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Resumo — Este artigo apresenta um controlador discreto
para o retificador boost trés niveis com fator de poténcia
corrigido. Modelos discretos lineares de primeira ordem
para ambas as malhas de tensio e corrente sio
apresentadas. Controladores servos com realimentacio
de estados sdao utilizados, sendo projetados utilizando-se
um regulador linear quadratico discreto. Além disto, um
observador de estados preditivo ¢é utilizado para
compensar o tempo de atraso associado a implementacio
em processadores digitais. £ apresentada uma descricio
detalhada da légica de comando que garante a divisdo
simétrica de tensdo do barramento cc. Resultados
experimentais de wum retificador de 1.5kW sio
apresentados para validar a analise desenvolvida bem
como para demonstrar a boa performance do sistema.

Abstract — This paper presents a discrete control for the
three-level boost power factor corrected rectifier.
Linearized discrete models for both the current loop and
for the voltage loop are shown. Then, servo controllers
with state feedback are developed and designed using the
discrete linear quadratic regulator approach. In addition,
a predictive state observer is employed to compensate the
delay time associated to the discrete implementation.
Furthermore, a detailed description of the logic command
that assures half dc bus sharing is described. Finally,
experimental results from a 1.SkW TLB-PFC rectifier are
presented to validate the analysis carried out as well as to
demonstrate the good performance of the system.

I. INTRODUGAO

O retificador boost trés niveis com fator de poténcia
corrigido (Three-level boost power factor corrected TLB-
PFC) esta sendo cada vez mais utilizado devido as seguintes
vantagens: (i) os interruptores e diodos sdo projetados para
suportar somente a metade da tensdo do barramento cc; (ii) o
volume do indutor do TLB é um quarto do volume do indutor
do boost convencional [1,2]; (iii) é possivel a regulacdo da
tensdo do ponto central do barramento cc [2]. Como
resultado, este conversor ¢ atrativo para aplicagdes de alta
tensdo no barramento cc e alta poténcia.

Circuitos integrados dedicados para correcdo de fator de
poténcia tém sido amplamente utilizados pela industria.
Nestes casos, os controladores sdo geralmente projetados
baseados em modelos de pequenos sinais e/ou modelos
médios no dominio de tempo continuo [2,3,4,5]. Por outro
lado, controladores digitais estdo se tornando cada vez mais
baratos, tornando-os fortes candidatos para a substituicdo dos
circuitos analdgicos convencionais [6,7,8]. Isto ocorre

54

principalmente devido a facilidade da implementacdo de
técnicas de controle avangadas em controladores digitais sem
que a complexidade dos circuitos do controlador aumente.

Existem basicamente dois modos de se projetar um
controlador digital: (i) o controlador ¢ projetado baseado em
um modelo continuo e posteriormente ¢ discretizado para a
implementagao digital [2,13,14]; (ii) o modelo do sistema no
dominio de tempo continuo ¢ discretizado e entdo um
controlador digital ¢ projetado no dominio de tempo discreto.
O primeiro método geralmente é preferivel uma vez que as
técnicas de controle no dominio de tempo continuo sdo bem
conhecidas. Entretanto, a performance do sistema depende do
método adotado para a discretizacdo do controlador [8,9,14].
Por outro lado, o segundo método ¢é preferivel quando um
modelo discreto acurado da planta ¢ obtido, permitindo-se
utilizar todas as vantagens da capacidade de processamento
dos controladores digitais.

Neste artigo, o segundo método foi adotado, e
procedimentos sistematicos de projeto sdao apresentados
utilizando representacdo por variaveis de estado para a malha
interna de corrente e para a malha externa de tensao.

A légica de chaveamento que garante a divisdo simétrica
de tensdo do barramento cc para o TLB-PFC proposta em [2]
¢ utilizada. Desta forma, um modelo ndo linear considerando
a logica de chaveamento utilizada ¢ obtido. O modelo ndo
linear ¢ entdo linearizado, resultando em um modelo discreto
simples de primeira ordem linear invariante no tempo (LTI),
que representa o comportamento discreto da corrente no
indutor do retificador TLB-PFC. Da mesma forma, um
modelo discreto de primeira ordem invariante no tempo ¢é
utilizado para o projeto do controlador da tensdo do
barramento cc.

Controladores servos com realimentacdo de estados foi
escolhido para ambas a malha interna de corrente ¢ a malha
externa de tensdo. Para se obter um procedimento sistematico
para o projeto dos controladores, o regulador linear
quadratico discreto (discrete linear quadratic regulator -
DLQR) para regime permanente foi escolhido como método
para obtencdo dos ganhos dos controladores. Além disto, um
observador de estados preditivo ¢ empregado para compensar
o tempo de atraso associado a implementacdo discreta da lei
de controle da malha interna de corrente.

Resultados experimentais de um prototipo de 1,5kW séo
apresentados para demonstrar a performance do sistema
proposto, bem como o comportamento do retificador TLB-
PFC com o controlador discreto proposto.
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II. MODELAGEM DO CONVERSOR

A Fig. 1 apresenta o diagrama de blocos do controlador
digital para o retificador TLB-PFC. A estrutura adotada para
o controlador segue a bem conhecida e utilizada técnica onde
a malha externa de tensdo opera em baixa freqiiéncia e regula
a tensdo do barramento cc, enquanto que uma malha rapida
interna de corrente regula a corrente no indutor boost, com
alto fator de poténcia [2,3,4,6,11]. A corrente de referéncia
irs para a malha interna de corrente € obtida multiplicando-se
a tensdo de entrada retificada medida pela saida do
controlador do barramento cc (u.). O sinal de controle u
gerado pela malha de corrente ¢ utilizado na logica de
comando que define qual interruptor entra em condugao ou €
bloqueado.

DSP controller

Switching
Logic

T u
Current Loop

E._) Controller
tref

Uce | Voltage Loop

2
Controller Voref

Vin

Fig. 1 — Retificador TLB-PFC com controle digital.

Nesta seg¢do sdo apresentados os modelos discretos
propostos para o projeto dos controladores.

2.1 Logica de Chaveamento para a Divisdo Simétrica da
Tensdo do Barramento cc

O retificador TLB-PFC operando em modo de condugao
continua (CCM) pode apresentar quatro etapas de operacao,
conforme apresentado na Fig. 2.

(a) Etapa 1

Si G Sy G
L. :
S, C, S, G,
11 ? L1
N N

(c) Etapa 3 (d) Etapa 4
Fig. 2 — Etapas de operagao do retificador TLB-PFC em CCM.

A logica de chaveamento que permite a divisdo simétrica
de tensdo do barramento cc mesmo para cargas
desbalanceadas foi apresentada em [2]. Esta técnica utiliza a
energia armazenada no indutor para equalizar a tensdo nos
capacitores C; e C,. Desta forma, nos estagios 2 ¢ 3, o
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interruptor que estd em conducdo ou estd bloqueado ¢é
definido pela comparagdo entre as tensdes nos capacitores. O
uso desta técnica ¢ indicado quando cargas tais como
conversores dc-dc  multiniveis consomem  poténcia
desbalanceada das duas tensdes de saida do retificador TLB-
PFC. A ldgica de chaveamento utilizada é apresentada na
Tabela 1.

TABELA I
Légica de Chaveamento

Regido 1 (vin<v) Regido 2 (vi>v))
vi<v, Vi>V) Vi<V, ViZ>V)
S PWM ON OFF PWM
S, ON PWM PWM OFF

A logica de comando apresentada na TABELA 1, foi
implementada por software, e os sinais de comando (PWM,
ON, OFF) foram obtidos utilizado os geradores PWM
internos do DSP. Para a geragdo do sinal ON, carrega-se o
comparador interno do gerador PWM com o valor maximo,
enquanto que para a geragdo do sinal OFF, carrega-se o
comparador com zero. O sinal PWM ¢ obtido carregando o
comparador interno do gerador PWM com o valor obtido
pela lei de controle, u.

¥ }:—-Agilent Technologies

Fig. 3 — Divisdo simétrica de tensdo do barramento cc.

A Fig. 3 demonstra a divisdo simétrica de tensdo no
barramento cc, onde CH.1 indica se v; é maior do que v,
(nivel alto) ou vice-versa. CH.3 e 4 apresentam as tensdes de
saida v, e v,, com 5V/div.

2.2 Modelo Discreto LTI para a Malha de Corrente

Uma malha de corrente com larga banda passante deve ser
projetada para fazer a corrente no indutor seguir a corrente
referéncia, em fase com a tensdo de entrada retificada v;, tdo
proxima quanto possivel. Para este propdsito, um modelo
para a corrente no indutor deve ser obtido. Um modelo
discreto para grandes sinais pode ser facilmente obtido
fazendo-se as seguintes consideragdes:

(1) A freqliéncia de comutagdo ¢ muito maior do que a
freqiiéncia da rede, de forma que a tensdo de entrada
pode ser considerada constante entre dois periodos de
comutacao;

(i) A logica de chaveamento que garante a divisdo
simétrica de tensdo do barramento cc estd operando
corretamente, de forma que vi=v;;

(iii) As duas tensdes de saida sdo constantes dentro de dois
periodos de comutagéo;

(iv) O conversor opera em CCM.
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Desta forma, os possiveis modos de operacao do retificador
TLB-PFC podem ser representados pela Fig. 4.

(a) Etapa 1

L g L I
S vi(k) Sy vi(k)
T vi(k) T vi(k) H
S va(k) T S2 va(k)

1 1 T
N N
(c) Etapa 3 (d) Etapa 4
Fig. 4 — Representacdo simplificada do retificador TLB-PFC.

(b) Etapa 2

Devido ao uso da logica de chaveamento para a divisdo
simétrica de tensdo, pode-se concluir que na regido 1
ocorrem as etapas 1, 2 e 3, enquanto que na regido 2 ocorrem
as etapas 2, 3 e 4. Além disto, sendo que v, e v, sdo iguais, 0o
comportamento da corrente no indutor ¢ o mesmo durante as
etapas 2 e 3. Desta forma, resolvendo-se a equagédo
diferencial que descreve o comportamento da corrente no
indutor em CCM desde o inicio até o fim de um periodo de
amostragem (comutagdo), o modelo discreto linear variante
no tempo pode ser obtido (1).

Vin (T vo ()T v, ()u()T

i (k) + , naregidol
iL(k+h= v LkT 2/€T kZLkT g (1
iL(k)+vi"(L) —V"(L) +v0( ;z( ) ,naregiao2

onde T ¢ o periodo de amostragem, que neste caso ¢ 0 mesmo
periodo de comutacgao.
Definindo-se u; (k) conforme (2)
Vin (OT v, (DT N v (R)u(k)T

, naregidol
w =l L 2L 2L 2
Vin (k)T _ Vo (k)T + Vo (k)u(k)T na regiéo 2
L L 2L
o seguinte modelo LTI ¢ obtido:
i (k+ 1) =ip (k) +up (k). A3)

Como (3) representa um modelo discreto LTI, um
controlador discreto linear pode ser projetado para produzir
u; (k). Deve-se salientar que u;(k) deve ser convertido para
u(k) a cada periodo de amostragem. Isto ¢ realizado
utilizando-se (4).

(uL(k)L—vin (T

0T
= " @

k)L —v;, ()T
uy (k)L —v;, (k) +1[2, naregido?2
v, (k)T

J2 +1, naregidol

2.3 Modelo Discreto LTI para a Malha de Tensdo

O uso de modelos linearizados para sistemas nao lineares é
geralmente adotado para o projeto de controladores para a
malha de tensdo de conversores boost [6,11,12]. Para reduzir
os problemas com modelos médios, um modelo linear de
grandes sinais para o conversor boost com malha interna de
corrente foi apresentado em [11], onde o quadrado da tensdo
de saida ¢ utilizado como variavel de estado. Este método
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possibilita a obtengdo de um modelo simples de primeira
ordem.

Para se obter um modelo discreto para o projeto do
controlador da malha externa de tensdo, assume-se que a
corrente no indutor segue a referéncia com erro nulo. Pelo
principio da conservagdo de energia, pode-se obter (5).

ein =€r tec,. T eou (5)
onde e, e;, ec, € e, sd0 respectivamente a energia
fornecida pela rede, a energia armazenada no indutor, a
energia armazenada nos capacitores e a energia entregue a

carga.
Derivando-se ambos os lados de (5), obtém-se:

d(ein) d(eL ) + d(eccc ) d(eout)

= + (6)
dt dt dt dt
ou
d d
Pin :EeL +Eeccc + Pout (7

onde p;, € p,, SA0 respectivamente a poténcia de entrada e a
poténcia de saida do TLB-PFC.

Substituindo-se em (7) as equagdes da energia armazenada
no indutor e a energia armazenada nos capacitores, obtém-se:

1.d.r, 1 _d »
pin:ELElL +ECEVO + Pout (8)
onde
C+C
C=—1; 2 )

Eq. (8) pode ser simplificada, considerando-se que a
energia armazenada no indutor ¢ muito menor do que a
energia armazenada nos capacitores de saida [16], portanto,

1 .d -
Vigip ==—C—v
inL 2 dt o .

Uma vez que a corrente no indutor estd em fase com a

tensdo de entrada, (10) pode ser reescrita conforme (11).

+ Dout (10)

1 .d >
vin.(”c'C'Vin):ECEvo + Pour (11)
1 .d >
ECEVO :Vin.(ur:C'vin)_pout (12)

onde u.. ¢ a acdo de controle da malha de tensdo, sendo
considerada constante dentro de meio periodo da tensdo de
entrada.

Integrando-se ambos os lados de (12) do inicio até o fim
de meio ciclo da tensdo de entrada, obtém-se:

(y+)Tee 1 d _ (ky+DTee 2.2
W 2C¢ g X = o Toe UeeVp sin® (ot) dt o)
_ [Uey+DTec dt
vacc out
onde x = vg (t) e vizn = vg sin? (o1).
A solugao de (13) é:
2
u,.(k,) vi T,
x(k, +1) = x(k, ) + cch) vy Tee _ 2Pk, Teg (14)
cc CCC
ou
_ (15)
x(ky +1) = Geex(ky) + Hoetteo (k) + Fr o Pk,

Eletronica de Poténcia — Vol. 7, n° 1, Novembro de 2002.



onde

2
T.. v 2T
Gee =1 H. = Z L Fcc:_C_cc (16)

cc

Devido ao uso de v,> como variavel de estado ao invés de
Vv,, a representacdo por variaveis de estado (15) ¢ LTI, onde
u.k,) € a acdo de controle ¢ P(k,) € um disturbio
proporcional ao valor médio da poténcia de saida em meio-
ciclo da tensdo de entrada.

cc

III. PROJETO DOS CONTROLADORES

Nesta se¢do a malha interna de corrente e a malha externa
de tensdo serdo projetadas de uma forma sistematica usando-
se o controlador 6timo linear quadratico discreto em regime
permanente [15].

3.1 Controlador da Malha Interna de Corrente

Um sistema servo com realimentacdo de estados e controle
integral ¢ adotado para controlar a corrente no indutor. O
diagrama do controlador € apresentado na Fig. 5. O modelo
da planta foi obtido na Segéo 2.2 e ¢ representado por (3).

()

iref V(k)

Fig. 5 — Sistema servo com realimentagéo de estados e acdo integral.

As principais equagdes do sistema sdo:

ip(k+1)=ip (k) +ug (k) )
ug (k) = kyv(k) + kyip (k) (6)
v(k) = v(k =1) +ipor (k) —if (k) (19)

Para a obtencdo dos ganhos de realimentag@o, o projeto do
servo de corrente ¢ transformado em um problema de projeto
de realimentag@o de estados. Para este proposito, as variaveis
erro de estados sdo definidas:

ire(k)=ip (k)—ip () o
ure(k)=up (k)—up ()
Como resultado, a representagdo por erro de espago de
estados torna-se:

ipe(k+1) | [T 1] iz (k)| [0
L‘Le(kJrl)}_{O 0:||:”Le(k)}+|:l:|W(k) 1)

Lk
wik) = [k, 1_k2{;ie((k))}

Os ganhos de realimentacdo k, e k, foram obtidos
utilizando-se o a técnica de controle otimo Regulador
Quadratico Linear Digital (digital linear quadratic regulator
- DLQR) para garantir a performance desejada em malha
fechada [15]. Os ganhos do controlador sdo selecionados de
modo a minimizar a fungdo custo discreta (23). O sistema ¢
assimptoticamente estavel se a matriz Q; ¢ definida positiva
ou Hermitiana semidefinida positiva e R; é positivo. Mesmo
que o sistema resultante seja sempre estavel, a performance
do sistema depende dos valores especificados em Q; ¢ R

onde

(22)

Eletronica de Poténcia — Vol. 7, n° 1, Novembro de 2002.

Uma vez que Q; e R; sdo definidos, os ganhos k; e k; podem
ser obtidos a partir da solugdo recursiva da equacgdo de
Ricatti.

0
J =3 ST Qe () + 0y (0 R () 23)

k=0
E importante salientar que o diagrama apresentado na Fig.
5 ndo considera o tempo requerido para se computar a lei de
controle. Este tempo gasto com o processamento produz um
atraso que torna-se significativo quando se opera em altas
freqiiéncias de amostragem/comutagdo. Portanto, a
compensagdo deste tempo de atraso é necessaria para evitar
degradacdo da performance do controlador [8,13,14]. Neste
artigo, um observador de estados preditivo ¢ utilizado para
estimar a corrente no indutor no proéximo periodo. A corrente

estimada no préximo periodo i 1 (k+1) ¢é entdo utilizada para

a obtencdo da acdo de controle u;(k+1) para o proéximo
periodo.

up (k+1) = vk +1)ky +ip (k+1).k, (®)

vk +1) = V(k) +iyop (k) =i, (K) ©)
O diagrama de blocos do controlador com o observador de
estados preditivo ¢ apresentadona Fig. 6.

ires vik+1) : u(k)

U2
>

Fig. 6 — Sistema servo com realimentagio de estado observado e
controlador integral.

A corrente estimada 1, 1 (k+1) é dada por:

i (k+1) = (I—ke)ip (k) +up (k) +ke.ip (k) (10)

O observador de estados (10) é assimptoticamente estavel
se 0<k.<1, onde o ganho do observador k, pode ser definido
de diferente formas: (i) utilizando-se a técnica do filtro de
Kalmann; (ii) fazendo-se k=1, resultando em um observador
com resposta dead-beat; (iii) heuristicamente, selecionando-
se um valor entre zero e um para rejeitar ruidos de aquisicao
presentes nos sistema.

A Fig. 7 representa o diagrama de blocos completo do
controlador da malha interna de corrente proposto para o
retificador TLB-PFC.

Os ganhos de realimentacdo utilizados sdo £=0.5 e k=1,
sendo que as matrizes Q; e R; utilizadas foram Q;=diag(1,1) e
R=1. A Fig. 8 apresenta a resposta transiente simulada e
experimental devido a um degrau na corrente de referéncia
irp. A comparagdo dos resultados valida o projeto
desenvolvido, onde pode-se perceber a conformidade dos
resultados experimentais com o resultados obtidos através de
um processo interativo.
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Fig. 7 — Controlador da malha interna de corrente proposto para o
retificador TLB-PFC.
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(b)
Fig. 8 — Corrente no indutor para um degrau em i, (a) Resultado de
simulacdo; (b) Resultado experimental (500mA/div.).

3.2 Controlador da Malha Externa de Tensdo

De um modo similar a malha interna de corrente, um
sistema servo com realimentagdo de estados e controle
integral ¢ utilizado para o controle da tensdo do barramento
cc. O diagrama de blocos do controlador ¢ apresentado na
Fig. 9, sendo que o modelo da planta foi obtido na Secdo 3.1
e é representado por (15).

Vi Vee(k) ee(ky)

Fig. 9 — Sistema servo com realimentagao de estados para a malha
externa de tenséo.

A partir da Fig. 9 a acdo de controle u.(k) e a variavel erro
integrado v..(k) podem ser obtidos:.

Uee (k) = kieevee (k) —kaeex(k,) 27
Vee (ky) = vee (e, =1+ erf (k,)-v3 (k,) (28)
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Os ganhos de realimentacdo do controlador ki.. e k..
podem ser obtidos utilizando-se 0os mesmos procedimentos
descritos na Segdo 3.1.

Embora controladores rapidos tenham sido apresentados
[3,4,6,11], aqui a freqiiéncia de amostragem da malha externa
de tensdo ¢ mantida em 120Hz para reduzir os esforgos
computacionais bem como para melhorar o fator de poténcia
da entrada. Os ganhos de realimentacdo utilizados para a
malha externa de tensao foram k.. =1.7244 e k,.. =4.2859, os
quais foram obtidos utilizando-se Q=diag (10,2) e R=0.01.

IV. RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Um prototipo de 1.5kVA operando a 45kHz foi
implementado para demonstrar o comportamento dos
controladores ¢ modelos discretos propostos. As leis de
controle foram implementadas em um tnico processador de
sinais digitais (digital signal processor — DSP) de ponto fixo
TMS320F241, o qual apresenta internamente 3 geradores de
PWM. O periodo de amostragem para a malha de corrente ¢
T=22,22pus (45kHz), enquanto que a malha de tensdo ¢
efetuada somente uma vez a cada 8,33ms (120Hz), quando a
tensdo de entrada cruza por zero. Salienta-se que quando a
malha de tensdo é efetuada, a malha de corrente nio ¢
calculada. Este procedimento ndo produz distor¢do de
corrente, uma vez que isto ocorre quando a tensdo de entrada
¢ proxima de zero e a variavel de controle u praticamente nao
muda nesta regido [2]. A Fig. 10 demonstra como as rotinas
de controle sdo executadas dentro de um semi-ciclo de rede.

Q /\

N—""" ~
T.u(k)

Aquisigdes e controle de corrente | Aquisigdes e controle de corrente

(k+DT

Calculo da lei de controle
T da malha de tensao T

k, k1
Fig. 10 — Distribuicéo das rotinas de controle em meio-ciclo de rede.
A relagdo de componentes utilizados no prototipo esta
apresentada na TABELA 1I.

TABELA 11
Lista de Componentes e Dispositivos Utilizados no Protétipo.
Componente Descri¢do
Si, S, IGBTs 27N60C3DR
D,, D, HFA25PB60
L ImH
C,C 470uF / 400V

A Fig. 11 apresenta a tensdo de entrada e a corrente de
entrada, para operagdo a plena carga. O fator de poténcia da
corrente de entrada é muito proximo de um (PF=0.995) .
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Fig. 11 - Resultados experimentais: corrente de entrada (5A/div) e
tensdo de entrada v;, (100V/div).

A Fig. 12 apresenta resultados de simulagdo e resultados
experimentais para um degrau de 50% a 100% de plena
carga. Pode-se verificar a boa performance do sistema para o
transiente, bem como a validagdo da analise desenvolvida,
uma vez que os resultados experimentais apresentam boa
correspondéncia com os resultados de simulagdo.

————— e s i Bt it it oo s ettt

& Agilent Technologies

(b)
Fig. 12 — Corrente no indutor e tensdo de saida v, para um degrau de
carga de 50% a 100% no retificador TLB-PFC: (a) Resultados de
simula¢do; (b) Resultados experimentais.

A Fig. 13 apresenta o conteudo harménio requerido pela
norma (IEC61000-3-2) e o contetdo harménico para a
corrente de entrada para as harmoénicas pares ¢ impares.
Pode-se perceber que o conteudo harménico do retificador
TLB ¢é menor do que os limites especificados pelas normas
para equipamentos da classe A. Harménicas de 9* ordem em
diante ndo sdo apresentadas neste grafico, ja que elas sdo
muito menores e estdo em conformidade com as exigéncias
da norma.
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HE Norma
O Harmonicas do TLB

2 3 4 5 6 7 8 9

Fig. 13 — Limites de harménicas da norma e harménicas do TLB.

V. CONCLUSAO

Este artigo apresenta controladores discretos para o
retificador com fator de poténcia corrigido boost trés niveis.
Modelos discretos lineares para ambas as malhas de tensao e
corrente sdo apresentadas e validadas experimentalmente.

Controladores servos com realimentagdao de estados sdo
utilizados em ambas as malhas de tensdo e de corrente. Um
procedimento sistemdtico para selecionar os ganhos de
realimentagdo € apresentado baseado no regulador quadratico
linear  discreto, o qual garante comportamento
assimptoticamente estavel para a malha de corrente ¢ a malha
de tensdo.

Para compensar atrasos devido a computacdo das leis de
controle, um observador de estados preditivo foi projetado e
implementado. Além de compensar o tempo de atraso, o
observador fornece um grau adicional de liberdade para a
filtragem dos ruidos presentes na amostragem da corrente no
indutor.

Resultados experimentais de um protdtipo de 1,5kW
validam a analise desenvolvida, bem como demonstram a boa
performance do retificador TLB-PFC com os controladores
discretos propostos.
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