto foi redigido segundo as
normas aqui apresentadas para artigos submetidos em
portugués.

Palavras-Chave — Os autores devem apresentar um
conjunto de até seis palavras-chave (em ordem alfabética,
todas iniciais maiusculas e separadas por virgula) que
possam identificar os principais topicos abordados.

TITLE HERE IN ENGLISH IS MANDATORY
(12 PT, UPPERCASE, BOLD, CENTERED)

Abstract — The objective of this document is to instruct
the authors about the preparation of the manuscript for
its submission to the Revista Eletronica de Poténcia. The
authors should use these guidelines for preparing both
the initial and final versions of their paper. Additional
information about procedures and guidelines for
publication can be obtained directly with the editor, or,
through the web site http://www.sobraep.org.br/revista.
English or Spanish can be used for editing the papers,
and the guidelines for these languages are provided in the
same web site. This text was written according to these
guidelines for submission in Portuguese.

Keywords — Authors shall provide a maximum of six
keywords (in alphabetical order, capitalized, separated
by commas) to help identify the major topics of the

paper.

Nota de rodapé na pagina inicial serd utilizada apenas pelo editor para
indicar o andamento do processo de revisdo. Ndo suprima esta nota de
rodapé quando editar seu artigo.
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NOMENCLATURA
P Numero de polos.
Vig Componentes dg da tensdo de estator.

I. INTRODUCAO

A Revista Eletronica de Poténcia ¢ um meio apropriado no
qual os membros da SOBRAEP (Associacdo Brasileira de
Eletronica de Poténcia) e demais pesquisadores atuantes na
grande area da Eletronica de Poténcia podem apresentar e
discutir suas atividades e contribuicdes cientificas. Neste
contexto, o Conselho Editorial convida os interessados a
apresentarem artigos completos que envolvam o estado da
arte na 4rea, através de resultados tedricos e experimentais,
além de informagdes tutoriais, nos topicos de interesse da
SOBRAEP. Caso o trabalho, ou parte dele, ja tenha sido
publicado em alguma revista ou conferéncia, nacional ou
internacional, deve ser destacado no corpo do trabalho.

Serdo aceitos trabalhos em portugués e inglés. Os textos
submetidos em portugués devem conter também o titulo
(title), resumo (abstract) e palavras-chave (keywords) em
inglés, obrigatoriamente.

Os autores deverdo submeter e acompanhar todo o

processo de revisdo e publicagdo através do portal
iSOBRAEP: http://www.sobraep.org.br/revista.
Somente serdo aceitos trabalhos submetidos como

documento em PDF editavel (aberto). Portanto, apds a edicao
de seu trabalho, em conformidade com estas normas, devera
ser gerado um documento em PDF com boa qualidade, para
que possa ser submetido através do portal iISOBRAEP.
Observa-se ainda que para a publicagdo da versdo final,
somente serdo aceitos artigos que estejam em conformidade
com estas normas de edicdo e tenham preenchido o
formulério Copyright disponivel no portal iSOBRAEP.

A se¢do de Introducdo tem o objetivo geral de apresentar a
natureza do problema enfocado no trabalho, através de
adequada revisdo bibliografica, o proposito € a contribui¢do
do artigo submetido.

Caso seja pertinente, antes da Introdugdo pode ser incluida
uma secdo Nomenclatura com uma lista de varidveis usadas
no texto. Este item ndo deve ser numerado, assim como 0s
itens Agradecimentos, Referéncias e Dados Biograficos.

A. Apresentagdo do Texto

Os artigos submetidos para publicagdo na Revista
Eletronica de Poténcia devem possuir, preferencialmente,
oito ou menos paginas. Artigos com um maior numero de
paginas deverdo pagar uma taxa (R$ 150,00 por pagina extra
para autor correspondente membro da SOBRAEP ou R$
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200,00 por pagina extra para autor correspondente ndo
membro da SOBRAEP) antes da sua publicagdo, sendo
aceitas até quatro paginas extras. Assim, o limite maximo ¢
de 12 paginas.

A Revista Eletronica de Poténcia ¢ uma revista com
acesso livre (open access), tendo as seguintes taxas de
publicagdo: autor correspondente membro profissional da
SOBRAEP — gratis; autor correspondente membro estudante
da SOBRAEP — R$ 50,00 por artigo; autor correspondente
ndo membro da SOBRAEP — R$ 200,00 por artigo.

Deve-se usar, obrigatoriamente, as unidades do Sistema
Internacional (ST ou MKS).

Cabe ao(s) autor(es) do trabalho a preparacdo dos
originais e, posteriormente, seu envio de forma eletronica,
em PDF, através do portal iSOBRAEP, de acordo com estas
normas. Os trabalhos que estiverem fora dos padrdes
estabelecidos serdo recusados, com a devida informagdo ao
autor correspondente.

B. Edi¢ao do Texto

A editoragdo do trabalho deve ser feita selecionando o
formato A4 (297 mm x 210 mm), de acordo com este
exemplo.

Como processador de texto,
processador Word for Windows.

estimula-se o uso do

1) Tamanho das letras utilizadas no trabalho: Os
tamanhos das letras especificadas nesta norma seguem o
padrdo do processador Word for Windows e o tipo de letra
utilizado ¢ Times New Roman. A Tabela I mostra os
tamanhos padrdes de letras utilizadas nas se¢des do artigo.

TABELA I
Tamanhos e Tipos de Letras Utilizadas no Texto
Estilo
Tamanho Normal Negrito Italico
(pontos)
8 Texto de tabelas
Legendas de
9
figuras
Institui¢ao dos Textos do resumo .
Titulos do resumo
10 autores; texto em e palavras-chave; ¢ palavras-chave
geral; referéncias _titulos de tabelas P
12 Nomes dos Titulo em inglés
autores
14 Titulo do trabalho

2) Formatagdo das paginas: Na formatagdo das paginas,
as margens superior ¢ inferior deverdo ser fixadas em 25
mm, a margem esquerda em 18 mm e a margem direita em
12 mm. As colunas de textos deverdo apresentar uma largura
igual a 87 mm e um espagamento entre si de 6 mm. A
tabulagdo a ser utilizada na primeira linha dos paragrafos
devera ser fixada em 4 mm.

II. ESTILO DO TRABALHO

Neste item s@o apresentados estilos

utilizados para edi¢do do trabalho.

os principais

A. Organizagdo Geral
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Os trabalhos a serem publicados na revista devem conter
as seguintes secdes principais: 1) Titulo; 2) Autores e
Instituicdes de origem; 3) Resumo e Palavras-Chave; 4)
Titulo em inglés (Title), Abstract e Keywords; 5) Introdugao;
6) Corpo do trabalho; 7) Conclusdes; 8) Referéncias; 9)
Dados Biograficos. Esta ordem deve ser respeitada, a menos
que os autores usem alguns itens adicionais, tais como:
Nomenclatura; Apéndices e Agradecimentos.

A seguir serdo feitos alguns comentarios sobre os
principais itens mencionados.

1) Titulo: O titulo em portugués do trabalho deve ser o
mais sucinto possivel, indicando claramente o assunto de que
se trata. Deve estar centrado no topo da primeira pagina,
sendo impresso em negrito, tamanho 14 pontos, com todas as
letras em maiusculo.

2) Autores e institui¢ées de origem: Abaixo do titulo do
trabalho (deixando uma linha em branco), também centrados
na pagina, devem ser informados os nomes dos autores.
Poderdo ser abreviados os nomes e sobrenomes
intermediarios e escritos na sua forma completa o primeiro
nome e o ultimo sobrenome (letras do tipo 12 pontos).
Imediatamente abaixo do nome dos autores, informar as
instituicdes a que pertencem, cidade, estado e pais e, logo
abaixo, o endereco eletronico de contato (letras do tipo 10
pontos).

3) Resumo e palavras-chave: Esta parte € considerada
como uma das mais importantes do trabalho. E baseado nas
informagdes contidas no resumo e nas palavras-chave que os
trabalhos técnicos s@o indexados e armazenados em bancos
de dados.

O resumo deve conter no maximo 200 palavras de forma a
indicar as ideias principais apresentadas no texto,
procedimentos e resultados obtidos. O resumo ndo deve ser
confundido com uma introdu¢do do trabalho e ndo deve
conter abreviagdes, referéncias, figuras, etc. Na elaboracdo
do resumo, como também em todo o trabalho, deve ser
utilizada a forma impessoal como, por exemplo, “... Os
resultados experimentais mostraram que ...” ao invés de “...0s
resultados que nds obtivemos mostraram que...”. A palavra
Resumo deve ser grafada em estilo italico e em negrito. Ja o
texto deste Resumo serd em estilo normal e em negrito.

Palavras-chave sdo termos para indexagdo que possam
identificar os principais topicos abordados no trabalho. O
termo Palavras-Chave deve ser grafado em estilo itdlico € em
negrito. O texto deste item serd em estilo normal e em
negrito.

4) Informagoes em inglés: O titulo devera ser reproduzido
em inglés, conforme normas apresentadas, destacando-se o
estilo em letras todas maitsculas, negrito e tamanho 12.

A palavra Abstract deve ser grafada em itdlico e em
negrito. Ja o texto deste Abstract (em inglés) serd em estilo
normal e em negrito.

Keywords sdo termos para indexacdo, em inglés, que
identificam os principais topicos abordados no trabalho. O
termo Keywords deve ser grafado em itdlico e em negrito. Ja
o texto deste item sera em estilo normal e em negrito.
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5) Introdugdo: A introdugdo deve preparar o leitor para o
trabalho propriamente dito, dando uma visdo historica do
assunto, e servir como um guia a respeito de como o trabalho
estd organizado, enfatizando quais sdo as reais contribuicdes
do mesmo em relagdo aos j& apresentados na literatura. A
introducdo ndo deve ser uma repeticdo do Resumo e deve ser
a primeira se¢do do trabalho a ser numerada como segao.

6) Corpo do trabalho: Os autores devem organizar o
corpo do trabalho em diversas se¢des, as quais devem conter
de forma clara, as informagdes a respeito do trabalho
desenvolvido, facilitando a compreensdo do mesmo por parte
dos leitores.

7) Conclusoes: As conclusdes devem ser as mais claras
possiveis, informando aos leitores sobre a importincia do
trabalho dentro do contexto em que se situa. As vantagens e
desvantagens em relagdo aos ja existentes na literatura devem
ser comentadas, assim como os resultados obtidos ¢ as
possiveis aplicagdes praticas do trabalho.

8) Referéncias: As citagdes das referéncias ao longo do
texto devem aparecer entre colchetes, antes da pontuacdo das
sentencgas nas quais estiverem inseridas. Devem ser utilizados
somente os numeros das referéncias, evitando-se uso de
citagdes do tipo “...conforme referéncia [2]...”.

Os trabalhos que foram aceitos para publica¢do, mas que
ainda ndo foram publicados, devem ser colocados nas
referéncias com a citagao “no Prelo”.

Os artigos de periddicos e anais devem ser incluidos
iniciando-se pelos nomes dos autores (iniciais seguidas do
ultimo sobrenome), seguido do titulo do trabalho, onde foi
publicado (em italico), nimero do volume, paginas, més e
ano da publicacio.

No caso de livros, apés os autores (iniciais seguidas do
ultimo sobrenome), o titulo deve ser em italico, seguido da
editora, da edi¢do e do local e ano de publicagao.

No final destas normas, ¢ mostrado um exemplo de como
devem ser apresentadas as referéncias [1]-[8].

9) Dados biogrdficos: Os dados biograficos dos autores
deverdo estar na mesma ordem de autores colocados no
inicio do trabalho e deverdo conter basicamente os seguintes
dados:

[1  Nome Completo (em negrito e sublinhado);

[1  Local e ano de Graduagao ¢ Pos-Graduagdo;

[1  Experiéncia Profissional (Instituicdes e empresas em
que ja trabalhou, nimero de patentes obtidas, areas de
atuagdo, atividades cientificas relevantes, sociedades
cientificas a que pertence, etc.).

Caso sejam utilizados os itens adicionais Nomenclatura,
Apéndices e Agradecimentos as seguintes instru¢des devem
ser observadas:

10) Nomenclatura: A nomenclatura consiste na defini¢ao
das variaveis e simbolos utilizados ao longo do trabalho. Nao
¢ obrigatoria a sua inclusdo e este item ndo é numerado como
se¢do. Se este item for incluido, deve preceder o item
Introdugdo. Caso os autores optem por ndo incluir este item,
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as defini¢Oes das variaveis e simbolos utilizados devem ser
incluidas ao longo do texto, logo apos o seu aparecimento.
No inicio destas normas ¢ apresentado um exemplo para este
item opcional.

11) Agradecimentos e apéndices: Os agradecimentos a
eventuais colaboradores, assim como apéndices, ndo recebem
numera¢do ¢ devem ser colocados no texto, antes das
referéncias. No final deste trabalho ¢ mostrado um exemplo
de como podem ser feitos estes agradecimentos.

Na ultima pagina do artigo os autores devem distribuir o
conteudo uniformemente, utilizando-se ambas as colunas, de
tal forma que estejam paralelas quanto ao fechamento das
mesmas.

B. Organizagdo das Segoes do Trabalho

A organizagdo do trabalho em titulos e subtitulos serve
para dividi-lo em segdes, que ajudam o leitor a encontrar
determinados assuntos de interesse dentro do trabalho.
Também auxiliam os autores a desenvolverem de forma
ordenada seu trabalho. O trabalho deve ser organizado em
secdes primarias, secundarias e terciarias.

As secdes primarias sdo os titulos de se¢des propriamente
ditos. Sdo grafados em letras maitsculas no centro da coluna,
separadas por uma linha em branco anterior € uma posterior,
e utilizam numerag@o romana e sequencial.

As sec¢des secundarias sdo os subtitulos das se¢des. Apenas
as primeiras letras das palavras que a compoe sdo grafadas
em letra maitscula, na margem esquerda da coluna sendo
separada do resto do texto por uma linha em branco anterior.
A designacdo das se¢des secundarias ¢ feita com letras
maiusculas, seguidas de um ponto. Utilizam grafia em italico.

As segOes terciarias s3o subdivisdes das segdes
secundarias. Apenas a primeira letra da primeira palavra que
a compde ¢ grafada em letra maitscula. A designacdo das
secdes terciarias ¢ feita com algarismos arabicos, seguidos de
um paréntese. Utilizam grafia em italico.

III. OUTRAS NORMAS

A. Normas Editoriais

Para artigos de autoria multipla, ¢ necessario informar a
ordem de apresentagdo dos autores e preencher o Formulario
Copyright no portal iSOBRAEP, autorizando a publicacdo
do artigo. A Revista Eletronica de Poténcia deve ser
considerada fonte de publicagdo original. A Revista se
reserva o direito de efetuar alteragdes de ordem normativa,
ortografica e gramatical nos arquivos originais, respeitando o
estilo dos autores. As provas finais ndo serdo enviadas aos
autores. Os trabalhos publicados passam a ser de propriedade
da Revista Eletronica de Poténcia, ficando sua reimpressdo
total ou parcial sujeita a autorizagdo expressa da SOBRAEP.

Figuras, tabelas e equac¢des devem obedecer as normas
apresentadas a seguir.

B. Figuras e Tabelas

As tabelas e figuras (desenhos ou reproducdes
fotograficas) devem ser inseridas no texto logo apds serem
citadas pela primeira vez, desde que caibam dentro dos
limites da coluna; caso necessario, pode-se utilizar toda a

129



area util da pagina. A resolucgdo das figuras deve ser superior
a 300 dpi e, preferencialmente, no formato vetorial para boa
qualidade de impressdo. A legenda deve ser situada acima da
tabela, enquanto que na figura deve ser colocada abaixo da
mesma. As tabelas devem possuir titulos e sdo designadas
pela palavra Tabela, sendo numeradas em algarismos
romanos, sequencialmente. As legendas das tabelas devem
estar centralizadas e em negrito.

As figuras necessitam de legenda, e sdo designadas pela
palavra Figura no texto (Fig. na propria legenda), numeradas
em algarismos ardbicos, sequencialmente, com alinhamento
justificado conforme exemplo. A designagdo das partes de
uma figura ¢ feita pelo acréscimo de letras mintisculas ao
nimero da figura, comecando pela letra a, como por
exemplo, Figura 1(a).

15 T T T T T
g 10F .
8
g
k>
%
S 51 4
1 1 1 1
0-1 0 1 2 3 4 5
Campo Aplicado (10* A/m)
Fig. 1. Curva de magnetizagdo em fungdo do campo aplicado.

(Observe que o termo “Fig.” ¢ abreviado. Existe um ponto apds o
numero da figura, seguido de dois espagos antes da legenda).

Com o intuito de facilitar a compreensdo dos graficos, a
defini¢do dos eixos dos mesmos deve ser feita utilizando-se
palavras e ndo letras, exceto no caso de formas de onda e
planos de fase. As unidades devem ser expressas entre

parénteses. Por exemplo, utilize a denominagdo
“Magnetizacdo (A/m)”, ao invés de “M (A/m)”.
As figuras e tabelas devem ser posicionadas

preferencialmente no inicio ou no final das colunas,
evitando-as no meio das colunas. Devem ser evitadas tabelas
e figuras, cujas dimensdes ultrapassem as dimensdes das
colunas. As figuras devem ser preferencialmente editadas em
preto, em fundo branco, uma vez que a versdo impressa da
revista ndo utiliza cores. Os tragos devem ser de espessura tal
que permitam uma impressao legivel.

C. Abreviagoes e Siglas

As abreviagdes a serem utilizadas no texto, devem ser
definidas na primeira vez em que aparecerem, como por
exemplo, “... Modulagdo por Largura de Pulso (PWM)...”.

D. Equagoes
A numeragdo das equacdes deve ser colocada entre
parénteses, na margem direita, como em (1). As equacdes
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devem ser editadas de forma compacta e estar centralizadas
na coluna. Caso a secdo de nomenclatura ndo seja usada no
inicio do texto, as varidveis devem ser definidas logo apos as
equacdes em que sdo indicadas, tal como:

3,

1, 1, > (1)
onde:
[l - corrente de pico no indutor ressonante;
1, - corrente de carga;
Vi  -tensdo de alimentacao;
Zz - impedancia caracteristica do circuito ressonante.

IV. CONCLUSOES

Este artigo foi integralmente editado conforme as normas
apresentadas para submissdo de artigos em portugués.

AGRADECIMENTOS

Os autores agradecem a Fulano de Tal, pela colaboragao
neste trabalho. Este projeto foi financiado pelo CNPq
(processo xxyyzz).

REFERENCIAS

[11 C. T. Rim, D. Y. Hu, G. H. Cho, “Transformers as
Equivalent Circuits for Switches: General Proof and D-
Q Transformation-Based Analysis”, IEEE Transactions
on Industry Applications, vol. 26, n° 4, pp. 832-840,
Julho/Agosto 1990.

[2] E. A. Vendrusculo, J. A. Pomilio, “Motores de Indugdo
Acionados por Inversores PWM-VSI: Estratégias para
Atenuagdo de Sobretensdes”, Eletrénica de Poténcia —
SOBRAEP, vol. 8, n° 1, pp. 49-56, Junho 2003.

[3] S. A. Gonzilez, M. . Valla, C. H. Muravchik, “A Phase
Modulated DGPS Transmitter Implemented with a
CMRC”, in Proc. of COBEP, vol. 2, pp. 553-558, 2001.

[4] N. Mohan, T. M. Undeland, W. P. Robbins, Power
Electronics: converters, applications, and design, John
Wiley & Sons, 2° Edigdo, Nova Torque, 1995.

[5] T. A. Lipo, M. D. Manjrekar, “Hybrid Topology for
Multilevel Power Conversion”, U.S. Patent 6 005 788,
Dez. 21, 1999.

[6] IEEE Recommended Practices and Requirements for
Harmonic Control in Electrical Power Systems, IEEE
Std. 519-1992, 1993.

[71 SW Technologies, “SWDV Converter”, 2001. [Online].
Disponivel: www.sw.com.br.

[8] 1. Barbi, Etude de Onduleurs Autoadaptifs Destines a la
Alimentation de Machines Assynchrones. Tese de
Doutorado, Institut National Polytechnique de
Toulouse, Toulouse, Franga, 1979.

DADOS BIOGRAFICOS
Fulano de Tal, nascido em 30/02/1960 em Talopoli, ¢

engenheiro eletricista (1983), mestre (1985) e doutor em
Engenharia Elétrica (1990) pela Universidade de Tallin.

Eletron. Potén., Joinville, v. 23, n. 1, p. 1-131, jan./mar. 2018



Ele foi, de 1990 a 1995, coordenador do Laboratorio de Dr. Tal ¢ membro da SOBRAEP, da SBA e do IEEE.
Tal. Atualmente € professor titular da Universidade de Tal. = Durante o periodo de 1998 a 2000 foi editor da revista
Suas areas de interesse sdo: eletronica de poténcia, qualidade  Eletronica de Poténcia da SOBRAEP.
do processamento da energia elétrica, sistemas de controle
eletronicos e acionamentos de maquinas elétricas.

Eletron. Potén., Joinville, v. 23, n. 1, p. 1-131, jan./mar. 2018 131



