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Resumo - Este trabalho apresenta um conversor
multinivel bidirecional destinado a emular resisténcias
livres de perdas em um futuro emulador de cabos de
poténcia de banda larga de frequéncia. O conversor
proposto é composto por quatro estruturas Tipo-T
intercaladas e acopladas através de dois transformadores
de interfase (TMIF). Este sistema contribui para uma
melhor distribuicao de perdas e sintetiza uma tensao com
até nove niveis na porta CA, o que reduz a necessidade
de filtros. Desta forma, a topologia proposta tende a
ser compacta, eficiente e capaz de reproduzir dindmicas
elétricas rapidas. Um prototipo de 400 W, comutado
em 250 kHz construido com modernos dispositivos
semicondutores de nitreto de galio (GaN) para operar com
correntes de até 29 A é apresentado, do qual resultados
experimentais mostram que o conversor apresenta uma
eficiéncia maxima de 98,5% em aproximadamente um
quarto da carga e 97,1 % em carga plena.

Palavras-chave — Conversor de Alto Rendimento,
Conversor Multinivel, Emulador de Cabos de Poténcia,
Semicondutores de Nitreto de Galio (GaN).

HIGH PERFORMANCE RESISTANCE
EMULATOR BASED ON A BIDIRECTIONAL
MULTILEVEL CONVERTER AND GaN
DEVICES

Abstract — This work discusses a multilevel bidirectional
converter designed to emulate loss free resistors within
a future power cable emulator in a large frequency
range. The proposed converter is composed of four T-
Type converter legs, interleaved and connected through
two interphase transformers. This structure provides
an excellent loss distribution and a nine-level voltage is
synthesized on its ac port, where only a compact filter
is required. Thus, the proposed topology tends to be
compact, highly efficient and presents a fast dynamic
response. A GaN-based prototype at a rated power
of 400 W switched at 250 kHz is built. Experimental
results shows that the proposed converter achieves a peak
efficiency of 98.5% at a quarter of the rated load reaching
97.1% at full-power.
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Efficiency Converter, Multi-Level Converter, Power Cable
Emulator.
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I. INTRODUCAO

A concepcdo e o desenvolvimento de sistemas elétricos
voltados para instalacdes em mar aberto, tais como parques
edlicos [1] e plataformas de extracdo de petrdleo e gas [2],
envolve o uso de linhas de transmissdo compostas por cabos
submarinos. Estes cabos possuem uma estrutura complexa,
composta por vdrias camadas condutoras, revestimentos
isolantes e blindagens, apresentando elevada capacitancia
entre as fases e, por consequéncia, ressondncias em
frequéncias relativamente baixas [3]. Portanto, os desafios
encontrados na transmissao de energia elétrica ou no controle
de maquinas e dispositivos submersos interligados por cabos
longos, tem levado ao desenvolvimento de laboratérios e
equipamentos especificos para realizac@o de testes prévios de
controle e acionamento antes da instalacao final [2], [4].

Um dos desafios consiste em emular cabos de poténcia
em laboratério, com interesse particular para aplicacdes de
acionamento de madaquinas, que operam tipicamente com
tensdo na ordem de 6 kV e correntes de até 300 A [2].
Na literatura s@o encontradas algumas solugdes para emular
uma rede de cabos em baixa tensio, utilizando o conceito de
Power Hardware-in-the-Loop, com inversores na configuragao
back-to-back - BTB [5],[6]. Contudo, apenas a componente
fundamental da tensdo pode ser emulada, pois os conversores
sdo dimensionados para manipular tanto a tensdo quanto a
corrente total da linha de transmissdo, onde para aplicagdes
em 6 kV seriam utilizados semicondutores com alta tensao
de bloqueio, que sdo lentos e operam com frequéncias
de comutacdo relativamente baixas, limitando a resposta
dindmica do emulador. Uma solugdo inovadora que utiliza
como principio uma rede modular hibrida de parametros
concentrados para representar o modelo do cabo, a qual pode
ser conectada em cascata de modo a cobrir um espectro de
frequéncias ampliado em relacdo aos emuladores BTB, foi
previamente proposta em [7], sendo ilustrada no diagrama de
blocos da Figura 1. Essa estrutura utiliza estagios retificadores
para drenar uma parcela de poténcia referente as perdas
resistivas, estabelecendo as quedas de tensao vaci € vaca, as
quais sdo tipicamente menores que 40 V devido a elevada
corrente transmitida ;. Isto possibilita o uso de conversores
com semicondutores que possuem melhores caracteristicas de
condugdo e comutagdo. O barramento CC de cada retificador
€ conectado em um conversor CC-CC isolado que entrega a
poténcia extraida da linha pelos retificadores para um inversor
que é conectado a rede auxiliar. Desta forma, os efeitos
das ressonancias sao gerados pelos indutores e capacitores da
rede de parametros concentrados, enquanto a estrutura ativa
regenera as perdas resistivas, tornando o processo eficiente.

Neste contexto, busca-se um conversor CA-CC capaz de
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Fig. 1. Sistema de testes previsto para a insercdo do emulador
proposto e diagramas conceituais da estrutura de poténcia do
emulador hibrido concebido, onde os dois estigios CA-CC
destacados na cor cinza sd3o concebidos para emular resisténcias
livres de perdas no circuito equivalente da linha de transmissdo.

operar como resisténcia livre de perda, gerando as quedas de
tensdo vacy € vacz nho circuito do emulador, mas sendo capaz
de regenerar a poténcia drenada.

Uma ampla revisao sobre retificadores boost € apresentada
em [8], [9]. Os conversores mais atrativos para operar
com baixas tensdes e elevadas correntes utilizam células de
comutacdo de multiplos estados, que operam de maneira
intercalada, permitindo uma boa distribuicdo da corrente,
tais como os conversores apresentados em [10]-[13]. A
grande maioria desses conversores utilizam diodos e sdo
unidirecionais. O fluxo unidirecional é um dos motivos
do surgimento de distor¢des na passagem da corrente por
zero [14], as quais se tornam mais significativas com baixa
carga, sendo indesejavel na aplicacdo proposta. Além disso,
diodos tem maior queda de tensdo quando comparados aos
MOSFETsS, afetando a eficiéncia do conversor. Portanto, uma
topologia bidirecional, com retificacdo sincrona é necessaria
para a aplicagdo.

Os conversores propostos em [10], [11], com algumas
modificacdes poderiam tornar-se topologias bidirecionais, em
ponte completa e intercaladas. Contudo, outro requisito
importante € que a topologia apresente um filtro de
entrada reduzido, permitindo obter dindmicas ripidas sem
demandar frequéncias de comutacdo proibitivas.  Neste
sentido, analisando os conceitos de conversores intercalados
apresentados em [12], [15], € possivel concluir que um
conversor de nove niveis propicia um excelente custo beneficio
em termos de volume do filtro de entrada em relagdo a
reducdo da ondulag@o de corrente no indutor boost, ja que
conversores com maior nimero de niveis apresentam uma
reducdo menos expressiva (menor que 10%). Além disso,
0 uso de transformadores de multi-interfase TMIF também
contribui significativamente na redu¢@o do volume do filtro em
conversores intercalados, como discutido em [16],[17].

Com o objetivo de preencher os requisitos discutidos, este
trabalho propde uma nova estrutura de conversor CA-CC
para operar como retificador sincrono capaz de emular as
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resisténcias de uma linha de transmissdo em uma relativa
ampla faixa de frequéncia. Para gerar nove niveis o conversor
proposto utiliza quatro células de comutacdo Tipo-T [18],
que apresentam menores esforcos em relacdo as de dois
niveis [10], [11]. As células Tipo-T sdo intercaladas e
conectadas por dois transformadores de interfase, formando
uma conexdo diferencial. A conexdo diferencial e a simetria
do conversor proposto possibilitam um bom aproveitamento
da tensdo de barramento CC, ji que algumas topologias
operam como dobrador de tensdo, fazendo com que a tensao
do barramento CC seja maior ou igual ao dobro da tensdo na
porta CA [12]. Desta forma, o conversor proposto minimiza
os esforcos nos semicondutores e reduz o filtro de entrada,
possibilitando dindmicas rdpidas e alta eficiéncia para a fungao
de regeneracdo.

Este trabalho estd organizado da seguinte forma. A Secdo
IT apresenta o principio de operagdo e a andlise em regime
permanente do conversor. Na Secdo III sdo abordados os
aspectos de modelagem e controle. A validacido experimental
¢ apresentada na Secdo IV. Por fim, a Secdo V apresenta as
conclusdes e consideracdes finais do trabalho.

II. PRINCIPIO DE OPERACAO E MODELO ESTATICO

A estrutura do retificador bidirecional T-Type interleaving
¢ ilustrada na Figura 2.a. Neste conversor, os semicondutores
dispostos na horizontal (51, S4,S5,S3,59,S12,513,516) formam
interruptores complementares com os dispositivos na vertical
(83,52,57,56,511,510,515,514), 0S quais se conectam ao ponto
central do barramento CC. Com isso, evita-se que a tensao
dos capacitores de saida Cy1,Cpp, a qual € idealmente igual a
metade da tensdo total, seja colocada em condig¢do de curto-
circuito em qualquer instante.

A conexdo entre cada médulo Tipo-T com o filtro de
entrada ¢ feita através de indutores fortemente acoplados
(k = 1), também conhecidos por transformadores de multi-
interfase (TMIF) [12],[19]. Em um TMIF ideal, as correntes
se distribuem em parcelas iguais com relag¢do a cada derivacao.
Em geral, o acoplamento permite cancelar o fluxo médio e,
consequentemente, reduzem-se as perdas em alta frequéncia
no nucleo [16], [17]. Devido a operacdo intercalada, a
frequéncia aparente resultante na corrente do indutor Ly é
quatro vezes maior. Por outro lado, cada TMIF realiza
a funcdo de um divisor de tensdo indutivo, apresentando
elevada impedancia para as componentes de corrente de modo
diferencial (ipy), definida pela indutincia magnetizante, e
baixa impedancia para as componentes de modo comum,
relacionadas a indutincia de dispersdo. A ondulagdo na
corrente de entrada € limitada pelo indutor Ly, 0 qual opera em
uma frequéncia quatro vezes maior em relacdo a frequéncia
de comutacdo. Isto possibilita reduzir significativamente o
volume do filtro.

Com o acionamento ordenado e sequencial de um ou mais
semicondutores, a tensido vy, € sintetizada de acordo com a
Tabela I. Quando comparada com a dos conversores com
apenas dois niveis, as tensdes na porta CA, vy € vy, possuem
valores relativamente préximos durante todo o periodo da
componente fundamental de v,.. Isto reduz a queda de tensao
sobre o indutor e, consequentemente, a ondulacdo de fluxo
magnético no mesmo.
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a)

d) Fase 0 [rad]
Fig. 2. Conversor e modulacdo: (a) estrutura de poténcia do
conversor multinivel bidirecional utilizado; (b) esquemdticos do
modelo comutado onde cada brago de semicondutores € modelado
como um interruptor de trés posi¢des; (c) ldgica do modulador
utilizado; e, (d) formas de onda das tensdes na porta CA e da
estratégia de modulacdo (portadoras e moduladora idealizada).

1) Estratégia de Modulacdo: a modulacdo do conversor
utiliza quatro portadoras [pi, p2, p3,p4] defasadas em 90°
entre si, como ilustradas na Figura 2.c e na Figura 2.d. O sinal
de modulagao € obtido através do médulo do sinal de controle,
o qual é dividido em quatro parcelas [m,, my, mc, mq], devido
a estratégia de controle de equilibrio das correntes no TMIF
(veja Figura 6). Assim, quando o conversor opera com tensiao
positiva na porta CA apenas os sinais modulantes [m,, my, m,
mq] recebem comandos, enquanto que os sinais com apdstrofo
[m},, my, m,, m}j] sio mantidos em nivel baixo. Desta forma,
durante o semiciclo positivo, os interruptores [Sy, S3, Ss, S7,
S10, S12, S14, S16] sdo acionados de acordo com o indice de
modulacdo e os niveis da Tabela I. Com tensdes negativas,
esta l6gica se inverte e apenas os sinais com apdstrofo recebem
sinais modulantes com os demais em nivel baixo.

2) Projeto do Indutor Ly o valor do indutor necessdrio para
uma ondulagdo maxima de corrente, € dado por

_ Vbe
64A; fs ’

(D

Ly

onde f; € a frequéncia de comutacdo, Vpc a tensdo de saida e
A a ondulagdo maxima desejada na corrente.

Eletron. Potén., Fortaleza, v. 25, n. 1, p. 19-29, jan./mar. 2020

TABELA I
Estados de Comutacio e Niveis de Saida do Conversor
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A ondulagdo de corrente parametrizada em todo o semiciclo
da tensdo vy, assumindo-a senoidal com fase 0, € dada por:

1Msen(0) — [Msen(e)]z, V[0o<m<i],
Msen(6) — [Msen(e)]2 — LV [i<m<i],

A= @
Msen(6) — [Msen(@)]2 —3V[i<m<i],

iy

M sen(0) — [Msen(G)]2 —2 V[ <m<l],

onde M € o indice de modulag@o e m € o sinal de modulagdo,
definido aqui assumindo

m=M -sen(0). 3)

O perfil da ondulacido parametrizada para meio periodo da
fundamental € ilustrada na Figura 3.a, onde se percebe que a
ondulagdo € nula nos pontos onde ocorre a mudanca de faixas
de niveis da tensao vyp.

As perdas no nucleo magnético podem ser obtidas
utilizando a metodologia de Steinmetz melhorada (iGSE)
[20],[21], definidas como

1 7 laB|®
PVZ?/’“Z

0

(AB)P~%at, )

onde o parametro k; € calculado através de

ki= £ , 3)

2
(27)% [ |cos()| %28 a6
0
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Fig. 3. (a) Ondulag@o parametrizada de corrente no indutor L; em
funcdo do angulo da fundamental e do indice de modulagdo; e, (b)
detalhes da indu¢@o magnética em baixa frequéncia By e defini¢do
dos principais pardmetros da forma de onda de inducdo magnética
utilizados no calculo das perdas no nicleo.

com k, o e B sendo os pardmetros originais de Steinmetz
obtidos por regressdo da curva de perdas, tipicamente
disponivel na folha de dados do material do nicleo magnético,
B sendo a indu¢@o magnética e T' o periodo da fundamental.

Em retificadores e inversores a indu¢do magnética B possui
uma ondulag@o em alta frequéncia sobreposta a uma parcela
de ondulacdo senoidal de baixa frequéncia. A resolucdo de
(4) neste caso € feita por meio de um procedimento analitico
interativo, semelhante ao apresentado em [22], o qual é
desenvolvido como segue. Primeiramente, considera-se que
a forma de onda da corrente i;p € que B seja perfeitamente
senoidal ao longo de um periodo da fundamental e, portanto,
a forma de onda apresenta simetria em um quarto de onda,
simplificando os célculos. Adicionalmente, admite-se que
a variacdo da tensdo na porta CA do conversor seja muito
pequena dentro de um periodo de comutagdo, de modo que
possa ser considerada constante neste intervalo de tempo.
A varia¢dao de inducdo magnética AB em cada periodo de
comutacdo durante um quadrante € obtida a partir de (2)
através da relacao

(6)

onde N e A, sdo, respectivamente, o nimero de espiras ¢ a area
de se¢do transversal efetiva do niicleo. Nota-se na Figura 3.b
que, dentro de cada periodo de comutag@o, a derivada muda
de sentido e cada trecho deve ser considerado em (4). Cada
segmento continuo forma, na curva B-H, um laco minoritario
em alta frequéncia, associado ao AByp local, enquanto a
soma dos segmentos tracejados forma um laco majoritdrio,
associado ao ABpr global, que é igual ao dobro do valor da
densidade madxima absoluta Bpax, dada como um pardmetro
inicial de projeto. A solugdo de (4) pode ser desenvolvida em
termos de energia por volume, considerando cada segmento de
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TABELA II
Intervalos de Tempo

At dTy

Aty (Va—d)T,—Ary ¥[0<d <]

Atz %

Ay (d=1A)T

An Oﬁ}?ﬁ*Nz V[i<d<1i]
__NAeAD3

At (Vac ,vm/_,,)

Ay (d=1))T

An (l/z—Nf)ATg—Azg V[}<d<3]
__NAeADb3

At3 (Vm Ve /2)

A (d=A)T

Ay (1-d)L—An V[ <d<l]

Aty __NA(ABy _

(Varfw"c/“)

reta (i) da forma de onda, sendo calculada por [23]

(AB())P - mu(i). %)

Aplicando-se (7) nos trés segmentos de reta relacionados
aos respectivos intervalos de tempo (A7, A, e Afz) da
Figura 3.b, é possivel obter a energia quase instantdnea por
volume em cada intervalo de 7y/4. Generalizando-se esta
metodologia chega-se a energia dissipada no nicleo em um
quadrante com

Imax
Ec=Vc Y E(i), (®)

i=1
onde Vc é o volume do ndcleo magnético e imax € O
nimero total de intervalos mdltiplos de T;/4 contidos em um
quadrante. Por fim, a poténcia média dissipada em um ciclo

completo é
4-Ec
Fe= . €))
T,

Os trés intervalos de tempo Af;, Af, e Atz para todos
os instantes sob andlise dentro do respectivo quadrante sido
obtidos através das expressdes dadas na Tabela II.

3) Capacitor de Filtro Cy:tem por objetivo filtrar as
componentes de corrente em alta frequéncia que estdo
presentes na corrente do indutor L. O valor de capacitancia
para uma dada ondulacao de tensdo AV € obtido por

Al

Cr=-——FL
LT 32AVAf

(10)
As perdas no capacitor sao obtidas pelo produto da resisténcia
série equivalente RSE(f) com o quadrado da respectiva
componente de corrente I (f) na frequéncia f.

4) Rede de Amortecimento Passivo Ry — Cy: visando
minimizar o efeito da ressonancia gerada pela interacdo entre
Ly — Cy, considera-se no projeto do conversor uma rede de
amortecimento passiva composta pelos elementos Rg — Cy. O
dimensionamento de seus elementos foi realizado utilizando-
se a metodologia detalhada em [24].
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5) Transformadores de Interfase (TMIF): sdo construidos
com acoplamento inverso, sendo projetados com relagdo
de espiras unitdria. Portanto, cada elemento é concebido
para ser perfeitamente simétrico, permitindo que o fluxo
médio se cancele, restando apenas uma componente de
fluxo em alta frequéncia, responsdvel pela magnetiza¢do do
transformador. De acordo com a Figura 4.a, a corrente
de modo comum, a qual flui entre os pontos (1 — 2) e/ou
(3 — 4) é limitada apenas pelas indutincias de dispersdo,
relativamente pequenas. Portanto, pode-se concluir que o
TMIF praticamente ndo influencia a corrente do indutor Ly,
exceto pela pequena parcela composta pela indutincia de
dispersdo que se soma a Ly, e contribui na filtragem da corrente.

Por outro lado, a corrente de modo diferencial flui entre
os pontos (1 — 3) que estdo conectados em cada brago do
conversor. Esta corrente circula através de uma impedancia
elevada, quatro vezes o valor da indutincia prépria (4kL),
estando associada a indutincia magnetizante e sendo uma
corrente indesejdvel por ndo contribuir com a transferéncia de
poténcia entre a entrada e a saida. Apesar de intuitivamente
ser ideal haver uma indutancia magnetizante infinita, o que
necessitaria de uma drea de secdo do nicleo magnético
impraticavel, bem como enrolamentos com elevado niimero de
espiras, € desejavel que o conversor seja compacto e eficiente.
Portanto, na pratica existe um custo beneficio entre manter
a corrente magnetizante minimizada e um volume reduzido.
Nesse sentido, é comum utilizar-se como critério de projeto
um percentual aceitdvel de corrente fluindo pela magnetizante
de tal modo que o TMIF apresente um volume adequado. A
ondulag@o de corrente diferencial tem seu valor maximo em
d =1/2, conforme se observa na Figura 4.c, e obtida por

dVpc - Vbe

Aipm = 4L(14k)fy =05 SL(1 + k) f; an

Caso o transformador por algum motivo venha a saturar, o
que pode acontecer se houver alguma eventual diferenca entre
as razoes ciclicas, por exemplo, essa indutancia vai assumir
um valor muito pequeno, colocando um dos capacitores de
saida em condicdo de curto circuito. Vale destacar que, em
caso de desbalanco, as resisténcias do circuito, incluindo
a resisténcia de conducdo dos semicondutores, ajudam a
tolerar pequenos desbalangos. Isso se torna muito relevante
em conversores de alto rendimento, especialmente onde sdo
utilizados dispositivos de nitreto de gdlio que tipicamente
apresentam resisténcias em condu¢@o extremamente baixas.
Portanto, é importante considerar uma malha de controle que
mantenha as correntes nos enrolamentos sempre iguais, de
modo que a componente média seja nula.

As perdas no nticleo podem ser obtidas aplicando-se (4) na
forma de onda apresentada na Figura 4.c. Assim, a equagdo
(4) sereduz a

|ABJP~* & |AB|* (aT;) ™% v [0 <d< ;} ,
P, = ' (12)

|ABIP~ & |AB|* (1 —d)T) %y {; < d] .

Da mesma forma que para o indutor Ly, a eq. (12) deve ser
computada para um ciclo completo da fundamental.
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Fig. 4. Transformador de interfase (TMIF): (a) estrutura do
componente e circuito elétrico ideal equivalente; (b) tensdo e corrente
de modo diferencial em um ponto de operacdo estdtico e arbitrario
dentro de um periodo de comutag¢do; e, (c) perfil da corrente de modo
diferencial em relagcdo a um periodo da tensdo de entrada.

6) Semicondutores: devido a operagdo simétrica do
conversor, a distribuicdo das perdas entre cada conjunto
tipo-T € idealmente balanceada, bastando com isto que se
analise um tnico braco para se modelar as perdas de todos.
Além disto, as perdas dos semicondutores principais, bem
como nos semicondutores secunddrios sdo iguais (Ps; = Psy
e Psp = Pg3). Portanto, deduz-se a seguir os esforcos para
os interruptores S; e S3. As perdas de conducdo Pcp sdo
calculadas através da relacao

2
Pep = [Is.ef] “Rps(on)s (13)

onde a corrente eficaz no semicondutor S; é

v
2 1 i(0)
el =52 | |3
0

-d(0)do, (14)
e para o semicondutor S3 €

Tor. 2
[153,ef]2= /@ -[1—d(0)]d6. (15)
0

Em relagdo as perdas por comutacdo, o procedimento de
célculo utilizado é uma versdo generalizada e adaptada das
metodologias apresentadas em [25], [26]. Com o objetivo
de verificar o procedimento, foi desenvolvido um modelo de
simulacdo que ¢é visto na Figura 5.a e utiliza os conceitos
citados em [27]. O modelo considera os trés capacitores
ndo-lineares do dispositivo. A curva de capacitincia em
fun¢do da tensdo, bem como a transconduténcia f(vgs,vps)
sdo obtidos das folhas de dados fornecidas pelo fabricante. O
modelo de simulag¢do fornecido pelo fabricante para alguns
simuladores também pode ser utilizado para a obtencdo dos
parametros. A grande vantagem € que o modelo proposto
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pode ser implementado em qualquer simulador utilizando
funcdes ou tabelas de pontos (lookup table) utilizando apenas
dados disponiveis do fabricante. Além disto, é possivel ter
acesso a todas as tensdes e correntes, facilitando a estimativa
das perdas no simulador. Alguns simuladores, como por
exemplo o GeckoCIRCUITS [28], ja possuem capacitores nao
lineares em suas bibliotecas. Para os demais, os modelos
baseados em fontes dependentes apresentados em [29] podem
ser utilizados.

Os resultados tedricos mostram uma boa predi¢do das
perdas em relacdo aos resultados obtidos em simulagdo
ilustrados na Figura 5.b, para um quarto de ciclo. Durante
o segundo semiciclo, o interruptor S; permanece inativo,
enquanto S3 conduz e gera apenas perdas por conducdo. Ha
uma pequena diferenga entre as perdas estimadas e simuladas
perto do cruzamento por zero. Isto se deve ao fato do
tempo morto ser fixo e, no interruptor S;, por exemplo, a
comutacdo ZVS ¢ perdida, uma vez que a energia armazenada
no indutor nestes intervalos € insuficiente para descarregar
Coss dentro do tempo morto estabelecido. Uma estratégia
com tempo morto adaptativo poderia ser implementada. No
entanto, apesar do acréscimo de perdas, esse efeito ndo se
reflete em um impacto significativo na opera¢do normal do
conversor. Finalmente, vale destacar que as indutancias
parasitas do circuito, particularmente a indutancia do source
do interruptor tem significante influéncia nas perdas por fazer
parte do circuito de poténcia, bem como, do circuito de
comando. Este efeito ndo foi considerado na simulag@o,
devido a elevada frequéncia de comutagdo e, por se realizar as
andlises em um periodo completo na frequéncia de 60 Hz, as
simulag¢des se tornam computacionalmente pesadas, exigindo
passos de cdlculo extremamente pequenos e devendo resolver
modelos ndo lineares complexos. Contudo, na pratica
buscou-se minimizar o efeito destes parasitas, minimizando-
se o comprimento das trilhas, utilizando-se semicondutores
e circuitos integrados compactos e de preferéncia sem
terminais expostos, dispositivos com encapsulamentos como
BGA, WSON, dentre outros. Quanto ao laco de poténcia,
foram utilizadas as técnicas sugeridas em [25], tais como a
sobreposi¢cdo de trilhas que conduzem correntes em sentidos
opostos, buscando-se assim cancelar o campo induzido, além
da disposicdo estratégica dos componentes na placa de circuito
impresso, minimizando-se a distncia entre os componentes.

7) Capacitores do Barramento CC: Na grande maioria
das aplica¢des o capacitor de barramento CC do retificador
absorve toda a oscilacdo de poténcia, sendo dimensionado
tipicamente pelo critério de hold-up time, o qual tem por
objetivo garantir que a tensd@o do barramento seja mantida
por um determinado intervalo de tempo, de modo que o
conversor opere por alguns instantes em caso de alguma falta
de energia. Isto resulta em projetos com capacitancia de
valor elevado. Ao contrdrio da abordagem usual, na presente
aplicacdo estima-se que apenas as componentes de corrente
em alta frequéncia oriundas da comutacao sdo absorvidas pelo
capacitor de barramento do retificador. Isto se torna possivel
devido a estratégia adotada no sistema proposto em que a
ondula¢@o em baixa frequéncia, principalmente a componente
de segunda harmonica, é deslocada através do estigio CC-
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Fig. 5. Modelos utilizados para a computacdo de perdas nos
MOSFETs: (a) simbolo e modelo dindmico utilizado; e, (b)
comparacio entre os valores das perdas médias quase instantaneas
estimadas e simuladas nos semicondutores S; e S3 do conversor,
considerando-se meio semiciclo da fundamental.

CC, que atua como um "transformador CC" com o secunddirio
conectado em uma fonte de tensdo que, neste caso, € o
barramento do inversor trifdsico que regenera a energia do
sistema. Com isto as oscilacdes de baixa frequéncia se somam
no sistema trifdsico e nao necessitam ser compensadas como
em sistemas monofasicos.

Considerando-se o capacitor C,; durante o semiciclo
positivo, a corrente aplicada ao barramento CC, Ilop, €
composta pela soma das correntes dos interruptores Sy e Ss,
os quais operam defasados em 180° entre si. Portanto, quando
a razdo ciclica d(0) é maior que 1/2 ocorre a sobreposi¢do na
corrente resultante, a qual oscila entre dois valores [ly/2, I].
A maior oscilagdo ocorre quando a corrente de entrada assume
seu valor maximo (6 = 7/2). Deste modo, o valor minimo
de capacitincia neste ponto para atender uma ondulacido de
tensdo AV € obtido com

Comin = I | M — | [1=M 16
b,mln—p|: _2:|.|:AVCfg:|. ( )

A corrente eficaz no capacitor pode ser obtida pela
diferenca entre as componentes Iop e a de saida Iy e é dada
por

[Ic ef] = [IOP,ef]2 - [Io,ef]2~ (17)

A corrente Iop € calculada com

llopef]® = % 7[1-L}2(d)de + 72[1'L]2(3dz_1)de :
0 Om

(18)

onde o angulo 6,, é definido como

1
O :sen<2M). (19)

A corrente [y é dada por

T

oer]” = - [ [i]M* sen(6)] a6, 20)
0
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1. MODELAGEM E CONTROLE

1) Controle de Corrente no Indutor Ly: tratando-se do
controle da corrente de entrada em retificadores, a técnica
que utiliza valores médios de corrente [30] a partir de uma
referéncia ¢ a mais difundida e ilustrada na Figura 6.a.
Sua implementacdo neste trabalho é mostrada na Figura 6.b.
Em retificadores, a tensdo vac além de ser utilizada para
gerar a referéncia irgr aparece como uma perturbacdo na
malha de corrente. A maior parte da agdo de controle
gerada pelo compensador Gcy destina-se a anular o efeito
desta perturbacdo [31]. Esta perturbacdo tipicamente tem
influéncia na impedancia de entrada do conversor na regiao
proxima da frequéncia de cruzamento do sistema [32]. A
pré-alimentacdo da tensdo de entrada Vppy [14], [33] tem por
objetivo adicionar uma ag@o de controle aproximadamente
senoidal que cancele a perturbagdo, aliviando o esfor¢o do
controlador G¢y. Assim, este passa idealmente a gerar apenas
uma acao de controle cossenoidal que, por composi¢ao, resulta
na tensao aplicada em Ly, [31]. Uma segunda pré-alimentagdo
VEE2, proposta em [33], € utilizada justamente para gerar essa
componente cossenoidal, fazendo com que o compensador
efetivamente opere com erro nulo em regime estaciondrio,
uma vez que os compensadores convencionais sao tipicamente
incapazes de anular o erro de sinais periédicos. Porém, em
[33] € utilizada a derivada de irgr € uma implementagcdo
analdgica. Para evitar o cdlculo de derivada na implementacao
do controle discreto, optou-se por mensurar a corrente de Cy,
conforme ilustrado na Figura 6.a, obtendo-se o mesmo efeito.
Com esta estratégia, a caracteristica resistiva apresentada
pela impedancia de entrada € maximizada, particularmente na
regido mais proxima da frequéncia de cruzamento do sistema,
minimizando-se os efeitos discutidos em [32] e tornando
o controle robusto, conforme [34]. Um compensador Gcy
proporcional integral (PI) [32], [33] € tipicamente utilizado,
cuja funcdo de transferéncia é dada por:

Gt = ket 21

I+s/,

s )
onde kcr € o ganho e w, o zero do compensador. Como
o objetivo é fazer com que iy seja proporcional a vac,
incluindo todo o contetiddo harmonico, utiliza-se a tensdo como
referéncia para a corrente. Assim, iguala-se o comportamento
de um resistor passivo e dispensa-se o uso de um PLL, por
exemplo.

Outras estratégias de controle existentes, particularmente
aquelas que utilizam a realimentacdo direta da corrente
tornam-se mais vantajosas pelo fato de dispensar o uso
da tensdo para gerar a referéncia da malha de corrente e
utilizam apenas um ganho proporcional como controlador, ja
que no emulador proposto a tensdo na porta CA serd uma
consequéncia da corrente transmitida e o tempo de cdlculo das
rotinas de controle € reduzido. Entre as principais técnicas a
partir de realimentacdo direta destaca-se o One Cycle Control
- OCC [35] e o autocontrole [31]. O autocontrole tem como
uma de suas vantagens a implementacdo simplificada, que
utiliza uma modulacdo PWM convencional e dispensa o uso de
integradores para gerar as portadoras, como no caso do OCC.
A técnica de autocontrole é implementada aqui como ilustrada
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Fig. 6. Diagrama de blocos de estratégias de controle: (a) estratégia
de controle principal; (b) implementacdo da estratégia tradicional por
valores médios, incluindo as malhas de desbalango dos capacitores
de barramento e das correntes de modo diferencial de cada TMIF; e,
(c) implementag¢ao da estratégia de autocontrole.

na Figura 6.c.

A amostragem da corrente no indutor € realizada nos picos
e vales das portadoras. Como o modulador possui quatro
portadoras (cf. Figura 2.c), a atualizacdo pode ser feita em
um quarto do periodo de comutacao, desde que o processador
consiga amostrar e realizar os calculos das malhas de controle
neste intervalo de tempo. Desta forma, € possivel obter
maior largura de banda em malha fechada, uma vez que o
atraso de transporte existente na implementacdo digital [36]
¢é reduzido. A aquisi¢@o da corrente € feita utilizando-se um
sensor Sensitec da série CMS3000 que tem ampla largura de
banda (= 2 MHz) sem adi¢@o de fase na corrente medida.

2) Controle de Corrente no TMIF: as componentes de
corrente nos TMIFs podem ser decompostas em modos
comum icym e diferencial ipy utilizando-se, por exemplo, a
transformada de Lunze como em [12], [37], a qual é definida

como |
iDM o 1 —1 i]
sl R e

com inversa sendo igual a

HEERREY
= Sl . (23)
1 -1 1 ICM

Conforme discutido anteriormente, o objetivo é manter o
valor médio, dentro de um periodo de comutagdo, da corrente
ipm nulo, evitando-se uma eventual saturacdo do TMIF e
balanceando-se os esforcos de corrente. Para isso, atua-se na
razdo ciclica, gerando uma assimetria das razdes ciclicas para
os bragos conectados a um mesmo TMIF e, por consequéncia,

na tensdo vpym. As funcgdes de transferéncia da corrente
de modo diferencial, desconsiderando-se a resisténcia dos
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enrolamentos, sdo dadas por [37]:

iDM 1

=, 24
vom  4sL (24

onde L ¢é a indutancia propria do TMIF. Os controladores
utilizados sdo proporcionais e implementados através dos
blocos Gc pmi € Ge ipmez conforme ilustrado na Figura 6.b.
Na pratica, o valor da corrente de modo diferencial
¢ significativamente inferior ao de icy.  Portanto, faz-
se conveniente utilizar um sensor que possibilite mensurar
diretamente a corrente diferencial ao invés de medir cada
corrente de forma independente. Isto pode ser realizado
por um circuito que implemente (22), minimizando-se a
quantidade de sensores e eventuais erros de medi¢do. No
protétipo, utilizou-se um sensor que mede corrente de
forma indireta via transducdo de campo magnético em trilha
préxima, o qual é implementado em um circuito integrado
monolitico (modelo MLX91208 da Melexis). Este sensor foi
diretamente montado sobre duas trilhas por onde circulam | e
i» em sentidos opostos. Assim, mede-se o campo resultante da
interacdo das duas correntes de cada enrolamento do TMIF e
obtém-se maior resolucio com custo relativamente baixo.

3) Controle de Tensdo Diferencial: na porta CC, o Unico
controle relacionado com o retificador € o de equilibrio das
tensdes nos capacitores. Considera-se que os dois capacitores
do barramento CC tem o mesmo valor de capacitincia, tal que
Cp1 = Gyo = Gy, € que a soma das suas respectivas tensoes
¢ igual a tensdo total do barramento (vep1 + vep2 = Vi) que,
para efeitos desta modelagem, pode ser considerada constante.
Assim, o moédulo da derivada de ambas as tensdes serd o
mesmo. A malha de controle deve impor um valor médio de
corrente no ponto central do barramento iy, com o objetivo de
equilibrar a tensao nos capacitores. A implementagdo consiste
em adicionar um nivel CC diretamente ao sinal de modulagio
em caso de desequilibrio, como ilustra a Figura 6.b e Figura
6.c. A funcdo de transferéncia que relaciona a tensdo e a
corrente da malha diferencial do barramento é dada por

voir 1
—_— = 25

io SCb ( )
O controlador tipicamente utilizado € do tipo PI tradicional
[36], [38], o qual é implementado através do bloco Cc pir
conforme a Figura 6.b e Figura 6.c.

IV. RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Com o objetivo de verificar a operacdo do conversor
proposto, um protétipo com poténcia nominal de 400 W foi
construido, o qual € visto na Figura 7, enquanto suas principais
especificacdes estdo descritas na Tabela III. A frequéncia de
comutacdo foi adotada levando-se em conta que o controle
efetivo da corrente no indutor € feito com frequéncia de
amostragem de 1 MHz, dada a operagao intercalada dos bragos
do conversor.

A Figura 8.a apresenta as tensdes vyc, Vap € a corrente iy
sintetizadas pelo conversor. O indice de modulacéo utilizado
€ préximo a unidade, observando-se todos os niveis de tensio
que a estrutura pode sintetizar e apresentando também aspecto
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TABELA III
Principais Parametros de Projeto

Poténcia nominal — P, 400 W
Frequéncia de comutagdo — f 250 kHz
Corrente eficaz na porta CA — I 28.8 A
Tensao nominal do barramento CC — Vpc 24V
Dispositivos semicondutores GaN — (S| .. S¢) EPC2024
Indutor Ly, 260 nH
Capacitor Cy 2 uF
Ondulacdo de tensdo na porta CA — AV <1%
Ondulacio de corrente — Ai < 10%
Placa de controle Fonte auxiliar
customizada 40mm
TMS320F28379D Conversor CC-CC
Multinivel
200mm

Gate drivers
Opto + Fonte Iso.

Modulo T-Type
Fonte Auxiliar
TMIF
Sensor de Corrente
MS3000

Lb

C
Fig. 7. Foto do protétipo construido. O estdgio retificador é
integrado com um estdgio CC-CC multinivel que também fard
parte do emulador de cabos de poténcia. Para controlar ambos os
conversores foi desenvolvida uma placa de controle customizada
baseada no processador TMS320F28379D.

semelhante as formas de ondas tedricas apresentadas na
Figura 2.d.

A Figura 8.b apresenta a corrente de modo diferencial
ipm no transformador de interfase em relagdo a tensdo
Vac, @ qual apresenta-se semelhante as formas de onda
tedricas apresentadas na Figura 4.c. A principal diferenca é
relacionada com alguns picos de correntes momentaneos que
ocorrem por causa das capacitincias parasitas do enrolamento
do transformador de interfase, como reportado também em
[17], particularmente durante os instantes de tempo onde as
comutacdes sdo realizadas.

Para verificar o comportamento dindmico do conversor
foram usados dois mddulos iguais. O primeiro deles atua
gerando uma forma de onda triangular de tensdo com a
componente fundamental em 400 Hz. Esta forma de
onda sabidamente possui um amplo conteido harmdnico
e descontinuidades de derivada nos picos, sendo adequada
para o levantamento do comportamento dindmico. O outro
conversor opera como resistor ativo utilizando as estratégias
propostas neste trabalho. As formas de onda na porta CA,
bem como, as tensdes do barramento CC para o conversor que
opera como carga ativa sao ilustradas na Figura 9. Assim,
mostra-se que o conversor pode atuar como gerador e que,
quando operado como carga ativa, reproduz com fidelidade
formas de onda com amplo conteido harmdnico, podendo
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v, [7V/div]

V, [TV/div]

[7ms/div]

a)

Vo [8V/div]

Tpm[1A/div]

[2ms/div]
b)
Fig. 8. Formas de onda: (a) tensdes vac, Vap € corrente iae

sintetizadas na porta CA; e, (b) corrente de modo diferencial ipy
no transformador de interfase em relag@o a tensao vyc.

ser utilizado ndo somente no emulador de cabos proposto
mas também em aplicagdes como aeronaves por exemplo, que
trabalham em redes com frequéncias na faixa de 400 - 800
Hz [14]. Além disso, verifica-se que as tensdes de barramento
mantém-se equilibradas em torno do mesmo valor médio.

A Figura 10.a apresenta a distribui¢ao das perdas entre os
elementos do conversor em carga nominal. A maior por¢io
das perdas (39%) € relacionada aos interruptores, seguida
das perdas nos dois TMIFs que, somadas, geram um total
de 28%, devido as perdas no nicleo relacionadas com a
corrente de modo diferencial, bem como com as perdas no
cobre. As perdas no indutor representam 12%, devendo-se
isto ao baixo valor de indutdncia necessdria, que resulta em
um numero reduzido de espiras e contribui para minimizacao
das perdas no cobre decorrentes do efeito de proximidade e
do comprimento do condutor que aumentaria a resisténcia. Na
Figura 10.b € apresentada a curva experimental de rendimento
do conversor, atingindo 98,5% em aproximadamente um
quarto de carga e 97,1% em plena carga, sendo uma eficiéncia
considerdvel para um conversor compacto que comuta em
elevada frequéncia e ainda opera com elevada corrente na
porta CA, a qual impacta principalmente na parcela de perdas
O6hmicas [13], como é o caso das perdas por condu¢do, no
cobre da placa de circuito impresso e nas conexdes, por
exemplo.
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Fig. 9. Verificacdo da resposta dinamica do conversor. A corrente
iac tem 0 mesmo aspecto da tensdo v, triangular com componente
fundamental em 400 Hz. Observa-se o mesmo valor médio nas
tensdes de barramento, vcp € Vebo.-

) 2%
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Fig. 10. (a) Distribui¢do das perdas nos elementos do conversor em
plena carga. (b) Curva de rendimento experimental em fun¢do da
poténcia processada. O conversor apresenta rendimento de 98,5%
em um quarto da carga e 97,1% em carga nominal.

V. CONCLUSOES

Este trabalho apresentou o estudo de um conversor
multinivel bidirecional destinado a emulacdo de resisténcias
livres de perdas em baixa tensdo, o qual serd aplicado em um
futuro emulador de cabos de poténcia, cujas especificacdes
fazem com que o conversor apresente caracteristicas de
projeto distintas em relagdo a retificadores convencionais
dimensionados de acordo com especificacdes de redes
elétricas.

Sao apresentados os detalhes de projeto, métodos de cdlculo
de perdas e dimensionamento dos principais elementos,
incluindo também um modelo de simulagdo para os
semicondutores que possibilita melhor avaliar as perdas em
tais dispositivos, bem como a comprovacdo da metodologia
analitica utilizada.  Os resultados experimentais obtidos
validam as formas de ondas tedricas e o rendimento obtido
leva a conclusdo que a estrutura apresenta baixas perdas
comutando em 250 kHz e atingindo 97,1% de rendimento em
poténcia nominal.
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