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Fig. 1. Configuração de transformador de estado sólido.

com dispositivos de proteção específicos, a conexão dessas
unidades de nova geração entre linhas de distribuição ca e cc
insere um grande desafio ao sistema de controle. Portanto,
existe uma forte necessidade de fornecer uma capacidade de
controle da tensão na rede precisa e rápida, que pode ser
resolvida com a tecnologia de transformador de estado sólido
(TES) [7], [8].

Os TES possuem os mesmos recursos básicos do
transformador tradicional em relação à elevação ou redução
da tensão, mas com os recursos adicionais quando comparados
com os transformadores de baixa frequência com as mesmas
especificações. Na Figura 1 é apresentada uma configuração
comum de TES. Eles são compostos de componentes de
eletrônica de potência, que fornecem uma alta densidade de
potência devido à frequência de operação na ordem de dezenas
de kilohertz e um transformador de média frequência (TMF).
Essas duas características são as principais responsáveis pela
redução de suas dimensões intrínsecas, quando comparadas às
suas contrapartes convencionais [9].

Algumas outras características podem ser listadas como o
controle de fluxo bidirecional de potência, obtenção de tensões
cc ou ca na entrada e saída, dentro da mesma estrutura, e altos
índices de qualidade das tensões através de compensação de
potência reativa e filtragem ativa harmônica [10], [11].

Assim, as estruturas de TES são claramente adequadas
no contexto de sistemas de distribuição de energia e redes
inteligentes. A Figura 2 mostra um exemplo de arquitetura
de rede inteligente. O sistema de controle permite a operação
precisa dinâmica e estável, gerenciando o fluxo de energia
entre sistemas de energia cc e ca, em média tensão (MT) e
baixa tensão (BT), centros de geração e cargas [12].

Entretanto, tal tecnologia impõe desafios quanto à
complexidade de projeto e implementação dos conversores.
Isto se deve às suas estruturas, ao projeto do transformador
de média frequência, aos sistemas de controle e proteção e
aos circuitos auxiliares. Além disso, por conta da grande
quantidade de componentes eletrônicos, a confiabilidade pode
ser afetada quando a redundância não é considerada [13].

Dentre várias topologias proeminentes para aplicações
de TES, o conversor multinível modular (CMM) [14] já
é consolidado na indústria como uma solução adequada
para aplicações de média e alta tensão. Diversos recursos
contribuem para sua confiabilidade, como modularidade,
escalabilidade e formas de onda com baixa distorção
harmônica [15], [16]. Além dos CMMs, as topologias que
utilizam transformadores de interfase e de média frequência,
como aquelas discutidas em [17]–[20], apresentam vantagens
quanto à redução das correntes sobre semicondutores e a

Fig. 2. TES aplicado num exemplo de arquitetura de rede inteligente.

transferência de potência em média frequência com isolação
galvânica. Estas características se resumem à menores
perdas de condução, e menor peso, volume e custo,
quando comparado às topologias que utilizem transformadores
convencionais de 50-60 Hz [21], [22].

Neste contexto, deseja-se alinhar o conversor multinível
modular entrelaçado (CMME) como uma alternativa usando
uma nova técnica de entrelaçamento viável para o estágio
ca-cc de um TES, que poderia ser usado para aplicações de
distribuição de energia cc. Esta topologia apresenta as mesmas
vantagens providas pelos dos CMMs convencionais e com a
adição do transformador de interfase e o transformador de em
média frequência.

Em comparação às topologias CMM em cascata, possui
apenas um TMF por fase e o sistema de controle mais simples
[17], [23]. Entretanto, a quantidade de interruptores é maior
em relação aos CMMs, criando um desafio quanto às perdas
por comutação. Isto exigiria a utilização de dispositivos mais
eficientes e o custo do conversor seria maior.

Este artigo apresenta, então, os aprimoramentos do estudo
sobre um CMME ca-cc monofásico, mostrado na Figura 3, já
introduzido em [24].

Dentre as contribuições deste trabalho, apresenta-se uma
melhor abordagem do princípio de operação, explicando o
funcionamento de cada lado do conversor com as formas
de onda esperadas; a simplificação da modelagem, cujas
equações são posteriormente utilizadas na obtenção das
funções de transferência da planta e reguladas no sistema de
controle; a reanálise da técnica de modulação e do algoritmo
de balanceamento das tensões nos capacitores e minimização
das correntes circulantes.

Com base nesse estudo, um protótipo em escala
reduzida de um módulo conversor foi feito para validá-lo
experimentalmente, em operação em regime permanente e
regime dinâmico.

II. ESTUDO DO CONVERSOR

Esta seção apresenta o estudo do conversor monofásico
que será aplicado no protótipo experimental. A estrutura do
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Fig. 3. Conversor multinível modular entrelaçado ca-cc monofásico.

conversor, princípio de operação, modelagem, técnica de
modulação, o algoritmo de balanceamento de tensão com a
minimização das correntes circulantes e o esquema de controle
são descritos detalhadamente.

A. Estrutura
Como mostrado na Figura 3, a estrutura do conversor é

dividida em lado de alta tensão (AT) e de baixa tensão (BT).
No lado AT, a entrada do conversor é conectada à rede

elétrica de corrente alternada de média tensão através do
indutor de entrada La. A corrente de entrada é compartilhada
entre as duas pernas (X e Y ) através de um transformador de
interfase, com dispersão Li e indutância mútua Mi.

Cada perna do conversor é composta de dois braços.
Cada braço conversor é composto de N submódulos meia-
ponte (SMP) conectados em série e um indutor de braço (L).
Cada SMP é composto de dois interruptores com diodos em
antiparalelo (S e S̄), operando de forma complementar, e um
capacitor (C). Os indutores de braço têm a tarefa de limitar
as correntes através dos submódulos e também as correntes
circulantes. As correntes circulantes são aquelas geradas
das diferenças entre as tensões dos submódulos dos braços
superiores e inferiores e pernas X e Y [25].

Por conta da estrutura monofásica, a presença dos
capacitores de barramento Cb1 e Cb2 são necessários para o
correto funcionamento do conversor.

O transformador de média frequência conecta os polos das
pernas (x, y) a um conversor de ponte completa no lado de
baixa tensão. Ls é a indutância de dispersão do transformador
refletida para o lado secundário.

No lado BT, o conversor de ponte completa é composto
por quatro interruptores com seus respectivos diodos em
antiparelelo (Q1, Q2, Q3 e Q4), e está conectado ao capacitor
de saída Co e a carga Ro.

B. Princípio de Operação
No lado AT, o circuito equivalente de seu funcionamento

é mostrado na Figura 4 (a). Neste circuito, a modulação AT
envia o número de submódulos ativados para os braços 1, 2, 3
e 4, os quais podem ser representadas por fontes controladas,
v1, v2, v3, e v4, respectivamente. Estas tensões produzem,
simultaneamente, as tensões na entrada (van) e no primário do
TMF (vp).

Fig. 4. Operação no lado AT: (a) Circuito equivalente e (b) formas
de onda da tensão na rede vrede, tensão de entrada van, e tensão no
primário do transformador vp.
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transferência de potência em média frequência com isolação
galvânica. Estas características se resumem à menores
perdas de condução, e menor peso, volume e custo,
quando comparado às topologias que utilizem transformadores
convencionais de 50-60 Hz [21], [22].

Neste contexto, deseja-se alinhar o conversor multinível
modular entrelaçado (CMME) como uma alternativa usando
uma nova técnica de entrelaçamento viável para o estágio
ca-cc de um TES, que poderia ser usado para aplicações de
distribuição de energia cc. Esta topologia apresenta as mesmas
vantagens providas pelos dos CMMs convencionais e com a
adição do transformador de interfase e o transformador de em
média frequência.

Em comparação às topologias CMM em cascata, possui
apenas um TMF por fase e o sistema de controle mais simples
[17], [23]. Entretanto, a quantidade de interruptores é maior
em relação aos CMMs, criando um desafio quanto às perdas
por comutação. Isto exigiria a utilização de dispositivos mais
eficientes e o custo do conversor seria maior.

Este artigo apresenta, então, os aprimoramentos do estudo
sobre um CMME ca-cc monofásico, mostrado na Figura 3, já
introduzido em [24].

Dentre as contribuições deste trabalho, apresenta-se uma
melhor abordagem do princípio de operação, explicando o
funcionamento de cada lado do conversor com as formas
de onda esperadas; a simplificação da modelagem, cujas
equações são posteriormente utilizadas na obtenção das
funções de transferência da planta e reguladas no sistema de
controle; a reanálise da técnica de modulação e do algoritmo
de balanceamento das tensões nos capacitores e minimização
das correntes circulantes.

Com base nesse estudo, um protótipo em escala
reduzida de um módulo conversor foi feito para validá-lo
experimentalmente, em operação em regime permanente e
regime dinâmico.
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Esta seção apresenta o estudo do conversor monofásico
que será aplicado no protótipo experimental. A estrutura do
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Fig. 5. Operação no lado BT: (a) Circuito equivalente e (b) formas
de onda das tensões no primário vp e secundário vs do transformador,
tensão na saída vo e corrente na saída io.

As formas de onda desejadas de van e vp são apresentadas
na Figura 4 (b), na qual os efeitos das indutâncias de
dispersão do transformador de interfase e indutores de braço
são desprezados. Nela, os intervalos tr e tp são os períodos de
vrede e vp, respectivamente.

No lado BT, o circuito do conversor ponte completa é
descrito na Figura 5 (a). A potência transferida para a carga
depende do ângulo de deslocamento de fase ϕ entre as tensões
no primário (vp) e secundário (vs) do transformador. Portanto,
o controlador do lado BT regula a tensão de saída vo, ajustando
o ângulo de deslocamento de fase ϕ , enquanto a modulação
BT envia os sinais de gatilho σ1, σ2, σ3 e σ4, respectivos aos
interruptores Q1, Q2, Q3 e Q4.

As formas de onda desejadas da tensão no primário do
transformador (vp), da tensão no secundário do transformador
(vs), da tensão de saída (vo), e da corrente de saída (io) são
apresentadas na Figura 5 (b).

C. Modelagem
1) Tensões de polo vxn e vyn: No lado AT, assumindo que os

submódulos das tensões dos capacitores são regulados em Vcc,
as tensões nos submódulos dos braços 1, 2, 3 e 4 do conversor
são dadas, respectivamente, por (1):




v1(t) =Vcc δ1(t)
v2(t) =Vcc δ2(t)
v3(t) =Vcc δ3(t)
v4(t) =Vcc δ4(t).

(1)

Na qual,
δ1 - número de submódulos ativados no braço 1;
δ2 - número de submódulos ativados no braço 2;
δ3 - número de submódulos ativados no braço 3;
δ4 - número de submódulos ativados no braço 4;
Definem-se os estados de comutação dos submódulos como

ax, bx, ay e by para as pernas X e Y, respectivamente, dados por
(2) e (3):

{
ax(t)� δ2(t)−δ1(t)
bx(t)� δ2(t)+δ1(t)

(2)

{
ay(t)� δ4(t)−δ3(t)
by(t)� δ4(t)+δ3(t).

(3)

Considerando que as tensões nos capacitores de barramento
são iguais em regime permanente, isto é:

vCb1(t) = vCb2(t). (4)

Utilizando as leis de Kirchhoff no circuito da Figura 4,
considerando (1), (2), (3) e (4), obtém-se as tensões de polo:





vxn(t) =
1
2

(
Vcc ax(t)+L

(
di2(t)

dt
− di1(t)

dt

))

vyn(t) =
1
2

(
Vcc ay(t)+L

(
di4(t)

dt
− di3(t)

dt

))
.

(5)

2) Tensão na entrada van e tensão no primário do TMF vp:
Utilizando as leis de Kirchhoff no circuito da Figura 4, obtém-
se a tensão na entrada van é dada por:

van(t) =
1
2
(vxn(t)+ vyn(t)+ vint(t)) . (6)

Na qual, vint é a tensão resultante sobre os enrolamentos do
transformador de interfase, dada por:

vint(t) = (Li −Mi)

(
diy(t)

dt
− dix(t)

dt

)
(7)

e que tensão primária do transformador vp é a diferença entre
as tensões de polo vxn e vyn, ou seja,

vp(t) = vxn(t)− vyn(t). (8)

Além disso, observa-se no circuito da Figura 4 que:



ia(t) = iy(t)− ix(t)
ia(t) = i2(t)− i1(t)+ i4(t)− i3(t)
im(t)+ ip(t) = 1

2 (i1(t)− i2(t)+ i4(t)− i3(t)) .
(9)

Na qual, im é a corrente de magnetização do transformador
de interfase, calculada por:

im(t) =
1
2
(ix(t)+ iy(t)) . (10)

Uma vez que a componente de média frequência da
corrente através do transformador de interfase é quase zero,
isto é, sua corrente de magnetização (im), observa-se que (9)
se torna:




ia(t) = iy(t)− ix(t)
ia(t) = i2(t)− i1(t)+ i4(t)− i3(t)
ip(t) = 1

2 (i1(t)− i2(t)+ i4(t)− i3(t)) .
(11)

Assumindo que a indutância Le seja dada por:

Le �
Li −Mi

2
+

L
4
. (12)

E as tensões ve e vt sejam dadas por (13) e (14),
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respectivamente:

ve(t)�
Vcc

4
(ax(t)+ay(t)) (13)

vt(t)�
Vcc

2
(ax(t)−ay(t)) . (14)

É possível, portanto, encontrar a equação do modelo
equivalente no lado de baixa frequência, dada por:

van(t) = ve(t)+ vLe(t). (15)

Na qual,

vLe(t) = Le

(
dia(t)

dt

)
(16)

e a equação que descreve a tensão no primário do TMF, dada
por:

vp(t) = vt(t)−L
(

dip(t)
dt

)
. (17)

A partir de (15) e (17), obtêm-se os circuitos equivalentes,
descritos na Figura 6, que descrevem o modelo do conversor
no lado AT. Nela, ve e vt são as tensões resultantes sobre
a entrada e sobre o transformador, respectivamente, geradas
pelos submódulos e pela técnica de modulação.

3) Tensão no barramento vbar: Utilizando as leis de
Kirchhoff no circuito da Figura 4 (a), obtém-se a tensão no
barramento vbar, dada por (18):

vbar(t) =
Vcc

2
(bx(t)+by(t))+

L
2

(
di1(t)

dt
+

di2(t)
dt

+
di3(t)

dt
+

di4(t)
dt

)
. (18)

Sabendo que as correntes circulantes são calculadas por
(19) [25]:

{
icx(t)� 1

2 (i1(t)+ i2(t))
icy(t)� 1

2 (i3(t)+ i4(t)) .
(19)

Substituindo (19) em (18), obtém-se a tensão no barramento
em termos dos estados de comutação dos submódulos:

vbar(t) =
Vcc

2
(bx(t)+by(t))+L

(
dicx(t)

dt
+

dicy(t)
dt

)
. (20)

Fig. 6. Circuitos equivalentes: (a) corrente na entrada (15) e (b)
corrente no transformador (17).

4) Tensão no secundário do transformador vs: Pode ser
determinada observando a Figura 5 e é dada por:

vs(t) =
Vo

2
(σ1(t)−σ2(t)−σ3(t)+σ4(t)) . (21)

Na qual,
Vo - tensão média na saída;
σ1 - estado de comutação do interruptor Q1
σ2 - estado de comutação do interruptor Q2
σ3 - estado de comutação do interruptor Q3
σ4 - estado de comutação do interruptor Q4
Os estados de comutação dos interruptores do conversor

ponte completa podem ser iguais ’1’, para ligado, ou ’0’, para
desligado.

De (17), considerando a relação de transformação k, a
tensão no secundário do TMF pode ser também expressa
como:

vs(t) =
1
k

(
vt(t)−L

dip(t)
dt

)
. (22)

D. Técnica de Modulação
Como visto na modelagem, a técnica de modulação no

lado AT deve ser desenvolvida para se obterem as tensões
de submódulos desejadas (ve, vt ), que estão respectivamente
relacionadas à tensão de entrada e à tensão primária do
transformador (van e vp).

Dentre as possíveis modulações, a técnica proposta é
baseada em uma modulação vetorial. De acordo com o
determinado número de submódulos N presentes em cada
braço do conversor, a implementação começa listando-se
todos os possíveis estados de comutação, que são em termos
das tensões ve e vt . Os estados de comutação são divididos
entre os níveis de tensão de ve, chamados de setores, uma
vez que essa tensão possui um componente principal de baixa
frequência.

Com isso, o diagrama de estados espaciais é obtido e
apresenta um formato generalizável dos possíveis estados
de comutação e setores, a fim de gerar as tensões ve e vt .
Na Figura 7 é mostrado um diagrama vetorial de espaço,
assumindo a condição de 4 submódulos por braço, e a região
de operação escolhida. A escolha desta região segue algumas
restrições:

• A tensão no primário do TMF (vp) deve possuir a mesma
frequência de operação, ou seja, mesmo número de
estados para qualquer setor de ve;

• Os índices de modulação das tensões ve e vt são limitados
pela região escolhida e devem estar compatíveis com os
níveis de tensão da rede ca e do número de submódulos
em cada braço;

• O número de níveis nas tensões ve e vt deve ser
compatível com o DHT desejado.

Assim, o funcionamento da sequência de vetores segue o
mesmo padrão para todos os setores. Tomando como exemplo
a região em cor azul da Figura 7, a sequência é mostrada na
Figura 8.

No lado BT, a escolha da técnica de modulação levou em
conta que o conversor ponte completa fornece o máximo de
três níveis de tensão na tensão secundária da TMF. Assim,

Fig. 5. Operação no lado BT: (a) Circuito equivalente e (b) formas
de onda das tensões no primário vp e secundário vs do transformador,
tensão na saída vo e corrente na saída io.

As formas de onda desejadas de van e vp são apresentadas
na Figura 4 (b), na qual os efeitos das indutâncias de
dispersão do transformador de interfase e indutores de braço
são desprezados. Nela, os intervalos tr e tp são os períodos de
vrede e vp, respectivamente.

No lado BT, o circuito do conversor ponte completa é
descrito na Figura 5 (a). A potência transferida para a carga
depende do ângulo de deslocamento de fase ϕ entre as tensões
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são iguais em regime permanente, isto é:

vCb1(t) = vCb2(t). (4)

Utilizando as leis de Kirchhoff no circuito da Figura 4,
considerando (1), (2), (3) e (4), obtém-se as tensões de polo:





vxn(t) =
1
2

(
Vcc ax(t)+L

(
di2(t)

dt
− di1(t)

dt

))

vyn(t) =
1
2

(
Vcc ay(t)+L

(
di4(t)

dt
− di3(t)

dt

))
.

(5)

2) Tensão na entrada van e tensão no primário do TMF vp:
Utilizando as leis de Kirchhoff no circuito da Figura 4, obtém-
se a tensão na entrada van é dada por:

van(t) =
1
2
(vxn(t)+ vyn(t)+ vint(t)) . (6)

Na qual, vint é a tensão resultante sobre os enrolamentos do
transformador de interfase, dada por:

vint(t) = (Li −Mi)

(
diy(t)

dt
− dix(t)

dt

)
(7)

e que tensão primária do transformador vp é a diferença entre
as tensões de polo vxn e vyn, ou seja,

vp(t) = vxn(t)− vyn(t). (8)

Além disso, observa-se no circuito da Figura 4 que:



ia(t) = iy(t)− ix(t)
ia(t) = i2(t)− i1(t)+ i4(t)− i3(t)
im(t)+ ip(t) = 1

2 (i1(t)− i2(t)+ i4(t)− i3(t)) .
(9)

Na qual, im é a corrente de magnetização do transformador
de interfase, calculada por:

im(t) =
1
2
(ix(t)+ iy(t)) . (10)

Uma vez que a componente de média frequência da
corrente através do transformador de interfase é quase zero,
isto é, sua corrente de magnetização (im), observa-se que (9)
se torna:




ia(t) = iy(t)− ix(t)
ia(t) = i2(t)− i1(t)+ i4(t)− i3(t)
ip(t) = 1

2 (i1(t)− i2(t)+ i4(t)− i3(t)) .
(11)

Assumindo que a indutância Le seja dada por:

Le �
Li −Mi

2
+

L
4
. (12)

E as tensões ve e vt sejam dadas por (13) e (14),
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Fig. 7. Técnica de modulação AT: diagrama de espaço vetorial [24].

a SHE-PWM (Selective Harmonic Elimination - Pulse-Width
Modulation) foi escolhida, para suprimir a componente
harmônica de terceira ordem (e suas múltiplas), por ser aquela
de menor ordem e possibilitar a redução dos esforços de tensão
e corrente no TMF [24], [26].

E. Algoritmo de Balanceamento de Tensão nos Capacitores e
Minimização das Correntes de Circulação
Como em qualquer conversor multinível modular, o

balanceamento de tensão nos capacitores dos submódulos é
necessário para seu correto funcionamento [27]. No CMME,
verificou-se também que as correntes circulantes poderiam
ser minimizadas por meio de (20), na qual o valor médio da
tensão no barramento vbar deve ser igual a 2NVcc. Para isto, as
seguintes equações são respeitadas:

{
dicx(t)

dt = Vcc
2L (N −bx(t))

dicy(t)
dt = Vcc

2L (N −by(t)) .
(23)

Assim, de acordo com o sentido das correntes circulantes
(icx e icy), duas situações são possíveis:

• Se a corrente circulante estiver aumentando, o número de
submódulos ativados numa perna (bx, by) deve ser maior
que N.

• Se a corrente circulante estiver diminuindo, o número de
submódulos ativados numa perna (bx, by) deve ser menor
que N.

Desta forma, o balanceamento de tensão dos capacitores
(BTC) e a minimização das correntes circulantes (MCC) do
CMME são combinados em um único algoritmo (BTC/MCC),
mostrado na Figura 9, devido às correntes dos braços serem
usadas em ambos os métodos. O algoritmo é utilizado em
cada perna e os passos são descritos a seguir:

• As tensões dos 2N capacitores dos submódulos em cada
perna (X e Y ) são mensuradas e comparadas entre si;

• As correntes dos braços (perna X : i1 e i2, perna Y : i3 e
i4) são medidas e as correntes circulantes (icx e icy) são

calculadas segundo (19);
• As variáveis da técnica de modulação (ax e ay) são lidas;
• A partir dos sentidos das correntes circulantes (icx e icy)

e as variáveis da técnica de modulação (ax e ay), os
números de submódulos ativados em cada perna (bx, by)
são obtidos do bloco MCC;

• De acordo com os sentidos das correntes dos braços e as
tensões no capacitores, no bloco BTC verifica-se:

– Se a corrente do braço for maior que zero, o braço
estará absorvendo energia, logo, os submódulos
com menor tensão através dos capacitores serão
ligados;

– Se a corrente do braço for menor que zero, o braço
estará fornecendo energia, logo, os submódulos
com maior tensão nos capacitores serão ligados.

• Por fim, os sinais de gatilho são enviados aos drivers de
comando dos interruptores correspondentes.

F. Sistema de Controle
O esquema de controle do CMME é mostrado na Figura 10.

No lado AT, o controle monitora a corrente de entrada ia e a
tensão no barramento (vbar). No lado BT, a tensão de saída
(vo) é controlada usando a teoria do gyrator [28]. Ambos os
controladores são independentes.

Fig. 8. Técnica de modulação AT: sequência de vetores de um setor
e as formas de onda das tensões ve e vt .

Fig. 9. Algoritmo BTC/MCC.



Eletrôn. Potên., Joinville, v. 23, n. 4, p. 495-504, out./dez. 2018 501

Fig. 10. Esquema de controle do CMME ca-cc monofásico.

No lado AT, a estrutura do controle é do tipo em cascata
e composto de uma malha interna e outra externa, com seus
respectivos controladores PI (C1 e C2). van e vrede são obtidos
do circuito PLL (Phase-Locked Loop) da rede.

As funções de transferência das plantas G1 e G2 foram
obtidas pela modelagem e são dadas em (24) e (25). Elas
determinam, respectivamente, o comportamento da corrente
da entrada (ia) pela tensão no indutor equivalente (vLe) e da
tensão no barramento (vbar) pela corrente na entrada (ia) [24].

G1(s) =
ia(s)

vLe(s)
=

1
s Le

(24)

G2(s) =
vbar(s)
ia(s)

=
Vrede

s 2 Vcc C
. (25)

Na qual, Vrede é a tensão eficaz na rede.
Dessa forma, o laço externo mantém a tensão no

barramento (vbar) o mais constante possível, seguindo sua
referência (vbar*), e sua saída se torna a referência (ia*) para
o laço interno, que mede e controla a corrente de entrada (ia).
O laço interno regula a corrente de entrada ia de acordo com a
referência ia* para permitir que os capacitores dos submódulos
sejam carregados.

Além disso, a saída do controlador C1 possui um laço de
feed-forward e fornece o sinal modulador ve*, que é aplicado
ao bloco da técnica de modulação no lado AT. O bloco de
modulação AT envia o número de submódulos que devem ser
ativados para o bloco BTC/MCC, e este por sua vez, envia os
sinais de gatilho para acionar os submódulos.

O fluxo de energia entre os lados primário e secundário
é controlado pelo ângulo de deslocamento de fase ϕ entre a
tensão primária do transformador vp e a tensão secundária vs.
No lado BT, os sinais de estado de comutação da modulação
AT e ângulo ϕ são os mesmos calculados pelo compensador
de tensão na saída C3, gerando assim os sinais do acionamento
de ponte completa para regular a tensão de saída vo para seguir
a sua referência vo* [29].

A função de transferência G3 no lado BT é dada por (26)
e representa o comportamento da tensão na saída (vo) pelo

ângulo de deslocamento de fase (ϕ).

G3(s) =
vo(s)
ϕo(s)

=
g Ro

s Ro Co +1
. (26)

Na qual, g é o ganho do modelo gyrator, dada por (27),
que representa a relação entre corrente de saída (io) e o ângulo
de deslocamento de fase (ϕ) para uma condição de contorno
linearizada do lado BT em regime permanente [21],[28].

g(ϕo) =
dIo

dϕo
=

k Vo

2π fp (L+ k2 Ls)
cosϕo. (27)

III. VALIDAÇÃO EXPERIMENTAL

Um protótipo monofásico foi desenvolvido, utilizando
os parâmetros descritos na Tabela I, para a validação
experimental do conversor. A foto do protótipo experimental
é mostrada na Figura 11.

TABELA I
Especificações do Protótipo de Pequena Escala

Parâmetro Valor

Tensão eficaz na entrada 25 V
Indutor de entrada 2 mH

Transformador de interfase 1,8 kVA 94/94 V - 50 Hz
Capacitores de barramento 2200 µF/400V

Indutores de braço 9,4 µH
Número de submódulos por braço 4
Módulo IGBT em cada submódulo 600 V/40 A

Capacitor em cada submódulo 2240 µF/250V
Tensão nos capacitores dos submódulos 25 V

Transformador de média frequência 4,5 kVA 190/300 V - 10 kHz
Módulo IGBT na saída 600 V/40 A

Capacitor de saída 2240 µF/250V
Tensão na saída 20 V

Potência na saída 720 W

Na Figura 12 é mostrada a tensão de rede vrede, a corrente
de entrada ia e a tensão de barramento vbar em regime
permanente. Fator de potência de entrada de 0,99 e DHT (taxa
de distorção harmônica) de corrente de 3,47% foi alcançado

Fig. 7. Técnica de modulação AT: diagrama de espaço vetorial [24].
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verificou-se também que as correntes circulantes poderiam
ser minimizadas por meio de (20), na qual o valor médio da
tensão no barramento vbar deve ser igual a 2NVcc. Para isto, as
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dt = Vcc
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dt = Vcc

2L (N −by(t)) .
(23)

Assim, de acordo com o sentido das correntes circulantes
(icx e icy), duas situações são possíveis:

• Se a corrente circulante estiver aumentando, o número de
submódulos ativados numa perna (bx, by) deve ser maior
que N.

• Se a corrente circulante estiver diminuindo, o número de
submódulos ativados numa perna (bx, by) deve ser menor
que N.

Desta forma, o balanceamento de tensão dos capacitores
(BTC) e a minimização das correntes circulantes (MCC) do
CMME são combinados em um único algoritmo (BTC/MCC),
mostrado na Figura 9, devido às correntes dos braços serem
usadas em ambos os métodos. O algoritmo é utilizado em
cada perna e os passos são descritos a seguir:

• As tensões dos 2N capacitores dos submódulos em cada
perna (X e Y ) são mensuradas e comparadas entre si;

• As correntes dos braços (perna X : i1 e i2, perna Y : i3 e
i4) são medidas e as correntes circulantes (icx e icy) são

calculadas segundo (19);
• As variáveis da técnica de modulação (ax e ay) são lidas;
• A partir dos sentidos das correntes circulantes (icx e icy)

e as variáveis da técnica de modulação (ax e ay), os
números de submódulos ativados em cada perna (bx, by)
são obtidos do bloco MCC;

• De acordo com os sentidos das correntes dos braços e as
tensões no capacitores, no bloco BTC verifica-se:

– Se a corrente do braço for maior que zero, o braço
estará absorvendo energia, logo, os submódulos
com menor tensão através dos capacitores serão
ligados;

– Se a corrente do braço for menor que zero, o braço
estará fornecendo energia, logo, os submódulos
com maior tensão nos capacitores serão ligados.

• Por fim, os sinais de gatilho são enviados aos drivers de
comando dos interruptores correspondentes.

F. Sistema de Controle
O esquema de controle do CMME é mostrado na Figura 10.

No lado AT, o controle monitora a corrente de entrada ia e a
tensão no barramento (vbar). No lado BT, a tensão de saída
(vo) é controlada usando a teoria do gyrator [28]. Ambos os
controladores são independentes.

Fig. 8. Técnica de modulação AT: sequência de vetores de um setor
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Fig. 11. Foto do protótipo monofásico do conversor ca-cc modular
multinível entrelaçado.

quando a tensão do barramento foi regulada em 100 V.
A Figura 13 apresenta a tensão primária vp, tensão

secundária vs e a corrente secundária is do TMF com
frequência de 10 kHz. Nota-se que o ângulo de deslocamento
de fase ϕ entre as tensões é controlado pelo controle de tensão
de saída, que coordena a quantidade de energia transferida
para a carga no modo retificador. A tensão primária perturbada
vp é devida à comutação dos submódulos e componentes de
média frequência da corrente através da MFT.

Na Figura 14 é mostrada a tensão de rede vrede, a corrente
de entrada ia, a tensão de saída vo e a corrente de saída io para
uma condição de carga de 360 W a 720 W (50% a 100% da
potência nominal). O controle regula corretamente a tensão de
saída em 20 V. O rendimento obtido na potência nominal foi
de 87,4%.

A Figura 15 mostra a tensão da rede vrede, a corrente de
entrada ia, a tensão de saída vo e a corrente de saída io para
uma inversão do fluxo de potência de 150 W a -120 W (20%
a -18% da potência nominal). Isso demonstra a operação em
quatro quadrantes do conversor.

IV. CONCLUSÕES

Neste artigo, foi apresentado o estudo do conversor
multinível modular entrelaçado ca-cc monofásico. A topologia
propõe um novo método de entrelaçamento que traz várias
características proeminentes, como estrutura bidirecional
integrada de estágio único, modularidade e conversão ca-cc
em média frequência isolada.

Fig. 12. Operação em regime permanente no lado AT: tensão na rede
(vrede), corrente na entrada (ia) e tensão no barramento (vbar).

Os tópicos relacionados à estrutura, ao princípio de
operação, à técnica de modulação e ao sistema de
controle foram essenciais para entender e realizar o projeto
do conversor, bem como validá-lo através do protótipo

Fig. 13. Operação em regime permanente do TMF: tensões no
primário (vp) e secundário (vs), ângulo de deslocamento de fase (ϕ)
e corrente no secundário (is).

Fig. 14. Regime dinâmico: condição com aumento de carga.

Fig. 15. Regime dinâmico: inversão do fluxo de potência.
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monofásico de pequena escala.
Resultados experimentais validaram a operação adequada

do conversor sob operações estáticas e dinâmicas, incluindo a
inversão do fluxo de potência.

Em conclusão, o estudo demonstra a possibilidade de
utilização em soluções que exigem transformadores de estado
sólido, como um estágio ca-cc, para a conexão entre redes de
corrente alternada e micro-redes em corrente contínua. Apesar
de possuir um grande número de interruptores, a topologia
apresenta recursos interessantes em relação à operacionalidade
provida.
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