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Resumo

Este trabalho é dedicado a andlise da topologia de um conversor boost entrela-
cado, operando em regime de conducdo continua. Uma das vantagens da topologia
estudada, para aplicacoes de alto desempenho dinamico, é a reducdo da ondulagédo
da corrente de entrada, o que implica em um aumento na frequéncia de comutacéo e
no uso de componentes passivos de filtro menores, aprimorando a dinamica geral do
sistema. Neste contexto, € proposta uma modelagem generalizada do conversor com N
células em paralelo usando a técnica de espaco de estados médio. Os modelos de estado
estacionario e de pequeno sinal do conversor foram desenvolvidos, incluindo a presenca
da descontinuidade na razéo ciclica. Aqui, também sdo fornecidas uma anélise da dina-
mica no dominio da frequéncia e uma estratégia de controle, bem como a caracterizagdo
da ondulacdo da corrente de entrada e do espectro harménico da tensdo de saida. A
formulagdo considera uma variagdo no numero de células em paralelo, com o objetivo
de elucidar as principais contribuicoes da topologia, ilustrando suas propriedades por
meio de resultados de simulacgéo, visando identificar possiveis pontos de contribui¢cdo
para a melhoria da banda-passante que objetivam aplicacdes de alta performance.

Palavras-chaves: Conversor Boost Entrelacado, Modulacdo PWM, Modelo Generali-
zado, Técnica de espaco de Estados, Ondulacdo de corrente, Performance dindmica.
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Abstract

This thesis is dedicated to develop an interleaved boost converter topology opera-
ting in continuous conduction mode. One of the advantages of the proposed topology,
for high performance applications, is the input current ripple reduction, which implies
an increase in the switching frequency and the use of smaller passive components for
the filter, improving overall system dynamics. In this context, a generalized modeling
of the N-cell interleaved boost converter using state-space averaging technique is pro-
posed. The steady-state and small-signal models of the converter have been developed
including the presence of the discontinuity in the duty-cycle. Here, a frequency domain
analysis and a control strategy are also delivered, as well as the characterization of
the input current ripple and the output voltage harmonic spectrum. The formulation
considers a variation in the number of cells in parallel, in order to elucidate the main
contributions of the topology, illustrating its properties through simulation results, wil-
ling to identify possibles contributions for bandwidth improvement in high performance
applications.

Keywords: Interleaved boost converter, PWM, Generalized model, State-space techni-
que, Current ripple, Dynamic performance.
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Capitulo 1

Introducao

Nas tultimas décadas houve um aprimoramento das caracteristicas de maxima ten-
sdo, corrente e frequéncia dos dispositivos semicondutores, os qualificando para as mais
diversas aplicagcdes. Com a tecnologia disponivel hoje em dia, os dispositivos semicon-
dutores suportam tensoes de 6,5 kV e correntes de até 2,5 kA. Para tensOes acima
desta, é preciso pensar em solucdes de conversores em aplicagcdes de alta poténcia e

tensdo com tecnologia de média tensdo, que é bastante desenvolvida e madura.

Entdo, quando se deseja que esses dispositivos sejam aplicados a processos que
ultrapassem os valores de tensOes e correntes suportados por eles, a associacdo de com-
ponentes se apresenta como uma solucdo. Para grandes tensdes recorre-se ao processo
de associacdo em série e para grandes correntes, adota-se a associacdo em paralelo.
Podendo-se ainda explorar a associacdo de conversores estaticos ou de células de co-
mutacao e dessa forma assegurar a operacao em niveis elevados de tensio ou corrente,
melhorando a confiabilidade da associacédo dos dispositivos semicondutores (Braga and
Barbi, 2000).

Em diversas aplicacOes, considerando-se uma ampla gama de poténcia e frequén-
cias de comutacdo, adota-se a associacdo em série ou paralelo de células de comutagédo
em eletronica de poténcia. Objetiva-se, através da interconexao de mddulos, distribuir a
tensdo ou corrente total de um conversor entre um numero determinado de conversores
menores. Sendo possivel também atingir niveis intermediarios de tensdo ou corrente,
possibilitando a sintese de uma forma de onda alternada em degraus, com baixa distor-

cdo harmoénica, designada pelo termo multinivel.

Nessa dissertacao, o foco serd dado a associacdo de conversores em paralelo, a
qual pode ser classificada sobretudo em dois tipos principais: Paralelismo de semicon-
dutores e Paralelismo de médulos ou células. De acordo com Braga and Barbi (2000),

conversores CC-CC podem ser associados em paralelo conforme ilustra a Figura 1.1, que



refere-se a associacdo de células com mesma frequéncia de chaveamento, porém com
sinais de controle defasados, promovendo a reparti¢do da corrente por entre as chaves
principais da estrutura. Como mencionado em Rocha (2010), as principais aplicagoes
da associacdo de conversores em paralelo sdo: fontes de tensdo CC-CC, conversores CA-
CC-CA, fonte de alimentacao ininterrupta UPS (do inglés Uninterruptible Power Supply),
acionamento de maquinas elétricas, sistema de geracdo edlica, filtros ativos de poténcia

e retificadores.

L. 1/2 D
2 Ly >

(a) Boost (b) Buck

Figura 1.1: Conversores CC-CC em paralelo. Adaptado de Braga and Barbi (2000).

Posto isso, apresenta-se agora os conversores entrelacados, que representam a as-
sociacdo em paralelo de células de comutacdo e dizem respeito ao tema principal desse
trabalho. Os conversores entrelacados tém despertado o interesse no estudo de es-
tratégias de controle e modulagdo para estes, sendo utilizados em aplicacoes de alta
frequéncia e alta corrente. A estrutura de conversores entrelacados foi proposta origi-
nalmente em Garth et al. (1971) como uma forma de superar as limitacdes tecnoldgicas
dos componentes, tendo sido denominada conversdo interleaved. Essas topologias al-
cancam maiores valores operacionais com componentes de capacidade reduzida, além
de apresentarem aumento da frequéncia de chaveamento aparente e a consequente
reducdo dos componentes passivos dos filtros. Dessa forma, as solucoes entrelacadas
tém aumentado o interesse da industria em areas de aplicacdo em alta frequéncia e
alta corrente. Na Figura 1.2 é mostrado o tipico diagrama de blocos de um conversor

entrelacado ideal.

A conversado de energia entrelacada € a interconexao entre multiplas células de co-
mutacdo com frequéncia e ciclo de trabalho exatos, mas diferentes instantes de comuta-
¢do (da Silva, 2017). Os conversores entrelacados adotam o processo de modulacao por
deslocamento da fase da portadora, conhecido por PS-PWM, Phase Shifted Pulse Width

Modulation, objetivando reduzir ou cancelar a ondulacdo (ripple) por deslocamento de
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Figura 1.2: Estrutura de conversdo da topologia de entrelacamento.

fase dos pulsos em 27/N, onde N é o nimero de células chaveadas. Para exemplifi-
car, essa reducdo é mostrada graficamente na Figura 1.3, adaptada de Sobreira Junior
(2011), a qual ilustra o efeito da operacdo entrelacada de dois conversores defasando
os sinais de disparo dos interruptores semicondutores em 180°. Nesse caso o conver-
sor opera em modo de conducao descontinua, onde as correntes médias nos indutores
apresentam valor nulo durante um determinado intervalo de tempo. A corrente média
de entrada corresponde a soma das correntes médias nos indutores, o que resulta na
reducdo da amplitude pico a pico e no aumento da frequéncia da ondulacao da corrente

no estagio de entrada.

O aumento da frequéncia de chaveamento aparente é uma caracteristica nota-
vel dessa topologia. Através da defasagem a frequéncia de chaveamento se mostra N
vezes maior que a frequéncia de cada uma das portadoras (Contreras, 2010), como
consequéncia, a energia armazenada na impedancia do filtro pode ser reduzida e im-
plica na reducdo dos componentes passivos utilizados no circuito (Silva et al., 2017).
Com componentes passivos de filtro menores, a dindmica geral do sistema também ¢é

aprimorada e um melhor desempenho ¢ alcancado.

Por causa do entrelacamento dos sinais de controle, varias componentes harmé-
nicas de saida sdo canceladas, como também mostra Sobreira Junior (2011), por meio
da analise do espectro em frequéncia das formas de onda apresentadas na Figura 1.3.

Nesse caso especifico da associacao dos dois conversores operando em modo de condu-



cdo descontinua, tem-se que as componentes harmoénicas de ordem impar da corrente
resultante sdo canceladas, conforme estd mostrado na Figura 1.4.
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Figura 1.3: Formas de onda das correntes médias nos indutores e na entrada de
conversor entrelacado. Adaptado de Sobreira Junior (2011).
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Figura 1.4: Transformada de Fourier das correntes nos indutores do conversor
entrelacado. Adaptado de Sobreira Junior (2011).

Este tipo de conexdo apresenta varias vantagens com relacdo ao paralelismo. Além

da reducdo da ondulac¢éo e do cancelamento de componentes harmoénicas de saida, ja

citadas aqui, em Asiminoaei et al. (2008) e em Matsui et al. (1993b) algumas vantagens

adicionais sdo apresentadas e listadas a seguir:

e Resiliéncia: No caso da falha de uma célula o funcionamento do sistema néo é

interrompido, continuando a trabalhar, porém com uma poténcia menor;



e Sistema menos oneroso: Uma vez que ndo precisam suportar correntes elevadas
o custo com componentes é reduzido. A utilizacdo de componentes idénticos

também implica em menor custo de construcao;

e Sistema Expansivel Modular: A insercao de um novo médulo/célula é facilitada

neste caso, permitindo a ampliacdo do sistema;

e Manutencao: Devido a modularidade do sistema, a manutencdo deste também é

facilitada;

e Altas poténcias: O paralelismo permite que o conversor forneca altas poténcias
as aplicacoes, mesmo considerando as limitacdes na tecnologia de semicondutores

atuais.

Outra caracteristica importante nos sistemas de conversao € ter uma alta largura
de banda, uma vez que esta é um alicerce para uma operacgao segura e estavel, principal-
mente quando o sistema sofre perturbacoes, o que compromete a qualidade de energia
fornecida (da Silva, 2017). Uma alta rejeicdo de perturbacédo é adequada em qualquer
aplicacdo na eletronica de poténcia e esta caracteristica é melhorada quando o uso de
um conversor entrelacado é feito. Neste caso, os componentes do filtro (responsaveis

pela dindmica dominante do sistema) sdo reduzidos e aumentados de velocidade.

Neste contexto, esta dissertacao propoe o estudo da topologia, técnicas de modu-
lacdo em largura de pulsos e controle de um conversor entrelacado, especificamente o
conversor boost entrelacado com N-células em paralelo, em virtude do conversor boost
ser muito representativo no mundo da eletronica de poténcia sendo apresentado em
alguns sistemas de geracdo de energia como fotovoltaico e edlico que estdo em foco
nas pesquisas atualmente. Tem-se o objetivo de desenvolver um modelo matematico
generalizado que facilite o estudo de aspectos inerentes aos conversores boost entrela-
cados tais como o aumento da frequéncia de chaveamento, a reducdo dos componentes
passivos de filtro e o aumento da performance dinamica. Serd estudado o comporta-
mento do sistema matematicamente afim de elucidar as principais contribuicoes dessa
topologia para uma variacdo do numero de células em paralelo, ilustrando essas pro-
priedades também por meio de resultados de simulacdo, visando identificar possiveis
pontos de contribuicdo para a melhoria da banda-passante que objetivam aplicacoes de

alta performance.
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1.1 Modelagem do Conversor Boost Entrelacado: Estado da Arte

Nos processos de andlise e projeto em eletronica de poténcia a modelagem dos cir-
cuitos é de suma importancia, uma vez que esta ajuda a obter um melhor entendimento
da operacdo do circuito. Com esse conhecimento, o projetista pode, para um deter-
minado conjunto de especificagdes, escolher uma topologia, selecionar tipos e valores
de componentes de circuito apropriados, estimar o desempenho do circuito e concluir
o projeto garantindo que o desempenho do circuito atenderd as especificagbes mesmo
com as variacOes previstas nas condicdes operacionais e nos valores dos componentes

do circuito.

InvestigacOes sobre as vantagens da técnica de entrelagcamento na literatura mui-
tas vezes envolvem o uso da topologia de um Conversor Boost Entrelacado, denominado
aqui como iBC (do inglés Interleaved Boost Converter). Em estudos anteriores estdo pre-
sentes a modelagem desse conversor para um ntumero limitado de células, como em
Assuncao (2014), Shenoy et al. (2017), Castro et al. (2018) e Muthusamy et al. (2018),
nos quais, através da técnica de espaco de estados médios, é derivado o modelo mé-
dio para um conversor boost com duas células em paralelo. Andlises da resposta em
frequéncia e desenvolvimento de estratégias de controle também sdo apresentadas na
literatura, como em da Silva (2017) e da Silva et al. (2017), onde considera-se um iBC
com trés células em paralelo. A medida que o nimero de células conversoras é aumen-
tado, a andlise e a investigacdao das caracteristicas operacionais nos estados estacionario

e transitorio do conversor tornam-se mais dificeis.

Em Nazeraj et al. (2017) o modelo dinamico generalizado do iBC é desenvolvido
por meio do fator de energia, que relaciona a energia armazenada as caracteristicas
dinamicas do conversor e permite estudar seu comportamento dindmico com base em
sua eficiéncia, levando em consideracédo as perdas de ferro e chaveamento que nao sao
totalmente consideradas no modelo padrdo. Em Shin et al. (2005a) e Shin et al. (2005b)
sdo propostas analises de estado estaciondrio e pequenos sinais da topologia entrelacada
generalizada por meio da transformacdo de Lunze. Porém estas abordagens sdo muito
complicadas, sendo preferivel a modelagem de espago de estados pela média, como
feito em Jantharamin and Zhang (2009), no qual deriva-se um modelo de espaco de
estados generalizado para conversores entrelacados de N-células operando em modo de
conducao continua (MCC). Na maioria das aplicacoes é desejavel a operacao em MCC,

devido a simples relacdo entre a tensdo média de saida e a razdo ciclica apresentada
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nesse modo de operacdo. E ainda, em MCC, um melhor uso dos componentes de energia
acontece com menores perdas de conducdo e menor ondulagdo de entrada (da Silva,
2017).

Embora Jantharamin and Zhang (2009) apresente um modelo generalizado para
0 iBC, este o faz apenas para um intervalo de razéo ciclica. Para obter o modelo médio
do conversor deve-se considerar a descontinuidade apresentada para o valor de razdo
ciclica escolhido, uma vez que ha dois modelos médios diferentes para razoes ciclicas
menores que 1/N e para maiores que 1/N, sendo N o numero de células em paralelo.
Dessa forma, o objetivo deste trabalho é determinar os modelos de estado estaciondrio
(CC) e dinamico (CA) para um conversor Boost Entrelacado de N-células operando em
MCC, por meio da técnica de espaco de estados médios, incluindo a descontinuidade
apresentada na razdo ciclica. Os modelos médios sdo adequados para a previsao de
respostas estdticas e dinamicas do conversor. Simulacdes de modelos de circuitos mé-
dios podem ser realizadas para testar as perdas (além daquelas devidas a comutacao)
e a eficiéncia. Como as transi¢cées de comutacdo e as ondulagdes sdo removidas pela
média, as simulacoes em intervalos de tempo longos e em muitos conjuntos de valores

de parametros podem ser concluidas de forma eficiente.

Com o modelo matematico obtido para qualquer niumero de células de comuta-
cdo, pode-se projetar o conversor para atender as especificacbes de desempenho para
qualquer intervalo de razao ciclica, ausentando a necessidade de se obter os modos de
operacdo para cada um dos intervalos. Através do equacionamento do modelo para
N-células pode-se comprovar as vantagens apresentadas para a topologia entrelacada,
como componentes passivo dos filtros menores, uma vez que a energia armazenada no
indutor é inversamente proporcional ao quadrado do niimero de células em paralelo,
e a diminuicdo do ripple da corrente, ja que a frequéncia de chaveamento é aumen-
tada N vezes. Pode-se comprovar ainda, via modelagem matematica, a influéncia do
numero de células na performance dinamica do conversor, através da analise do fator
de amortecimento e da frequéncia natural, sendo também averiguada pela resposta ao
degrau obtida em simulacdo. De posse da funcdo de transferéncia de pequenos sinais
para N-células, pode-se elaborar uma estratégia de controle que melhore ainda mais a

performance dinamica do conversor.
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1.2 Objetivo

O objetivo da dissertacdo é desenvolver uma metodologia para obtencdo de uma
modelagem matemadtica generalizada para qualquer niumero de células, incluindo a des-
continuidade apresentada na razao ciclica, sem a necessidade de obter as equacoes de
estado matriciais do modelo chaveado, facilitando a andlise no dominio da frequéncia,
o desenvolvimento de uma estratégia de controle, o estudo da caracterizacdo do ripple
da corrente de entrada entre outros aspectos inerentes a topologia boost entrelacada,
que é uma topologia de conversor bastante atual e que nos ultimos anos vém se apre-
sentando como um amplo campo de estudos. Dessa forma, o modelo geral do iBC e a
caracterizacao das principais contribuicdes decorrentes do paralelismo das células e do

entrelacamento dos sinais de controle compoe o propésito desse trabalho.

Em resumo, objetiva-se principalmente:

e Propor uma metodologia generalizada de modelagem para a topologia boost en-
trelacada com um numero N qualquer de células de interleaving, tanto para razoes
ciclicas menores que 1/N, quanto para maiores que 1/N, onde a descontinuidade
¢ apresentada, afim de concatenar os dois modelos médios diferentes em cada
intervalo de razao ciclica em um dnico modelo que descreva a opera¢do do con-

versor estudado;
e Validar essa metodologia por meio de simulacdes numéricas dos conversores;

e Realizar as analises qualitativa e quantitativa do conversor boost entrelacado ge-
neralizado elucidando as principais contribuicoes dessa topologia dada a variacao

do numero de células em paralelo;

e Validar as andlises qualitativa e quantitativa por meio de simula¢des numéricas

dos conversores.

1.3 Estrutura do Manuscrito

Este manuscrito estd organizado da seguinte forma. O capitulo 2 apresenta a revi-
sdo de literatura e fornece a base tedrica para apoiar as contribuicdes aqui apresentadas.

Mais especificamente, sdo fornecidos o principio de funcionamento, as equacoes para o
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dimensionamento dos componentes armazenadores de energia e os modelos matemati-
cos do conversor boost classico. A topologia boost entrelacada bem como sua operagédo
em modo de conducdo continua e o método de modulacdo sdo discutidos no capitulo 3,
que apresenta também a modelagem matematica do conversor, considerando-se o ins-
tante de descontinuidade do modelo, que € validado via simulagdo PSIM. No capitulo
4 sdo apresentadas as principais contribuicdes do conversor estudado neste trabalho,
sendo essas ilustradas com simulacdes do sistema considerando diferentes nimeros de
células em paralelo. Finalmente, as conclusdes deste trabalho, bem como orienta¢oes

futuras e publicacdes relacionadas sdo apresentadas no capitulo 5.



Capitulo 2

Conversor CC-CC Boost (Step-up)

Consideracoes Iniciais

Este capitulo refere-se ao conversor CC-CC Boost, também intitulado chopper
step-up. Aqui apresenta-se uma revisdo deste conversor em sua forma conven-
cional, operando em modo de conducdo continua. Iniciando-se com o principio
de funcionamento da topologia e a obtencdo das equacdes que descrevem como
dimensionar os componentes que armazenam energia. Em seguida, é apresenta-
se a modelagem do conversor utilizando espaco de estados. O procedimento para
obter as fung¢des de transferéncia de estado estaciondrio e de pequeno sinal do

conversor também ¢é discutido neste capitulo.

2.1 Principio de Funcionamento

De acordo com Ahmed (1999), no conversor boost a tensdo de saida pode variar
desde a fonte de tensdo até diversas vezes a fonte de tensdo, o que justifica nomea-lo
de step-up ou elevador de tensdo. A topologia cldssica do chopper step-up é mostrado na
Figura 2.1. Usa-se o indutor L para fornecer uma corrente linear na entrada, apesar de,
na realidade, um certo componente de ondulac¢éo estd incluido na corrente de entrada,

como serd discutido no decorrer dessa dissertacao.

O principio de funcionamento deste conversor ¢ amplamente conhecido e muito
simples de entender: Quando a chave S passar para o estado ligado, conforme ilustrado
na Figura 2.2a, o indutor L é conectado a alimentacdo. A tensdo no indutor v;, é igual
a fonte de tensdo V},, e a corrente no indutor i; aumenta de modo linear com o tempo
e armazena energia no campo magnético. Quando a chave for aberta, como mostra

o circuito equivalente da Figura 2.2b, desconecta-se a fonte iniciando o periodo de

10
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Figura 2.1: Circuito do chopper step-up bdsico.

descarga do indutor, que transfere a energia armazenada para o capacitor, através do
diodo D. A tensao induzida V;, no indutor muda de polaridade somando-se a fonte de
tensdo, aumentando assim a tensdo de saida e a corrente, que antes fluia por S, e agora
flui através de L, D e C para a carga. Portanto, a energia armazenada no indutor serd
liberada para a carga. Quando S for fechada, o diodo é inversamente polarizado e a

energia do capacitor passa novamente a fornecer tensio na carga.

L nog, D i,
N NW——e—1—
+ - vy + +
c, —/— R% Vo Vip 0 cC, —— R% v,
(a) estado ligado (b) estado desligado

Figura 2.2: Circuitos equivalentes do chopper step-up.

2.1.1 Formas de Onda e Ganho Estatico do Conversor

Analisando a corrente média i; no indutor na Figura 2.3, os conversores CC-CC,
de modo geral, podem operar em dois modos distintos: modo de conducdo continua
(MCC) ou modo de conducdo descontinua (MCD). Quando o conversor boost funciona
em MCC a corrente média i;, é sempre maior que zero. Por outro lado, em MCD a
corrente média apresenta valor nulo durante um determinado intervalo de tempo. O
limite entre estes dois modos de operacdo é conhecido como conducao critica. Neste
estagio, o conversor se comporta como em MCC, mas a corrente média i;, no indutor

atinge o valor nulo sem permanecer nele.

O desempenho do conversor estd sujeito ao modo em que opera e ao dimensio-

namento de seus componentes. Na maioria das aplicacoes é desejavel a operacdo em
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i A i A

chave fechada I chave aberta

chave fechada chave aberta

(b) Conducao critica

chave fechada chave aberta

(c) MCD

Figura 2.3: Formas de onda para i;: (a) MCC; (b) Conducao critica; (c) MCD.

MCC, devido a simples relacao entre a tensao média de saida e a razdo ciclica, porém
este modo de operacdo apresenta problemas inerentes de estabilidade causados pela
presenca do zero no semiplano da direita (Assuncao, 2014). Em alguns casos, como
em aplicacOes de baixos niveis de poténcia, é necessario que o conversor funcione em
MCD. A desvantagem desse modo, segundo Assuncdo (2014), é o aumento dos efei-
tos de EMI/RFI e as perdas ri?, consequéncia da incidéncia de picos de corrente e do

esforco submetido as chaves e aos diodos.

Neste trabalho, o estudo feito acerca dos conversores apresentados limita-se ao re-
gime de conducao continua MCC, preferindo-se analisar uma corrente média no indutor

sempre positiva.

Considere um boost ideal (sem perdas nos elementos passivos e nas chaves e sem
queda de tensdo nos elementos semicondutores em conducao). As formas de onda de
tensdo do conversor, para uma razdo ciclica de 1/2, sdo apresentadas na Figura 2.4.
A razao ciclica ou ciclo de trabalho (d) é a relacdo entre a largura do pulso Tpy € 0

periodo da forma de onda 7.

A tensdo na carga e no capacitor é dada por (2.1):

Vo = ‘/zn — UL (2]—)
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chave
fechada

chave
aberta

Y
-

TOFF

Y
-+

Figura 2.4: Formas de onda de tensdo (d = 1/2) para um chopper step-up: (a) Tensdo

no indutor; (b) Tensao de Saida.

Quando o chopper estiver ligado, a energia armazenada no indutor durante o in-

tervalo Ty sera:

L¢Q3A7:: ‘Qn]}nj?9FV

(2.2)

A tensdo de saida v, pode ser tida como constante, considerando-se a capacitancia

grande o suficiente para desprezar a tensdo de ondulagdo. Assim, a energia transferida

pelo indutor para a carga durante Ty € dada por (2.3).

WOFF - (‘/0 - V;n)]znTOFF

(2.3)

Em condicoes ideais, a perda de energia no chopper é zero. Portanto, considera-se

que a energia transferida pela indutancia durante 7prr € igual a energia armazenada

durante Tpy:
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Won = Worr
V;n]inTON - (‘/o - ‘/;n)jmTOFF (24)
Vo= 77:00;\; Vin

Seja Ty, = Ton + Torr 0 periodo de chaveamento. A frequéncia de chaveamento
do chopper é f; = 1/Ts. O ciclo de trabalho d, como dito, é definido como a relacdo

entre a largura do pulso (Tpy) e o periodo da forma de onda, como em (2.5).

Ton
d= 2.5
T (2.5)

Entdo, a tensdo de saida pode ser obtida a partir das equacoes (2.4) e (2.5). O
ganho estdtico do conversor é a relacdo entre as tensdes de saida e de entrada. A
equacdo que descreve o comportamento do ganho em funcdo do ciclo de trabalho é
dada em (2.6):

Vo 1
Voo 14 (2.6)

A equacao (2.6) pode ser utilizada para tracar a curva da Figura 2.5.

4 T T T T

3.5

w

Ganho Estatico

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8

Razao Ciclica (d)
Figura 2.5: Caracteristica estdtica do conversor Boost.

Assim, a tensdo de saida pode ser controlada com a varia¢do do ciclo de trabalho

d, tornando-se maior do que a tensao de entrada a medida que d aumenta.

O valor médio da fonte de corrente pode ser obtido como se segue:
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V;nlm = v (2 : 7)

Utilizando-se um capacitor grande o bastante, a ondulacdo da tensdo de saida serd
reduzida, o que implica em uma corrente na saida com ondulacio desprezivel. Dessa

forma, a corrente na saida serd dada pela média do tempo da corrente no diodo:

Torr
I, =1I;,—— 2.8
T (2.8)

I, = I, (1—d) (2.9)

A partir das equagoes (2.6) e (2.9) conclui-se que a tensao de saida V, se igualara
a tensao de entrada V},, quando d (ou Tpy) se aproximar de zero e tenderd ao infinito
a medida que d se aproximar da unidade. Sendo assim, o circuito se comporta como
um transformador elevador CC. Entretanto, a tensdo maxima ndo pode ser infinita na
pratica, uma vez que hd perda de poténcia associada aos componentes nao-ideais. Essas
restri¢oes de ordem prdtica limitam a tensdo de saida para cerca de cinco vezes a tensao
de entrada (Ahmed, 1999).

2.1.2 Calculo da Indutancia

Como dito em Andersen (2006), a ondulacéo de corrente na entrada do conversor
Al depende do valor da indutancia de filtragem. A taxa de variacdo da corrente que
atravessa o indutor, descrita matematicamente por (2.10), é proporcional a tensao entre

os terminais do mesmo.

dig (1)

T

(2.10)

Considerando-se a comutacao em alta frequéncia pode-se utilizar a equacao (2.11).

Alj,

AL (2.11)

’ULIL'

Observando a tensdo no indutor, através da Figura 2.4, durante o periodo em que
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o comutador encontra-se em conducdo, pode-se reescrever a equagdo (2.11) como:

AT
V,=Vin=L -—% (2.12)
Ton

Sabe-se que Toy = dTs e Ts = 1/f;, onde f, é a frequéncia de comutacdo do

conversor. Dessa forma, o indutor L é calculado a seguir:

L=V, - dTs
VA_IL (2.13)
L=d-z17,

A ondulacdo da corrente de entrada é dada nas equacoes (2.14) e (2.15):

com a chave fechada T,y

Vin

Al =d- 2.1
L L/ (2.14)
com a chave aberta Tpopr =T, (1 —d)
‘/o - ‘/m
Al =(1—-4d) - 2.1
r=(1-d)-— T (2.15)

2.1.3 Calculo da Capacitancia

A ondulacdo de tensao na saida do conversor AV, deriva da capacitancia de filtra-

gem. A corrente no capacitor é descrita matematicamente por (2.16):

. dv; (t)
c = C’o : 2.16
U ” (2.16)
Para frequéncias de comutacao elevadas utiliza-se a equacao (2.17).
AV,
=0 . —2 2.1
te=Cor % " (2.17)

Observando a corrente no capacitor na Figura 2.6, durante o periodo Ty pode-se
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reescrever a equacao (2.17) como:

AV,
1,=0C,- (2.18)
Ton
i A
\ \
chave chave
fechada aberta
> t
\ ~ I\
Ton I Torr :
- TS \ll

Figura 2.6: Comportamento da corrente no Capacitor, em regime permanente, para
d=1/2.

Sendo Toy = dTs e Ty, = 1/ f, o capacitor C, é calculado a seguir:

AV, C, AV,
I = . = 2.1
0 =Co 7 1 (2.19)
C,=d Lo (2.20)
° A‘/o'fs -

P,
I, =1 2.21
V) (2.21)

2.2 Modelagem do Conversor Boost: Espaco de Estados

A modelagem a seguir é feita com base nas abordagens apresentadas em Barbi
(2014) e Garcia (2014). Emprega-se a técnica do modelo médio em espaco de esta-
dos, para obter os circuitos equivalentes, ganho estatico e fun¢oes de transferéncia do

Conversor Boost, apresentado anteriormente na Figura 2.1.

Para modelagem, deve-se considerar algumas suposicoes:
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e Dispositivos semicondutores (MOSFET, diodo) sdo ideais e sem perdas;

e O indutor tem uma resisténcia em série de ry.

Analisa-se o conversor operando em modo de conducao continua (MCC). Durante
um ciclo de operacido o conversor assume dois estados topoldgicos representados na

Figura 2.2, para os intervalos de tempo (0, d7%) e (dT%, T%).

O modelo do sistema é obtido utilizando a representacdo em espaco de estados

conforme descrita abaixo:

t=A-xz+B-u
(2.22)
y=C-z+F-u

/ /
onde os vetores x e u sdo dados por z = [z L UO} , U = [Um} e o sobrescrito (')

indica vetor transposto.

Durante o primeiro intervalo de tempo (chave fechada), o comportamento do

circuito é descrito pelas equacdes (2.23) e (2.24).

i (t) = difit(t) - %vm . %zL (t) (2.23)
v, () = d“;ft) - —%uo (t) (2.24)

As mesmas equacodes, na forma matricial, sdo representadas pela expressao (2.25):

¢ ~Z 0 t 1

w1 EAC) I E (2.25)
Uo (1) 0 —RLCO U, (1) 0
2rl By

O estado topolégico mostrado na Figura 2.2b (chave aberta) é descrito pelas equa-
coes (2.26) e (2.27).
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o dZL (t) o 1 rr. 1
1L (t) = d = E‘/;n fZL (t) E’UO (t) (226)
, do, (t) 1. 1
_ _ L - 2.2
Uo (1) " COZL (1) RC’OUO (1) (2.27)
Com representacdo matricial dada pela expressao (2.28):
t . _1 t L
G I I I 0 (S ) (2.28)
U (t) o —re| (v @) 0
~ ~ ~—~—
A2 BQ

A equacdo de saida é dada pela expressao (2.29), onde o vetor de resultado para

iz, € dado por C = [1 O],eparavoédadoporC: [0 1}.

y=c-| (2.29)

2.3 Funcoes de Transferéncia do Conversor Boost

Nesta secdo as funcgdes de transferéncia do conversor boost sdo obtidas. Usando
a técnica de espaco de estados médio, os modelos de estado estaciondrio e de pequeno

sinal do conversor sdo derivados.

2.3.1 Anadlise em Regime Permanente: Grandes Sinais

Utilizando-se o modelo de espaco de estados médio, a andlise em regime perma-
nente permite a aquisicdo das func¢des de transferéncias que associam grandezas fisicas
em um dado ponto de operacdo, durante um ciclo de comutacdo de circuitos de arma-
zenamento e transferéncia de energia (Garcia, 2014). Recordando que todas as analises

sdo feitas para o conversor operando em MCC.
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As etapas de operacdo do conversor foram apresentadas anteriormente. Através do
modelo de espaco de estados descrito nas equagoes (2.25), (2.28) e (2.29), denotam-se
duas etapas principais de operacdo que controlam a imposicdo da corrente ao indutor.
Isto é, as matrizes de estado descritas representam as etapas de carga e descarga de

energia dada ao indutor, mostradas na Figura 2.2.

Os dois estados, representados pelas matrizes das equagodes (2.25) e (2.28), pro-
cessam a energia durante um ciclo, no qual o periodo de tempo associado as etapas

descreve-se como uma fracdo do periodo de comutacéo 7.

A equacdo (2.30) mostra o relacionamento, onde d representa uma fracdo do pe-
riodo de comutacdo associado a etapa de armazenamento de energia (Tpy/7s), sendo
que o periodo restante, dado pela fracdo complementar (1 — d) refere-se a etapa de

descarga de energia (Topr/Ts)-

To=Ton+Torp=d-Ty+ (1 —d) T, (2.30)

A representacdo do modelo de espaco de estados médio € obtida a partir da equa-

¢ao a seguir:

X = Az (t) + Bu (1) (2.31)

Obtém-se a representacdo do modelo de espaco de estados médio através da soma

ponderada das equacodes de estado de carga e descarga de energia do indutor:

o, (1=d)
A=Ad+ A (1—-d) = (175) f (2.32)
C, " RC,

B=Byd+B,(1—d)= (2.33)

o mI-
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Em regime permanente, as variacoes de corrente sobre o indutor e de tensdo sobre
o capacitor sdo nulas, ou seja, X = 0. Resultando no sistema de equacgdes de regime

permanente em (2.34):

WX — AX +BU =0
Y =CX

(2.34)

Isolando X e substituindo em Y, tem-se como resultado a relacao de conversao de
tensdo do conversor Boost. As func¢oes de transferéncia do sistema podem ser obtidas a
partir da matriz de estados e da matriz de saida de acordo com o conjunto de equagoes
(2.35).

X = —A"'BU
Y = (—CA™'B)U

(2.35)

A corrente [, e a tensdo V, podem ser obtidas acerca de um ponto de operagdo
por meio da equacao de saida que resulta em Y. A equacao de estado é dada em (2.36),

onde a fracdo complementar (1 — d) é representada por d'.

I : 1
x= | Y (2.36)
Vo rr + Rd? | pa

Com C = [0 1} , obtém-se a funcéo de transferéncia em regime permanente que

relaciona a tensdo de saida a tensao de entrada:

Nao-ideal

V. R-d
V. it R-d? (2.37)
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Ideal (r; =0)

= — (2.38)

Como C' = [1 O] , obtém-se a funcdo de transferéncia em regime permanente que

relaciona a corrente no indutor a tensdo de entrada:

Nao-ideal

I 1
- 2.
‘/m rrL -+ R . d/2 ( 39)
Ideal (r; =0)
I 1
V., " R-d? (240)

A funcdo de transferéncia dada pela equacdo (2.41) apresenta o ganho de tensao
em funcdo da corrente /. Conforme mostra a equacgéo (2.42), para um dado ponto de
operacao, a tensdo de saida aplicada a uma carga R estd relacionada a amplitude da

corrente imposta ao indutor.

Vo poa (2.41)
Iy
V,=R-d I (2.42)

2.3.2 Anadlise de Pequenos Sinais

A analise feita acima diz respeito ao comportamento do sistema para pontos de

operacao fixos, por meio de funcoes de transferéncias relacionadas a valores de regime
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permanente (valores CC). Para determinar a resposta dindmica do sistema emprega-se
a analise de pequenos sinais, que estuda as pequenas perturbacoes acerca do ponto de
operacdo, que remetem ao tempo de resposta, resultando em funcoes de transferéncias

no dominio da frequéncia por meio da Transformada de Laplace.

O sistema de equacdes de estado médio representa um sistema nao linear e sua
linearizacdo € possivel, considerando-se o valor médio acerca de um ponto de operagdo

através da insercdo das perturbacdes de pequenos sinais (CA).

A perturbacdo de pequeno sinal é mostrada no conjunto de equacodes (2.43):

r=X+2I
—Y 47
4 d (2.43)
d=D +d
u=U++1u

Onde os componentes em equilibrio sdo X (vetor de estado CC), U (vetor de
entrada CC), Y (vetor de saida CC) e D (razdo ciclica CC). A perturbacdo de pequeno
sinal (CA) no vetor de estado é dada por ; no vetor de entrada € w; no vetor de saida
é §; e na razdo ciclica é d.

As equacoes de estado utilizada para a obtencdo das funcoes de transferéncia de
pequenos sinais é gerada pela linearizacao, feita a partir da insercdo de pequenos sinais,

gerando a equacao a seguir:

W(t)+ By d (1)
7 (1)

F)=A-F(t)+B- .40

g:
Sendo Bd = (Al — AQ)X + (Bl — BQ) U.

Convertendo-se o sistema de equagoes (2.44) do dominio do tempo para o domi-

nio da frequéncia, através de Laplace, resulta em (2.45) e (2.46).
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i(s) = [(51 ~A)'B (sI-A)! Bd] Fg(?] (2.45)
g(s)= [C (sI—A)'B C(sI—A)"" Bd} ﬁ;(i‘?] (2.46)

Assim, pelas equacdes acima pode-se obter as plantas que descrevem o comporta-
mento do conversor perante as variacoes da tensdo de entrada e as variacoes na razao

ciclica, conforme apresentam as equacoes subsequentes:

ri” <S>] (2.47)

Equacao de Saida para i,

y(s) = [Gim(s) GiLd(s)} [U;(S)] (2.48)

Equacao de Saida para v,

59) = [Gurnn () Grals)] FZS)I (2.49)
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Solucédo da Matriz de Estados

Giyn,(5) = [(sT - )" B (2.50)
Gy (5) = [(s1 — ) B] (2.51)
Giyals) = [(s1 — A) 7 B, . (2.52)
Guoa(s) = [(sf —A)™! Bd] . (2.53)

Funcoes de Transferéncia de Pequenos Sinais

Giou ()= (s — A){'B (2.54)
Gogor,(5) = (sI — A);' B (2.55)
Gipa(s) = (sI — A)]"' By (2.56)

Go,a(s) = (s — A); "' By (2.57)
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As fungdes de transferéncia de pequenos sinais para o conversor boost sdo apre-

sentadas a seguir:

Glogvn (8) = ?—O( - 4*/LC, = (2.58)
Vin d s2+ SRC + de
== PG (L)
G, uls) %(s) _ % S f:;i _— ( RZ,Q +3%) (2.61)
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Observacoes finais

Este capitulo apresentou o estudo da topologia cldssica para o conversor CC-CC
Boost. Utiliza-se este conversor para, a partir de uma fonte ndo controlada, im-
por uma tensdo constante de igual ou de maior amplitude que a entrada a uma
carga. O estudo matematico desenvolvido no capitulo visou a concep¢ao das
etapas de operacdo do conversor bem como do dimensionamento dos elementos
constituintes do circuito. A partir do dimensionamento dos elementos armaze-
nadores de energia pode-se garantir a operacdo em modo de conducdo continua
(MCQ), estabelecendo uma corrente continua no indutor durante todo o periodo
de comutacdo. Para tal dimensionamento, desprezou-se as perdas de poténcia.
Conforme a concepcdo do circuito de poténcia, as funcoes de transferéncia que
relacionam as grandezas fisicas em um dado ponto de operacdo foram obtidas.
Dado o modelo de estado estacionario (CC), empregou-se a analise de pequenos
sinais para obter o modelo dindmico (CA) do sistema afim de estudar as pequenas
perturbacoes acerca do ponto de operacao, resultando nas funcoes de transferén-

cia no dominio da frequéncia.




Capitulo 3

Conversor Paralelo Boost Entrelacado

Consideracoes Iniciais

Nesse capitulo apresenta-se o conversor boost entrelacado ou iBC (Interleaved
Boost Converter). Primeiramente apresenta-se sua topologia e principio de fun-
cionamento. Em seguida, sdo abordadas as estratégias de modulagdo usual-
mente empregadas em conversores entrelacados, justificando-se a partir dai o
método utilizado nesse trabalho. A modelagem matemadtica do conversor é feita
considerando-se o instante de descontinuidade que também serd apresentado. E
por fim, valida-se as equacGes adquiridas através das respostas em frequéncia

obtidas para o modelo e para o circuito simulado.

3.1 Topologia do Conversor

Amplamente estudado na literatura, o conversor CC-CC boost cldssico denota uma
topologia simples e de facil construgéo, contudo apresenta baixo desempenho dinamico,
devido ao efeito do zero no semiplano direito (Assuncdo, 2014). Além do que, anali-
sando as equacoes (2.6) e (2.38), as quais apresentam o ganho estdtico desse conversor,
verifica-se que este ¢ limitado as perdas de chaveamento e ao valor de razao ciclica. Nao
se consegue sintetizar uma razdo ciclica muita estreita (de 1%, por exemplo) uma vez
que a chave ndo ird responder adequadamente, o que coloca um limite pratico com
relacdo ao ganho de tensdo obtido. E ainda, para manter a ondulacdo da tensao AV,
aceitavelmente baixa, é necessario um grande capacitor de filtro de saida (um grande
volume e peso da capacitancia). Sendo assim, um boost cldssico ndo é adequado para

aplicacoes com alta poténcia (Newlin et al., 2013).

Exposta as desvantagens do conversor step-up cldssico € preciso pensar em uma

28
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topologia elevadora de tensdo mais eficiente e que gere baixas ondulacdes de entrada
e saida. Nesse contexto, o conversor boost entrelacado ou iBC, é proposto, sendo apre-
sentado originalmente por Garth et al. (1971) como uma forma de superar as limita¢des

tecnoldgicas dos componentes.

A topologia para o iBC é apresentada pela Figura 3.1 e elucida a associa¢do em
paralelo de dois conversores boost. O modo de operagdo e funcionamento é andlogo ao
do conversor boost cldssico. Porém, para aplicacoes em alta poténcia a interligacao de
conversores em paralelo é recomendada (Hegazy et al., 2012), na qual o modo entrela-
cado acarreta mais beneficios a operagdo, como os ditos anteriormente no capitulo de

introducao.

T Ly I l_b D,

Lin

T 451114

A\
\ 4
4+

— 1
Fq Ce7— K Vo
—

Figura 3.1: Conversor Boost Entrelacado com 2-células.

Em sintese, a conversdo de energia entrelacada contribui expressivamente com o
aumento da frequéncia e diminuicdo da amplitude da ondulacdo (ripple) na corrente
de entrada e tensdo de saida, através do deslocamento de fase dos pulsos em 27 /N
radianos nas células que operam na mesma frequéncia de chaveamento, onde N é o
numero de células em paralelo. Por causa do entrelacamento dos sinais de controle um
menor capacitor de saida é requerido e varias componentes harmonicas da tensdo de
saida sdo canceladas. Além disso, promove a diminuicao dos indutores utilizados, atra-
vés da divisdo da corrente de entrada, menores perdas 7i* e reducdo do efeito do zero
no semiplano direito (Kolluri and Narasamma, 2013). No decorrer desse dissertacdo

algumas dessas vantagens serao esclarecidas.
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3.2 Principio de Funcionamento

A Figura 3.1 apresentou um conversor boost de duas células. O principio de funci-
onamento deste conversor baseia-se na imposi¢do de uma taxa de carga e transferéncia
de energia por meio de um circuito magnético. A compreensdo do seu desempenho se
inicia pela andlise de cada ciclo de operacdo. Durante o periodo em que o comutador
(neste caso, um MOSFET) encontra-se em conducdo, o indutor de entrada é diretamente
conectado a fonte CC, a energia armazenada em seu circuito magnético aumenta, assim
como corrente no indutor aumenta de modo linear com o tempo, considerando-se a
comutacdo em alta frequéncia. A corrente no diodo é nula, uma vez que este se encon-
tra inversamente polarizado. Quando o comutador é desligado, a corrente no indutor
ndo pode variar de imediato, logo o diodo é polarizado diretamente e fornece um ca-
minho para a mesma, que continua fluindo na mesma direcdo, carregando o capacitor
e elevando a tensdo de saida. Essa corrente fluira até que atinja zero, descarregando
completamente a energia armazenada no circuito magnético (modo de conducao des-
continua, MCD) ou até que a chave seja ligada novamente, aumentando a corrente do

indutor (modo de conducdo continua, MCC).

Os modos de operacdo em conversores boost (MCC, MCD) apresentam um com-
portamento distinto no que diz respeito a ondulacéo de corrente e as perdas de comu-
tacdo. No MCC, um melhor uso dos componentes de energia acontece com menores
perdas de conducdo e menor ondulacio de entrada (da Silva, 2017). Por este motivo,

um conversor boost trabalhando no MCC ¢é abordado neste estudo.

3.3 Impacto da Modulacao na associacao de Conversores

As técnicas de modulacao aplicadas aos conversores os tornam excelentes recursos
para obtencao de altos niveis de corrente ou tensdo, quando empregadas corretamente.
Nesse contexto, nessa secdo serd analisado o impacto da técnica de modulacdo em
conversores com associacdo em série ou paralelo, e dessa forma justificar o método

utilizado no conversor deste trabalho.

Uma técnica largamente conhecida e aplicada em conversores estdticos ¢ a modu-
lacdo por largura de pulso, PWM (Pulse Width Modulation), que consiste na comparagao
de dois sinais de tensdo, um de baixa frequéncia (modulante ou referéncia) e o outro

de alta frequéncia (portadora), resultando em um sinal pulsado com largura variavel e
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frequéncia fixa, como ilustrado na Figura 3.2.

VCC

Modulante

, /\V /\v /\V /\V / Portadora

0

(a) Sinais (Portadora e Modulante)

(b) Sinal PWM

Figura 3.2: Modulacdo por largura de pulso.

As estratégias de modulacdo por largura de pulso normalmente empregadas em
conversores associados em série ou paralelo sdo a PWM por deslocamento de fase, PS-
PWM (Phase Shifted PWM), e a PWM por deslocamento de nivel, LS-PWM (Level Shifted

PWM), nas quais as portadoras estdo dispostas como mostradas na Figura 3.3.

Ve Vee

(a) PS-PWM (b) LS-PWM

Figura 3.3: Portadoras.

Algumas topologias de conversor multinivel, como o Conversor com Capacitor Flu-
tuante (FC), o Conversor Ponte H em Cascata (CHB) ou o Conversor Modular Multinivel
(MMC) destacam-se por sua modularidade, pois sdo formadas pela conexdo em série de
células de poténcia. Nesses casos, a tensdo de saida é geralmente determinada pela
soma das tensdes de saida das células. Esta caracteristica estd presente também nos
conversores paralelos, onde a corrente de saida pode ser determinada pela soma das

correntes de saida em cada célula de poténcia.
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No caso de conversores série, os métodos de modulacéo por largura de pulso com
deslocamento de fase e de nivel tém uma equivaléncia do ponto de vista dinamico,
mas do ponto de vista da utilizacdo das células, no PS-PWM (defasado) o uso de todas
as células se da de maneira uniforme (mesmo numero de vezes durante um periodo).
No caso do LS-PWM, com desnivelamento, se as células forem utilizadas sempre em
uma sequéncia, e se a tensdo que se estiver sintetizando for menor que a nominal,
irdo haver células que ndo comutardo, isso se caracteriza em “sobreutilizar” algumas
células e “subutilizar” as outras. Entdo, em algumas aplicacoes o Level Shifted PWM
leva ao carregamento desigual das células. No Phase Shifted PWM, além do problema
de carregamento desigual ser contornado, a diferenca de fase entre as portadoras faz
com que a frequéncia de chaveamento pareca ser N vezes maior do que a frequéncia
de cada uma das portadoras (Matsui et al., 1993a), fazendo como que os primeiros
harmoénicos da tensdo de saida aparecem somente em torno de N vezes a frequéncia de

chaveamento (Contreras, 2010), sendo N o numero de células.

De acordo com Zhang and Spencer (2012), o método de modulacdo de desloca-
mento de nivel requer a mesma frequéncia de chaveamento que a frequéncia de ondu-
lagcdo da corrente do filtro. Para obter uma maior frequéncia de ondulacdo do que a
frequéncia de comutacdo, o PWM com deslocamento de fase deve ser empregado. Este
método de modulacdo é caracterizado por sua capacidade de melhorar o desempenho
de controle do filtro de tensao e de corrente. Como a frequéncia da tensdo de entrada
do filtro é aumentada como multiplos da frequéncia de comutacdo, a obtencdo de um

desempenho dindmico aprimorado torna-se viavel.

Saindo do PWM, tem-se o NLC — Nearest Level Control (Modulagédo pelo nivel mais
proximo). Alguns autores, como Bau (2018), colocam que o NLC é estratégia que leva
a perdas menores como relacdo a estratégia PWM. Na industria, o NLC é uma estratégia
muito utilizada. Porém, como se visa a alta performance dindmica, o NLC pode nao ser
uma op¢ao. Entdo, muito embora na industria que trabalha com altas poténcias seja
uma estratégia muitas vezes utilizadas para minimizar as perdas, o NLC néo seria uma
boa estratégia quando se trata de alta performance dindmica, e o PWM traz um melhor

resultado.

Na literatura pode-se encontrar comparacgoes entre as modulacdes mencionadas.
Em Liu et al. (2016), por exemplo, tem-se uma analise comparativa entre as modulagoes
PS-PWM, LS-PWM e NLC considerando-se um Conversor Modular Multinivel (MMC)

com 12 células em cada braco. Com os resultados obtidos acerca da eficiéncia do con-
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versor, 0 PS-PWM se mostrou o melhor método de modulacao.

Nos conversores paralelos é conveniente implementar uma operacgéo entrelacada
como um método de trabalho. Essa operacao é obtida deslocando os instantes de co-
mutacdo dos dispositivos de poténcia, a fim de reduzir a ondulagédo total da corrente
de saida e aumentar a frequéncia equivalente da corrente de saida. Esses dois recursos
aprimoram a operacao geral do sistema, permitindo a redugéo do filtro de saida (Bose,
2019). A estratégia PS-PWM baseia-se na aplicacdo de uma técnica de modulacio sim-
ples a cada célula de poténcia, buscando as mesmas vantagens presentes na operacao
entrelacada de conversores paralelo. Portanto, a aplicacdo do PS-PWM como estratégia

de modulacido é incontornavel quando se trata de conversores entrelacados.

No PS-PWM, todas as células de energia usam um PWM unipolar, em que a tensdo
de referéncia é a mesma para todas as células de comutacdo. Assim, o PS-PWM alcanca
uma distribuicdo igualitdria de energia entre todas as células. Uma vez que as células
apresentam a mesma frequéncia portadora e o nimero de comutagdes € 0 mesmo, 0
compartilhamento igualitdrio da corrente entre as células é garantido. Como resultado,

as perdas de energia sdo equalizadas entre todas as células de energia.

A distribuicdo igualitaria de energia e a equalizacdo das perdas alcancadas pelo PS-
PWM levam a um envelhecimento equalizado das células de comutacao (Bose, 2019).
Esta é uma caracteristica importante do método PS-PWM, melhorando a vida 1til do
conversor de energia e facilitando o processo de manutencao, reduzindo assim os custos

de operacao.

Com isso, se torna evidente a utilizacdo do Phase Shifted PWM para o desenvolvi-
mento do estudo aqui apresentado. E como ponto final, pode-se explicitar que todas as
pesquisas referenciadas nesse trabalho, que abordam em seu estudo conversores boost

entrelacados, utilizam como técnica de modulacdo o PS-PWM.

3.4 Instante de descontinuidade apresentado no desenvolvimento

do modelo matematico

O modelo matematico do Boost Entrelacado é obtido por meio do modelo dina-
mico médio das varidveis no espaco de estado. Obtém-se a representacdo do modelo
através da soma ponderada das equacoes de estado de carga e descarga de energia do

indutor. Dessa forma, é preciso obter primeiramente as equacgoes de estados do conver-
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sor em cada etapa de operagao, isto €, se faz necessdrio o modelo chaveado do sistema.

O modelo chaveado do conversor descreve sua operacdo com base nos estados das

chaves e é obtido utilizando a representacdo em espaco de estados conforme descrita

abaixo:
(3.1)
Onde os vetores x e u sdo dados por x = |i;; /9 --- irn UO] , U= [Um} e o

sobrescrito () indica vetor transposto. O indice i nas matrizes de estado e de entrada
indicam o modo de operacdo que tais matrizes representam. Os modos de operacgéo séo
definidos pela razéo ciclica do conversor e, por conseguinte, pelo periodo em que os

comutadores encontram-se em estado de conduc¢ado e em estado de ndo conducio.

Todavia, para se obter os modos de operacdo deve-se considerar a descontinui-
dade apresentada nos conversores entrelacados para o valor de razdo ciclica escolhido.
Exemplificando, considera-se novamente o iBC 2-células apresentado na Figura 3.1. Os
sinais das chaves ); = 0 indica chave aberta e (); = 1 indica chave fechada, sendo
j=1,2.

A Figura 3.4 mostra a tensdo nas chaves para uma razdo ciclica menor que 1/2,
os modos de operacdo sdo definidos de acordo com os estados da chave. Nesse caso, os
modos 2 e 4 sdo iguais e dizem respeito ao instante em que as duas chaves, ), e (), se

encontram em periodo de ndo conducao.

Na Figura 3.5, que representa a tensao nas chaves para uma razao ciclica maior
que 1/2, os modos 2 e 4 também sdo iguais, porém agora consideram o instante em que
as duas chaves se encontram em periodo de conducéo. Logo, as matrizes de estados A,
e A4, que representam tais modos de operacao, sdo diferentes dependendo do intervalo
de razao ciclica escolhido, isto é, ha dois modelos diferentes, um para razoes ciclicas
menores que 1/2 e outro para maiores que 1/2 (Castro et al., 2018). A Tabela 3.1
apresenta os modos de operacdo e os estados das chaves para os dois intervalos de

razao ciclica, bem como as matrizes de estado e de entrada que os descrevem.
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MODO 1 ‘ MODO 2 ‘ MODO = ‘ MODO 4 ‘
1

o Q1=1 | Q1=0 | Q1=0 | Q1=0
'E Q2=0 | Q2=0 | Q2=1 | Q2=0
=
g
<

0 T./2 T, 3T./2 2T,

Periodo
Figura 3.4: Tensdo nas chaves ); e Q); para d < 1/2.
d>0,5
‘ MODO 1 ‘ MODO 2 ‘ MODO 3 ‘ MODO 4 ‘
1

v Q1=1 | Q1=1| Q1=0 | Q1=1
'E Q2=0 | Q2=1| Q2=1 | Q2=1
2
g
<

0 T./2 T, 3T./2 2T,

Periodo

Figura 3.5: Tensao nas chaves ), e (), parad > 1/2.

Quando se analisa um iBC com N células em paralelo a descontinuidade é apre-
sentada para 1/N como valor de razdo ciclica, dessa forma dois modelos podem ser
derivados, para valores de razdes ciclicas menores e maiores que 1/N. Para obtencdo
do modelo médio deve-se analisar a matriz de estado utilizada de acordo com os esta-
dos das chaves. Através dessa andlise pode-se desenvolver, a partir das leis de Kirchhoff,
o sistema de equacoes lineares para os circuitos equivalentes em cada modo, conforme

apresentado a seguir na secdo 3.5.
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Tabela 3.1: Modos de operacado, estados das chaves e matrizes de estado e de entrada
para um iBC 2-células.

Modosde | d < 0,5 | d > 0,5 | Matrizes de

Operacao Q11Q2 Qi Q2 Estado
Modo 1 1 0 1 0 Ay, By
Modo 2 0 0 1 1 Ay, By
Modo 3 0 1 0 1 As, B3
Modo 4 0 0 1 1 Ay, By

3.5 Modelagem do Conversor Boost Entrelacado 3-Células

Um conversor Boost entrelacado 3-células é ilustrado na Figura 3.6. Ja se sabe que
o modelo matematico do sistema depende do intervalo de razao ciclica escolhido, posto
isso, serd obtido a seguir os modos de operacéo e suas respectivas matrizes de estados,

através dos estados das chaves, considerando razdes ciclicas menores e maiores que
1/3.

v
!

\/W\
\/\/\/‘

U
A

Q;

7T

I

|
wy.

TTT

-

o %% 2

Figura 3.6: Conversor Boost Entrelacado de 3-células.

3.5.1 Representacao em Espaco de Estados

Na Figura 3.7 tem-se os modos de operacdo e os estados das chaves para d <

1/3. Os modos 2, 4 e 6 sdo iguais e representam os periodos em que os comutadores
encontram-se desligados (@1 = Q)2 = Q3 = 0).

Os circuitos equivalentes para cada modo sdo apresentados na Figura 3.8 e, a par-

tir das leis de Kirchhoff, as matrizes de estado sdo obtidas e apresentadas nas equagdes



3.5. Modelagem do Conversor Boost Entrelacado 3-Células 37

MODO 2  MODO 4 MODO 6 d<1/3
MODO 1 |_L| MODO 3 |_L| MODO 5 ’_L|

1 e . . gy | ]
< Q1=1 Q1=0 I Q1=0 : I :
E Q2=0 Q2=1 | Q2=0 | | |
= Q3=0 Q3=0 | @3=1 | | |
= | | | |
I | | |
E ! !
I I | |
I I | |
| I 1 |
I | | |
I I | |
I | | |
i - I | - I

0 T, /2 T, 3T, /2 2T,

Periodo

Figura 3.7: Tensdo nas chaves 1, @2 e (); parad < 1/3.

(3.2) a (3.5). Os modos 2, 4 e 6 sdo descritos pela matriz de estado A,, uma vez que
Ay = Ay = As.

(a) Modo 1 (b) Modo 2,4 e 6

Ti3

(c) Modo 3 (d) Modo 5

Figura 3.8: Circuitos equivalentes para (a) Modo 1, (b) Modo 2, 4 e 6, (c) Modo 3 e
(d) Modo 5.
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—m g 0 0
TL2 1
T e L (3.2)
' 0 0 - L '
L Ls
1 1
L0 & & “Eo
- -
—t 0 -2
0 —_TL2 0 L
Ay = L Lf (3.3)
o0 -7 -1
1 1 1
L Co Co C,  RC,
- .
—m g 0 -
a= | 0 T 00 3.4
e (3.4)
Ls Ls
1 1
Ll & Y %ol
- .
—t g 0 -2
0 —TL2 0 L
Ay = L2 L (3.5)
0 0 —m 0
1 1 1
& o Y —wed

Na Figura 3.9 tem-se os modos de operacdo e os estados das chaves para d > 1/3.
Os modos 8, 10 e 12 sdo iguais e representam os periodos em que os comutadores

encontram-se ligados (Q; = Q2 = Q3 = 1).

Os circuitos equivalentes para cada modo sdo apresentados na Figura 3.10 e, a
partir das leis de Kirchhoff, as matrizes de estado também sdo obtidas e apresentadas
nas equagoes 3.6 a 3.9. Como dito, os modos 8, 10 e 12 sdo iguais e serdo descritos

pela matriz de estado Ag, onde Ag = Ajg = Ajs.
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HMODO 8 MODO 10 MODD 12 d :} 1,{;3
.
HMODO 7 —L| MODO 9 ’_L MODOD 11

1 ' I ' ]
< Qi=1| | @1=11 | Qi=0 I I
E Q2=0 | 02=1 1| Q2=1 I |
= Q3=1| | @3=0! | Q3=1 ] |
= | | I }

| |
E | ' | '
| ' | '
| | I I
| ' I I
| ' 1 I
| ' I I
| ' I I
i L =_ _I i L JI_ _I

0 T,/2 T, 3T./2 2T,
Periodo

Figura 3.9: Tensdo nas chaves ), Q> e Q> parad > 1/3.

[~ 0 0 0]
0 _TL2 0 L
Ar = b2 b2 (3.6)
0 0 - 0
1 1
I T

[ 0 0 0
A= | 07w 00 (3.7)
8 — .
0 0 - 0
0 0 0 gy
[~ 0 0 0]
0 -z 0 0
Ay = o (3.8)
L S 21
| 0 0 5 _Rlco_
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__%11 . . _L% -
0 -2 0 0
A = 2 (3.9
0 0 —%33 0
1
L Co 0 0 _Rlco_

(a) Modo 7 (b) Modo 8, 10 e 12

T 113 i .
L 13 uJ L3 Tz I3 >

(c) Modo 9 (d) Modo 11

Figura 3.10: Circuitos equivalentes para (a) Modo 7, (b) Modo 8, 10 e 12, (c) Modo 9
e (d) Modo 11.

A matriz de entrada é a mesma para todos os modos de operacdo do modelo
/

chaveado e é dada por B; = [1/L1 1/Ly 1/Ls 0|,ondei=1,2,--- 12,

3.5.2 Modelo em Espaco de Estados Médio

A Tabela 3.2 apresenta os estados das chaves para cada modo de operacao e suas

respectivas matrizes de estado.

A representacdo do modelo de espaco de estados médio é dada na equacao (3.10),
na qual as matrizes médias de estados e de entrada, A e B, respectivamente, represen-
tam a soma ponderada das matrizes A; e B; em cada modo de operacdo do conversor,
considerando as etapas de carga e descarga de energia do indutor, descritas como uma

fracdo do periodo de comutacdo 7}, como visto anteriormente na equagéo (2.30).
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t=A-z+B-u (3.10)

Para intervalos de razdes ciclicas menores que 1/3, obtém-se a matriz média em
(3.11) a partir da soma ponderada das matrizes de estados dos modos de 1 a 6, consi-
derando as formas de onda de corrente no indutor em estado estaciondrio apresentadas

na Figura 3.11.

A:(A>:d-(A1+A3+A5)+(%—d>-(A2+A4+A6) (3.11)

Tabela 3.2: Estados das chaves para cada modo de operacao e as matrizes de estado
que os descrevem.

Estados das Chaves Modos de Operacado | Matrizes de Estado
Q| @ | @
1 0 0 Modo 1 Ay
0 0 0 Modo 2* A,
d<1/3 5 1 0 Modo 3 A;
0 0 1 Modo 5 As
1 0 1 Modo 7 A
1 1 1 Modo 8** Ag
d>1/3 1 | 0 Modo 9 Ay
0 1 1 Modo 11 Aqy

* Modo 2 = Modo 4 = Modo 6 (A2 = Ay = Ag)
** Modo 8 = Modo 10 = Modo 12 (Ag = A1g = A12)

Sendo A, = A, = Ag, reescreve-se a equacao (3.11) como se segue:

1
A:(A>:d-(A1+A3+A5)+3-(g—d)AQ (3.12)
Considerando que todos os conversores em paralelo da topologia entrelacada te-
nham os valores dos componentes iguais, isto é, rp; = 1o = rp3 = rp e Ly = Ly =
Ly = L, a matriz de estados média para d < 1/3 é obtida em (3.13), onde a fragéo

complementar (1 — d) é representada por d'.
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Amplitude

dT, (1/3 — d)T, Periodo

Figura 3.11: Corrente no indutor em estado estaciondrio para intervalos de razoes
ciclicas menores que 1/3.

r d’
oo o -4
o -2 o -4
Ageiyz = d, (3.13)
0 0 -p -
d. da. 4 1
LC, T G RC,

A mesma andlise é feita para d > 1/3. Considerando as formas de onda de corrente
no indutor em estado estacionario apresentadas na Figura 3.12 e sendo Ag = Ay = Aja,

obtém-se a matriz de estados média em (3.15), para razdes ciclicas maiores que 1/3.

1
A:<A>:d-(A7+A9+A11)+3-<§—d>A8 (3.14)

-0 0 -4

0o -= o -4
Ags1/3 = p (3.15)

0 0 —-F -

d 4 4 _ 1

L Co Co Co RC, |

!/
A matriz média de entrada é dada por B = |1/L 1/L 1/L 0|, para intervalos

de razdes ciclicas menores e maiores que 1/3.
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47 Ag A Aqp A Ay -
= i
Y
<
£
E
<
T
. PR .
(1/3 = )T, dT, Periodo

Figura 3.12: Corrente no indutor em estado estacionario para intervalos de razoes
ciclicas maiores que 1/3.

3.5.3 Anadlise em Regime Permanente e Modelo de Pequenos Sinais

Conforme foi apresentado para o conversor Boost Classico no Capitulo 2, a andlise
em regime permanente, utilizando-se o modelo de espaco de estados médio, permite a
obtencdo das funcoes de transferéncias de grandes sinais. A representacdo do modelo
de espaco de estados médio é obtida a partir da equacgédo (3.10), porém, como Vvisto
anteriormente, as variacoes de corrente sobre o indutor e de tensao sobre o capacitor
sdo nulas em regime permanente (X = 0), resultando no sistema de equacdes ja apre-
sentado na equacdo (2.34). As fungdes de transferéncia do sistema podem ser obtidas a
partir da matriz de estados e da matriz de saida de acordo com o conjunto de equagdes
(2.35).

A partir da equacdo (3.16) obtém-se as fun¢oes de transferéncia em regime per-
manente que relacionam a corrente no indutor e a tensédo de saida a tensdo de entrada,
na qual d, assume o valor d’, para razoes ciclicas menores que 1/3 e, para razdes ciclicas

maiores que 1/3 ela assume o valor d.

o -
I . 1

D e [—— (3.16)
I1s rr + 3Rd2 1
v, 3R, |
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d’ arad < 1/3
d, = P / (3.17)

d parad>1/3

Para determinar a resposta dinamica do sistema sdo inseridas perturbacdes de
pequenos sinais apresentadas no conjunto de equacoes em (2.43). A equacdo de estado
utilizada para a obtencdo das func¢oes de transferéncia de pequenos sinais é dada em

(2.44), sendo a matriz B, obtida agora pelo conjunto de equacoes a seguir:

Ay +As + A —34) X arad < 1/3
By = (Ar+ 45 + 45 2) P / (3.18)

(A7—|—A9—|—A11—3A8)X parad>1/3

Convertendo-se a equacao (2.44) do dominio do tempo para o dominio da frequén-

cia, através de Laplace, resulta em (3.19).

i(s) = [(31 —~A)7'B (sI - A" Bd] @g(is)) (3.19)

Os parametros do sistema de equacdes dao origem as fungoes de transferéncia de

pequenos sinais de acordo com a equacao subsequente, considerando r; = 0:

it ( ) [ 1+sRC, Vin(24+sRC,)

tra\s s2RLCo+sL+3Rd2  dy(s2RLCo+sL+3Rd2)

~ ( ) 1+sRC, Vin(24+sRC,) - ( )

tr2\s S2RLC,+SL+3RA2  dy(s2RLC,+sL+3Ra2) | |Vin \S

b — N (3.20)
o (S) 1+SRCU Vin(Q“FSRCo) d(s)

tL3 s2RLCo+sL+3Rd2  dy(s°RLCo+sL+3Rd2)

Bo(3) 3Rd, Vin (3Rd3—sL)

| o\ ] | PRLCy+sL+3Rd2  d2(s2RLC,+sL+3RdZ) ]

As equacoes (3.21) a (3.24) definem as fungdes de transferéncia de pequenos
sinais que tratam da tensao de saida e da corrente no indutor mediante as interagoes

tanto da tensdo de entrada quanto da razao ciclica, respectivamente:
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] 1 342/ LC,
Gunen(s) = 22(s) = 1 TG .21
Yin v $°+spe e
iL 3d%/LC, 1 C,
Gipv(8) = =—(5) = = : + s (3.22)
g Bin 2+ sp + 2l \3Rd} 33

b v 3d2/LC,
Goa(s) = =(s) = — - e T o (1 -5 ) (3.23)
d i s+ spe t e 3Rd;
ir Vin 3d%/LC, 2 C,
G, = Z(s) = 2. z . 3.2
AT g (e ) 0

3.6 Modelagem do Conversor Boost Entrelacado N-Células

A modelagem proposta para o circuito do boost entrelacado de N-células, apre-
sentado na Figura 3.13, é feita considerando primeiramente o modelo chaveado do
conversor, o qual descreve sua operagdo com base nos estados das chaves, como visto
anteriormente, para o caso do iBC de trés células.

iy Dy

|"(f“6\\/\7\/‘ TI|

1Lz ) D, ) i,

: L, Iz L | >
T TIN—AW ) |
i; . i
Lin L1 . 14 D1 i
AMP—A > —P

Vo T “T Ré T“’
‘| Q, ‘| Q - ‘| Qy

7T
7T
7T

Figura 3.13: Topologia para o iBC N-células.

Uma vez que a obtencdo de N matrizes de estados, considerando um N > 3, se
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torna um trabalho macante, essa etapa pode ser desconsiderada e inicia-se a andlise
pelo modelo da média em espaco de estados. Para isso, considera-se as formas de onda

das correntes nos N indutores do iBC, apresentadas na Figura 3.14.

= iL'l =] iLg

[l iLz - iLN

Amplitude

Periodo

Figura 3.14: Correntes nos N indutores do iBC em estado estacionario.

Sendo que todas as células chaveadas transportam corrente média igual e sdo

operadas na mesma razao ciclica, com base nas formas de ondas da Figura 3.14, obtém-

se:
dop—1 =d (3.25)
doy, = 1 d (3.26)
%= N .
Ondek=1,2,--- ,Ned € (0,1/N) é arazdo de trabalho no ciclo de chaveamento
considerado.

O modelo de espaco de estados médio em um ciclo especifico pode ser escrito
como apresentado em (3.27), na qual as matrizes de estados e de entrada, A e B,
respectivamente, representam a soma ponderada dessas matrizes em cada modo de

operacdo do conversor, dadas por A; e B;, ondei=1,2,--- ,2N.
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T=A-z2+B-u (3.27)

Ao aplicar (3.27) as formas de onda na Figura 3.14, tem-se:

2N

A= Z d; A, (3.28)
=1
2N

B = Z d; B; (3.29)

i=1

Sendo d a razdo ciclica constante de ciclo para ciclo, e d’ a fracdo complemen-
tar (d = 1/N — d), usando (3.25) e (3.26) em (3.28) e (3.29), pode-se escrever as
matrizes de estado do modelo de espaco de estados médio conforme apresentado em
Jantharamin and Zhang (2009):

N N
A= dz Aoy + d’z Aoy (3.30)
k=1 k=1
aq a2
N N
B = dz Bop_1 + d’z Boy, (3.31)
k=1 k=1
51 B2

Generalizando a matriz de entrada do sistema e utilizando a técnica de espaco de
estados médio, um modelo para o conversor Boost Entrelacado de N-células é derivado
em (3.32). Afim de simplificar o equacionamento do modelo, visto que este apresenta
uma descontinuidade para intervalos de razoes ciclicas diferentes, como ja dito, foi
introduzido a variavel d,, porém agora esta variavel assume o valor d’, para razoes
ciclicas menores que 1/N e, para razdes ciclicas maiores que 1/N ela assume o valor d,

como feito anteriormente quando se analisava um iBC de 3-células. A matriz identidade
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de ordem N é representada na equagao por [y.

_ e
L
Y :
A= (=%) In d (3.32)
~I
da de 1
LCo Co RC, (N+1)x (N+1)

Assim, é apresentada uma forma de se obter as matrizes médias para qualquer
numero de células ou intervalo de razio ciclica adotado, sem a necessidade de se obter
as matrizes em cada modo de operacdo do modelo chaveado. Conforme estabelece
Crews (2013), € essencial no estdgio de poténcia do conversor boost entrelacado utilizar
indutores e diodos idénticos em todos os bragos. Dessa forma, L. = Ly = Ly = --- = Ly.
A matriz média de saida é a mesma apresentada nos modos de operacdao do modelo

chaveado e dada por:

1/L

B = : (3.33)
1/L

- - (N+1)x1

Obtidas as matrizes médias do modelo de espaco de estados, analisa-se agora o
conversor em regime permanente. De posse do sistema de equagdes em estado estaci-
ondrio, obtém-se as fun¢des de transferéncia de grandes sinais de um iBC de N células

na equacao (3.34):

_[Ll_ _ . -
Iro 1
Vi
Y _ - 3.3
L +NRd% ( 4)
]LN 1
| Vo | | NRd, |



3.6. Modelagem do Conversor Boost Entrelacado N-Células 49

A equacdo (3.34) diz respeito ao comportamento do sistema para pontos de ope-
racado fixos, por meio de fungdes de transferéncias relacionadas a valores CC, na qual
se desconsidera a atuacdo de perturbacdes que podem fazer com que o sistema deixe
fornecer a tensdo desejada. A andlise de pequenos sinais (perturbagdes CA) permite
estabelecer modelos matematicos dinamicos, a partir dos quais podem ser projetados

controladores automaticos visando a regulacao da tensdo de saida do conversor.

Para se obter a resposta dinamica do sistema sdo inseridas perturbagoes na tensao
de entrada, na razdo ciclica e nas varidveis de estados na equacdo de estado em (3.27).
A perturbacdo de pequeno sinal foi dada anteriormente no conjunto de equacdes em
(2.43). Introduzidas as perturbag¢oes, o modelo CA ¢é obtido a seguir, sendo a;, as, 5 €
P2 definidos nas equacoes (3.30) e (3.31).

X +i(t) = { [D + J(t)} o + [D’ - J(t)] ag} (X + & (t)]

+ { [D + J(t)} B+ [D’ - J(t)} 52} U+ (t)] (3.35)

() =A#(t) + Ba(t) + [(an — a2) X + (61 — B2)UJd(t)
Termos C'Xge 12 ordem

+ (o — o) (t) + (B — Ba)a())d(t) (3.36)

(.

Vv
Termos nao lineares de 2% ordem

Na equacédo (3.36) verifica-se a existéncia de termos de primeira e segunda ordem
(os termos constantes, que representam o conversor em regime permanente, sdo cance-
lados). Com relagdo aos valores no ponto de operacao, as variacoes sdo pequenas e com
isso despreza-se os termos ndo-lineares de segunda ordem. A linearizacdo feita a partir
da insercido de pequenos sinais gera a equacgdo em (3.37), utilizada para obtencado das
funcoes de transferéncia de pequenos sinais (avaliando-se apenas os termos de primeira

ordem):

i(t) = AZ(t) + Bi(t) + Bad(t) (3.37)
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Sendo

=

N
By=> (Asp-1 — Asp) X + > (Ba—1 — Ba) U (3.38)

k=1 k=1

Aplicando a Transformada de Laplace em (3.37), resulta no sistema de equacoes

no dominio da frequéncia em (3.39):

5(s) = [(sT— A)'B (sT — A)'B,| | " (3.39)

Assim, pela equacao (3.39) pode-se obter as plantas que descrevem o comporta-
mento do conversor perante as variacoes da tensdo de entrada e as variacdes na razao ci-
clica, conforme apresentam as equagodes (3.40) - (3.43) para um conversor de N-células
operando em intervalos de razdes ciclicas menores e maiores que 1/N (considera-se
r, = 0). Para d = 1/N, a varidvel d, pode assumir tanto o valor de d quanto de d,
isto é, as funcdes de transferéncia para d < 1/N e para d > 1/N descrevem o sistema

quando este operara com uma razao ciclica d = 1/N.

0 1 Nd2/L
G”Uo’Uin (8) = ZJ_O(S) = 5 ml/ CONd2 (340)
Vin dy 2 + SRC., -+ ch
iL Nd?/LC, 1 C,
o (8) = (5 245+ 22 \NR& TONE (3.41)
o Vie  Nd&?/LC, L
G’U = — = — z . 1 - 3. 2
= F = g () e
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(3.43)

Vin Nd2/LC, 2 n C,
—_ — . S
dy 24 sz + XG5 \NRd;  Nd;

LC,
E importante ressaltar que nesta secdo se considera a operagdo do conversor em
MCC, porém no MCD obtém-se um modelo diferente, j4 que as matrizes de estado

mudam uma vez que hd instantes em que a corrente média sera zero.

3.7 Validacao do Modelo obtido para o iBC

A modelagem matemadtica do sistema pode ser validada através da comparagédo
entre a resposta em frequéncia do circuito elétrico com a resposta obtida com as plantas
encontradas. Para isso utiliza-se um recurso do simulador elétrico PSIM, que permite
extrair a funcdo de transferéncia de um circuito a partir de uma perturbacdo. Este
recurso, conhecido como AC Sweep, faz uma varredura CA em frequéncia e retorna o

diagrama de resposta em frequéncia da malha desejada.

O esquema PSIM do circuito iBC com duas células é mostrado na Figura 3.15 e
as especificacoes do conversor sdo apresentadas na Tabela 3.3. Para validar a malha
de tensdo de saida pela tensdo de entrada G,,,,, (s), por exemplo, foi inserida uma
perturbacdo (uma fonte senoidal) em série com a tensdo de entrada V;,,, como também
mostrado na Figura 3.15. O valor utilizado para a amplitude da perturbacdo é de 1%

da tensdo de entrada.

Para monitorar a tensdo de saida foi inserida a ponteira AC Sweep Probe no ponto
do circuito nomeado de GVoVi_real. Para comparar de forma prética as plantas encon-
tradas na se¢do 3.6 com o modelo gerado pelo PSIM para o circuito, foi adicionado
o bloco s-domain Transfer Function, no qual é inserido os coeficientes da funcdo de
transferéncia a ser validada, G,,,,, (s). Este bloco recebe como sinal de entrada V;,
que passa pela funcao de transferéncia no dominio da frequéncia e retorna a resposta
GVoVi_modelo.

Um bloco de s-domain Transfer Function é expresso em forma polinomial como:

_anS"+---+Bgsz+Bls+Bo

H =
(S> Ans" + -+ A282 + Als + AO

(3.44)
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Onde os coeficientes do numerador sdo dados por B, a By, e os coeficientes do

denominador sdo representados por A, a Ay. O ganho da func¢do de transferéncia é

dado por k.
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Figura 3.15: Circuito do iBC usado para validar a malha de tensdo de saida pela tensdo
de entrada.

Tabela 3.3: Parametros do Conversor Boost Entrelacado com duas células.

PARAMETRO | VALOR |
Tensao de Entrada (V},,) 240V
Tensdo de Saida (V) 400V
Poténcia de Saida (P,) 400 W
Frequéncia de Chaveamento (f,) | 20 KHz
Indutancia (L, L») 4mH
Capacitancia (C,) 1 uF

Na Figura 3.16 tem-se as respostas em frequéncia gerada pelo circuito de poténcia
e a gerada pelo bloco s-domain Transfer Function, validando o modelo obtido na equagéo
(3.40), para N = 2 e uma razdo ciclica menor que 0, 5. Este modelo é linear, portanto,
se a amplitude da perturbacdo for maior que 1%, o modelo ainda representard de forma
satisfatdria o circuito real, isto é, quando inserida uma perturbacdo com alta amplitude,
os modelos matemadticos ainda representam a resposta do circuito, averiguando dessa

forma a linearidade da planta.



3.7. Validagdo do Modelo obtido para o iBC 53

o 20

ﬁ

L

L

g 0

-E 20 |- -Gvov;n_real

B0 E

g m= Gypvypmodelo | |1 1 R
40 |- TE R b e

w 0

=

& .50

[o19)

L —

o -100

[7;]

]

[ 150

10° 10° 10*
Frequéncia (Hz)

Figura 3.16: Comparacdo entre a resposta em frequéncia gerada a partir do bloco
s-domain Transfer Function e a gerada pelo circuito de poténcia simulado.

Para validar a malha de corrente pela razdo ciclica G, 4(s), apresentada na equa-
¢do (3.43), implementa-se o circuito apresentado na Figura 3.17. A perturbacdo agora
¢ inserira em série com a razao ciclica. Este sinal é recebido como entrada pelo bloco
s-domain Transfer Function. Na saida deste bloco estd a ponteira de AC Sweep Probe,
nomeada de GiLd_modelo, assim como foi feito para validar a malha de tensdo. No cir-
cuito de poténcia adiciona-se a ponteira, nomeada de GiLd real, no sensor de corrente
para ler a corrente no indutor. O valor utilizado para a amplitude da perturbacao é
de 1% da razdo ciclica, este valor pode ser verificado no Parameter File. A Figura 3.18
mostra como resultado os diagramas de resposta em frequéncia, que valida o modelo

matemadtico obtido para G;, 4(s).

Para as malhas que representam as variacdes na tensdo de entrada, ndo se verifi-
cam problemas para valores altos de perturba¢do. O mesmo nédo pode ser averiguado
para as malhas que representam as variacdes na razao ciclica. A Figura 3.19 mostra
que quando inserida uma perturbacdo com amplitude de 10% da razéo ciclica, a res-
posta do modelo matemadtico e a do modelo obtido com o circuito simulado apresentam
diferencas. O mesmo € verificado na Figura 3.20, na qual se apresenta o diagrama de
resposta em frequéncia para uma perturbagdo com amplitude de 20% da razao ciclica.

Isso acontece por causa das perdas presentes no circuito simulado, inerentes dos mo-
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delos das chaves, aos indutores, ao capacitor, etc. E importante ressaltar que isso ndo
significa que o modelo estd errado, mas que o circuito simulado vai ter limitacdo de

energia, perdas.

L2
N I
L1
FTparad<0,5 + /"2 i =
. . @ = Carga
File C) GilLd real C - R
Vinl = 2 e
_ ~8E BT
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sweep g_
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’
@
Perturbacao fs
0
D 1 P

Figura 3.17: Circuito do iBC usado para validar a malha de corrente pela razdo ciclica.
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Figura 3.18: Comparacdo entre a resposta em frequéncia gerada a partir do bloco

s-domain Transfer Function e a gerada pelo circuito de poténcia simulado para malha
de corrente.
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Figura 3.19: Resposta em frequéncia gerada a partir do bloco s-domain Transfer

Function e a gerada pelo circuito de poténcia simulado, considerando uma perturbacdo
com amplitude de 10% da razdo ciclica
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Figura 3.20: Resposta em frequéncia gerada a partir do bloco s-domain Transfer

Function e a gerada pelo circuito de poténcia simulado considerando uma perturbacio
com amplitude de 20% da razdo ciclica.
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Observacoes finais

Nesse capitulo apresentou-se o conversor boost entrelacado. Na secédo 3.1 e 3.2
discutiu-se a topologia e a analise de cada ciclo de operacao do conversor. Foram
apresentados também os motivos para se empregar nesse estudo a modulacio
por largura de pulso com deslocamento de fase, sendo o principal o aumento da
performance dinamica do conversor, que ainda sera discutido no capitulo 4. Para
representar o conversor matematicamente foi visto que é preciso considerar o
instante de descontinuidade apresentado para o valor de razdo ciclica escolhido,
sendo dessa forma derivado um modelo para razdes ciclicas menores de 1/N
e um modelo para maiores que 1/N. Inicialmente modelou-se o iBC para trés
células em paralelo, apresentando-se suas funcoes de transferéncias de estado es-
tacionario e de pequeno sinal e em seguida derivou-se as equacoes generalizadas
que modelam o sistema, isto é, considerando um nimero N qualquer de células
em paralelo. Por fim, a modelagem matematica foi validada via simulacao PSIM,
através dos diagramas de resposta em frequéncia obtidos para modelo do sistema

e para o circuito de poténcia do conversor.




Capitulo 4

Analise das vantagens inerentes ao Conversor

Boost Entrelacado

Consideracoes Iniciais

Como ja abordada nesse trabalho, a associacdo em paralelo de conversores e o
entrelacamento dos sinais de controle implicam em alguns beneficios que fazem
esses conversores se tornarem uma topologia atraente para aplicacoes de alta
poténcia e alta corrente. Nesse capitulo analisa-se com mais detalhes algumas
das vantagens inerentes a esses tipos de conversores. A reducdo da ondulagédo
de corrente é discutida na secdo 4.1, posteriormente é apresentado o espectro
harmoénico da tensdo de saida. A andlise no dominio da frequéncia e as estratégias
de controle também sdo mostradas. As comparacoes feitas neste capitulo dizem

respeito a variacdo do numero de células em paralelo.

4.1 Caracterizacdao da Ondulacdo da Corrente de Entrada

Uma das principais caracteristicas dos conversores entrelacados é a reducdo de
ondulacoes. Trabalhos anteriores quantificaram a melhoria do sistema comparando
as formas de onda obtidas no entrelacamento com as formas de onda obtidas em um
unico conversor (Giral et al., 1997) ou em uma conexao paralela sincrona (Perreault
and Kassakian, 1997). No primeiro caso, a comparacdo é realizada considerando in-
dutores idénticos, enquanto no segundo caso os conversores sdo comparados com base
em energia armazenada indutiva idéntica. No trabalho aqui relatado, os conversores
entrelacados operam no modo de conducdo continua (MCC). A anélise comparativa da

ondulacdo é feita entre um conversor Unico e um entrelacado, considerando-se até trés

57
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células em paralelo.

A ondulacdo da corrente de entrada em um conversor boost no MCC foi apresen-
tada anteriormente no Capitulo 2. Esta ondulacdo é uma funcdo das tensoes de saida
e entrada (V, e V;,), do ciclo de trabalho (d), da frequéncia de chaveamento (f,) e da

indutancia de entrada (L) conforme descrito na equacao (4.1).

(Vo = Vin)(1 — d)

Al="—7%

(4.1)

Neste conversor, as tensoes de saida e de entrada estao relacionadas e dependem

do ciclo de trabalho, como segue:

‘/7Ln = V;)(]- - d) (42)

Assim, o ripple pode ser reescrito como:

d-(1—d)

Al =
Lf,

Vo (4.3)

Analisando a equacgéo (4.3) percebe-se que em um conversor boost de célula tnica,
a ondulacao s6 pode ser reduzida quando a indutancia ou a frequéncia de comutacéao é
aumentada. Quando mais células sdo adicionadas em paralelo e os pulsos sdo entrela-
cados, se o deslocamento de fase for definido de forma eficaz, uma expressiva reducédo
de ondulacdo é obtida. Uma menor ondulacdo reduz a interferéncia eletromagnética
conduzida e permite também reduzir os tamanhos dos elementos passivos usados nos

conversores (Chang and Knights, 1995).

Considerando um iBC de N células, o deslocamento de fase dos pulsos em 27 /N
rad é assim proposto afim de reduzir ou até mesmo cancelar a ondulacdo na corrente
de entrada. A defasagem entre as portadoras ndo sé implica na reducdo do ripple da
corrente de entrada, como também faz com que a frequéncia de chaveamento aparente
na saida seja aumentada N vezes em comparacdo com a frequéncia de cada célula.

Com o auxilio da ferramenta de software para simulacoes de circuitos elétricos PLECS,
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essa caracteristica é visualizada na Figura 4.1, na qual considera-se um iBC com N = 2,
onde sinais de disparo dos comutadores, (); e ()2, sdo defasados em meio periodo de
comutacdo. Neste caso, a frequéncia de chaveamento aparente na saida é aumentada
2 vezes em comparacao com a frequéncia de cada célula. Afim de evidenciar tal efeito,
ainda simula-se um iBC de trés células, como mostra o resultado da Figura 4.2, que

apresenta o efeito da multiplicacdo por N = 3 da frequéncia da corrente de entrada.

Assim, para o caso de iBC de N-células, a frequéncia é aumentada N vezes e dessa
forma é apresentada na equacdo (4.4) o ripple de corrente de entrada considerando tal

efeito:

a-(1—a)

Al =
LfsN

Vo (4.4)

O razdo ciclica aparente é definida como «. Embora o ciclo de trabalho real d seja a
relacdo entre o periodo ligado (7 ) e o periodo de comutagéo (7%), o ciclo de trabalho
aparente esta relacionado a frequéncia de chaveamento aparente observada na corrente
de entrada (i;,). Neste contexto, o ciclo de trabalho aparente pode ser expresso como
a relacdo entre o periodo ligado aparente em (7,,) e o periodo de comutacdo aparente

(7):

o= — (4.5

Ainda que seja comum encontrar conversores boost com apenas o indutor de en-
trada, a associacdo de componentes passivos ao indutor pode ser feita quando se deseja
uma corrente com baixa distorcdo harmoénica, aumentando-se a ordem do circuito atra-

vés da implementacdo de filtros LC ou LCL como proposto em da Silva (2017).

Sendo a energia armazenada em um indutor dada por (4.6), para um conversor

entrelacado a energia em cada indutor € obtida pela equacéo (4.7).

W, = £ (4.6)
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Figura 4.1: Correntes médias no iBC de 2-células
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Figura 4.2: Correntes médias no iBC de 3-células
(Obtida via simulacao PLECS).




4.2. Espectro harmonico da tensdo de saida 61

Logo, o aumento da frequéncia implica na reducdo da energia armazenada na
impedéncia do filtro por um fator de N? para a mesma onda de saida (Silva et al.,
2017). Dessa forma, com menores componentes passivos de filtro, a dindmica geral
do sistema também é aprimorada e um melhor desempenho é alcancado, como sera

averiguado na secdo 4.4.

A caracteristica de ondulacdo na corrente é apresentada na Figura 4.3. Como
pode ser visto, a ondulacdo diminui a medida que o nimero de células aumenta. O
que também se pode perceber é a influéncia da razao ciclica no valor da ondulacéo,
para o conversor boost com uma unica célula, por exemplo, o ripple méximo ocorre em
uma razao ciclica de 0, 5. O ripple é cancelado quando a razao ciclica é um maultiplo de
1/N, como mostrado na Figura 4.4, que apresenta as correntes nos indutores de um iBC

2-células para diferentes valores de razao ciclica.
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Figura 4.3: Variacdo de ondulacdo de corrente com o numero de células e razéo
ciclica. Adaptado de da Silva (2017).

4.2 Espectro harmonico da tensao de saida

Os processos de comutacdo empregados nos conversores de tensdo apresentam
altas taxas de variacao de corrente (di/dt) e altas taxas de variacao de tensao (dv/dt),

as quais estdo associadas a geracao de harmoénicos em conversores chaveados.
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Figura 4.4: Corrente nos indutores de um iBC 2-células para diferentes valores de
razao ciclica. (a) Considerando uma razao ciclica de 0,45. (b) Considerando uma
razao ciclica de 0,50. (c¢) Considerando uma razéao ciclica de 0,55.

A geracdo harmonica, no caso das altas taxas de variacdo de corrente, estd agre-
gada a corrente de entrada dos conversores que estdo chaveando em alta frequéncia,
gerando harmoénicos muiltiplos da frequéncia de comutacdo. Como visto no capitulo de
introducdo, para a associacdo em paralelo de dois conversores boost, cujos sinais de
comutacao sdo defasados em meio periodo de comutacao, tem-se que as componentes

harmonicas de ordem impar da corrente resultante sdo mitigadas.

Em contrapartida, os harmoénicos gerados pelas altas taxas de variacdo de tensao
dependem da variagcdo da amplitude da tensao, da frequéncia e dos tempos de comuta-
cdo. Estas variacOes de tensdo resultam em correntes de alta frequéncia, uma vez que
se traduzem em correntes de ruido conduzido através da carga e descarga das capaci-

tancias parasitas presentes nos conversores (Beltrame et al., 2012).

Muitas componentes harmonicas da tensao de saida sdo canceladas por causa do
entrelacamento dos sinais de controle. Através da Transformada Rdpida de Fourier
das formas de onda dos conversores entrelacados, é feita a andlise do espectro em
frequéncia, na qual é possivel estimar as amplitudes das componentes harmoénicas da
tensdo de saida. Em conversores entrelacados o espectro harménico tende a localizar as
bandas de harmonicos que nédo sdo cancelados em torno das frequéncias multiplas de

N vezes a frequéncia de chaveamento (Contreras, 2010). Verifica-se também que, para
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qualquer N, os harmonicos na frequéncia de chaveamento sdo zero.

Ainda que essa caracteristica ndo seja mostrada matematicamente, pode-se averigua-
la através da Figura 4.5, na qual é apresentada os espectros harmonicos da tensdo de
saida normalizada considerando um conversor boost classico e um iBC de duas, trés e

quatro células.
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Figura 4.5: Espectro harmonico da tensdo de saida para (a) N =1, (b) N =2, (c)
N=3e(d) N =4.

Na Figura 4.5 considera-se uma frequéncia de chaveamento f, de 20 kHz, uma
razdo ciclica de 0,4 e uma tensdo de saida normalizada. As caracteristicas do espectro
harmonico da tensdo de saida apresentada em conversores entrelacados sdo listadas a

seguir:

O entrelacamento nao afeta a amplitude da fundamental,

Nas bandas das frequéncias que nao sao multiplas de N - f, ha o cancelamento dos

harmonicos;

Os harmonicos em volta de N - f, ndo sdo cancelados;

A variacdo do numero de células N ndo afeta a amplitude dos harmoénicos ndo

cancelados.
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As tensbes de saida normalizadas, no dominio do tempo, sdo mostradas na Fi-

gura 4.6.

Voutl1/400

Vout2/400 0.2448 0.245 0.2452

.

Voutd/400

Voutd4/400

Figura 4.6: TensoOes de saida normalizadas para N =1, N =2, N =3e N = 4.

4.3 Analise da Dinamica do Modelo

As equacgoes (3.40) - (3.43) apresentam as funcoes de transferéncia para um iBC
N-células, que relacionam a razdo ciclica e a tensao de entrada com a tensao de saida e
a corrente no indutor. Verifica-se que a descontinuidade devida ao valor da razao ciclica
afeta a funcao de transferéncia do conversor, sendo que, para intervalos de d menores
que 1/N, a planta depende apenas da fracdo complementar d’ e para intervalos de razdo

ciclica maiores que 1/N, o modelo depende apenas de d.

A Tabela 4.1 apresenta os valores de fator de amortecimento e frequéncia natural
para um conversor boost convencional (uma célula) e um conversor boost entrelacado

com N células em paralelo.
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Tabela 4.1: Fator de amortecimento e frequéncia natural para um conversor boost
classico e um iBC N-células

Fator de Amortecimento | Frequéncia Natural

Boost Classico ¢ =VLC/2d,RC W1 = dg/V LC

iBC N-células | (y =+/LC/2d,v/NRC wp = duvV'N/VLC

Comparado ao conversor elevador cldssico, a frequéncia natural para o conversor
de N-células é maior em v/ N, enquanto o fator de amortecimento é menor em v/ N, para
ambos intervalos de razao ciclica. Por conseguinte, a resposta dindmica do conversor

entrelacado é mais rapida, porém mais oscilatdria.

Utilizando o software de simulagdo MATLAB e os parametros do conversor apre-
sentadas na Tabela 3.3, obtém-se a resposta ao degrau em malha aberta de G,,,,, (s)
para um iBC de uma, duas e trés células, como mostrado na Figura 4.7, na qual se
verifica a caracteristica da resposta dinamica do conversor com aumento do nimero de

células.
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Figura 4.7: Respostas ao degrau de G, ($).

Com N = 1 o tempo de acomodacao Ts é 0,623 milissegundos enquanto apresenta
0% de ultrapassagem do valor de tensdo em regime permanente. Para N = 3 o tempo
de acomodacgéo Ts é 0,339 milissegundos, isto é, o conversor com um arranjo de trés

células em paralelo é aproximadamente duas vezes mais rdpido comparado ao arranjo
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convencional. Para 3-células tem-se 3.23% de ultrapassagem. Em malha fechada (sis-
tema com compensacao), a dinamica é ainda mais rdpida quando comparada ao sistema

em malha aberta, como sera visto no item 4.4.4.

O ganho de velocidade que se tem € alto quando se varia de uma para duas células
boost, de duas células para trés células em paralelo, esse ganho diminui e assim suces-
sivamente. A Figura 4.8 apresenta a resposta ao degrau em malha aberta de G,,,,, (s),
agora considerando N variando de quatro a dez células de comutacdo em paralelo.
Os valores obtidos de tempo de acomodacao (Ts) e ultrapassagem percentual (%UP)
considerando a variacdo do niimero de células em paralelo sdo apresentados na Tabela
4.2.
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Figura 4.8: Respostas ao degrau de G, (s) para N =4,--- ,10.

Tabela 4.2: Tempo de acomodacéo (Ts) e Ultrapassagem Percentual (%UP)
considerando a variacdo do nimero de células em paralelo

| N | Tempo de acomodacio | Ultrapassagem Percentual |

1 0,623 ms 0%

2 0,407 ms 3,23%
3 0,339 ms 9,33%
4 0,383 ms 14,6%
5 0,365ms 19,1%
6 0,338 ms 22,8%
7 0,313 ms 26,0%
8 0,375 ms 28,7%
9 0,362 ms 31,2%
10 0,347 ms 33,3%
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A partir da Tabela 4.2 obtém-se as curvas das Figuras 4.9 e 4.10, que relacionam

Ts e %UP com o numero de células em paralelo.

Tempo de acomodagio — Logaritmo (Tempo de acomodacio)
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Figura 4.10: Ultrapassagem Percentual (%UP).

Com auxilio da ferramenta de andlise de dados Excel, é possivel estimar, através
de uma regressao linear, 0 modelo matemadtico que relacione Ts e %UP ao numero
de células de comutacao N. Utilizando linha de tendéncia logaritmica, a funcdo que

descreve o tempo de acomodacdo em funcdo de NV é dada pela equacdo (4.8).
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Ts(N) = —0,094 - In(N) + 0, 5278 (4.8)

O coeficiente de determinacéo, R?, varia de zero a um e é um indicador da quali-
dade do ajuste de uma linha de regressdo. Quanto mais proximo da unidade for o R?,
melhor serd o ajuste na equacao de regressdo, isto €, mais préximo € a regressdao dos

dados reais.

Assim, se otimiza o processo para se obter um sistema que atenda as especificagoes
de desempenho desejadas. Por exemplo, usando a funcdo 7's(/N), sabe-se que com
o entrelacamento de 50 células (/N = 50) se consegue um tempo de acomodacao de
aproximadamente 0,160 milissegundos. O mesmo pode ser feito para a ultrapassagem

percentual e a funcdo UP(N) é apresentada na equacio (4.9).

UP(N) = 15,606 - In(N) — 4, 7457 (4.9)

Vale ressaltar que as fung¢des Ts(N) e UP(N) sdo obtidas para os parametros espe-
cificados na Tabela 3.3. A dinamica do sistema varia com o valor da capacitancia e da

indutancia do sistema, como visto na Tabela 4.1.

4.4 Metodologia para desenvolvimento do controle

Para que se atendam as diversas condicoes de carga de um sistema alimentado por
um conversor Boost Entrelacado, podem ser usadas técnicas de controle que permitam

bom processamento de energia, corrente e tensao.

Na eletrénica de poténcia, em aplicagdes que envolvem sinais CC, os controladores
PI sdo preferidos (sem termo derivativo) quando aplica-se modulacdo por largura de
pulso. A ondulacéo de corrente de alta frequéncia, aliada a derivacdo, pode aumentar a
variabilidade e deteriorar o desempenho (da Silva, 2017). O projeto do controlador PI
é feito através da ferramenta computacional SISOTOOL do MATLAB. Esta ferramenta

simplifica a sintese dos controladores através de uma interface gréfica.

No projeto de controle de conversores estdticos, alguns critérios devem ser se-
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guidos para que a estabilidade e a resposta adequada do sistema em malha fechada
sejam garantidas. Os critérios para o projeto no dominio da frequéncia sdo definidos
conforme estabelece Barbi (2002). Para se garantir a estabilidade e uma resposta ade-
quada do sistema realimentado, procura-se manter a margem de fase do conversor entre
45° e 90°. Uma Margem de fase reduzida leva o sistema a apresentar elevado valor de
overshoot, por outro lado uma margem de fase muito elevada leva o sistema a ter uma
resposta transitoria lenta. Além disso, para que a resposta do sistema seja rapida, deve-
se tomar a frequéncia de cruzamento f, com o valor mais alto possivel. Quando f, se
aproxima da frequéncia de comutacdo, o conversor ndo pode ser mais tratado como
sistema continuo. Dessa forma, para este projeto, f. deve ser limitada de um décimo a
um quarto da frequéncia de comutacdo, conforme sugerido em Barbi (2002). Ademais,

nesta frequéncia, a inclinacdo da curva de ganho deve ser de -20 dB/Década.

4.4.1 Parametros utilizados para avaliacao do controle

Os parametros do conversor utilizados para avaliacao do controle sdo apresenta-

dos na Tabela 4.3, os quais garantem a opera¢do em MCC.

Tabela 4.3: Parametros do Conversor.

PARAMETRO | VALOR
Tensao de Entrada (V},,) 240V
Tensdo de Saida (V) 400V
Poténcia de Saida (P,) 400 W
Frequéncia de Chaveamento (f,) | 20 KHz
Indutancia (L, Lo, L3) 4mH
Capacitancia (C,) 1 pF

4.4.2 Controle de Corrente

Conforme € apresentado em Pomilio (1995), o controle pelo modo de tensao apre-
senta problemas de instabilidade e largura de banda reduzida. Como visto na equagéo
(3.42), a funcado de transferéncia da tensdo possui um zero no semiplano direito, o que
caracteriza um sistema de fase ndo minima, dessa forma o aumento da margem de fase
e de ganho pode néo ser suficiente para garantir a estabilidade do sistema (Assuncéo,
2014). Assim, sera aplicado o controle de corrente média no indutor, como mostra a

Figura 4.11, onde i;* é um valor de referéncia.
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Figura 4.11: iBC N-Células operando com PS-PWM e controlado pelo modo de
corrente.
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Figura 4.12: Malha de controle do conversor CC-CC controlado como fonte de
corrente.

O bloco PI representa o compensador a ser projetado cuja a funcdo de transferén-
cia serd dado por G.(s), o bloco PS-PWM representa o modulador por largura de pulso,
e sua funcdo de transferéncia é apresentada na equagéo (4.11), com c,, representando

a tensdo pico a pico da portadora.

G(s) = Kpsj Ky (4.10)
1

Gpmw(s) - C_ (411)
pk

As funcgdes de transferéncia em malha aberta sem e com o controlador sdo apre-

sentadas nas equacdes (4.12) e (4.13), respectivamente. O sensor H;(s) nesse caso é
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representado apenas pelo ganho do sensor de corrente utilizado.

FTMA(s) = —= - Gy, u(s) Hi(s) 4.12)
Cpk
Go(s) - FTMA(s) = @ : Ci -Gy, a(s)Hy(s) (4.13)
pk

A funcdo de transferéncia do controlador é dada em (4.14), para N = 2. A todos
os conversores que compoem a topologia entrelacada é aplicado a mesma metodologia

de controle.

2103
G.=433,1- y (4.14)

4.4.3 Avaliacdo da dindmica do sistema com controle de corrente

A Figura 4.13 mostra os diagramas de Bode em malha aberta do sistema compen-
sado para um iBC de uma, duas e trés células. E possivel verificar o aumento da largura
de banda a medida que se aumenta o numero de células. O compensador também ga-
rante o critério de margem de fase (M F' = 80°) e estabilidade para todos os conversores
analisados, porém ainda podem ser realizados ajustes na posicdo dos pélos e zeros do
controlador, para tornar a resposta dindmica ainda melhor. Portanto, para os converso-
res entrelacados, consegue-se aumentar a largura de banda sem aumentar a frequéncia

de comutacao.

Na resposta ao degrau, apresentada na Figura 4.14, é verificado que o aumento do
numero de células torna a resposta dinamica do conversor mais oscilatéria, como ana-
lisado anteriormente através da diminuicdo do fator de amortecimento. Para N = 3,
apesar de apresentar maior oscilacdo, quase ndo ha ultrapassagem do valor de referén-
cia. Se comparado as outras respostas, o arranjo com trés células pode vir a ser o mais
seguro e, a depender do sistema, isso se torna de grande relevancia na prética. A res-
posta ao degrau do sistema com compensacdo proporcional integral tende a unidade em

regime permanente, portanto, o sistema com compensacdo responde com erro nulo em
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regime permanente. Porém o aumento da velocidade da resposta néo se verifica para a
malha de corrente. Assim, na proxima secdo é proposta um controle cascata, com uma
malha de tensdo e uma malha de corrente, para que se possa avaliar a velocidade da

resposta do sistema compensado.
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Figura 4.13: Diagramas de Bode em malha aberta do sistema compensado.
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Figura 4.14: Respostas ao degrau.
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4.4.4 Controle de Corrente e Tensao — Controle em cascata

Para que a tensdo de saida seja controlada através do valor médio de corrente
no indutor do conversor emprega-se o controle em cascata. A Figura 4.15 mostra o
circuito elétrico utilizado nessa estratégia, onde i;* e v,* sdo os valores de referéncia.
Nesse caso, é incluida uma malha externa e lenta de controle de tensao, internamente
¢é utilizado um controlador de corrente do indutor. A malha de tensido fornece uma
referéncia de corrente para a malha interna de controle como mostra o diagrama de

controle da Figura 4.16.

i
iBC N-Células — >
Vin— | 14T CJ— Rc;ﬁVo
vst i — 1 "7

. L r
quantidades v v 010 &0 - [0y
_medidas | estratégia | m [T

de controle

Figura 4.15: iBC N-Células operando com PS-PWM com controle em cascata.
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H;(s) =

H,(s) =

Figura 4.16: Malha de controle de corrente e tensdo do conversor.

Em sistemas em cascata a planta de corrente pela razao ciclica pode ser simplifi-
cada conforme apresenta a equacao (4.15), como dada em Batschauer (2012). A fungéo
de transferéncia em malha aberta é dada conforme apresentada anteriormente no item

4.4.2.

(4.15)
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Entdo, primeiramente, é projetado o controlador da malha interna. E proposto
um Controlador Tipo II (PI+pdlo) e dessa forma obtém-se margem de fase e frequéncia
de cruzamento dentro dos critérios estabelecidos. O controlador G,.(s) é dado pela

equacao (4.16).

455+ 1,896 - 10°

Giels) = 1,365 - 1
() 2+ 1,348 - 1055

(4.16)

A funcao de transferéncia em malha fechada da planta de corrente é dada pela

equacao (4.17).

FTMF,(s) = (4.17)

Gic(5) - Gpum(s) - Giya(s)
1+ Gic(S) - Gpuwm(8) - Gia - Hi(s)

Devido a presenca do integrador na planta de controle de corrente, uma simplifi-
cacdo pode ser feita multiplicando o numerador e o denominador por s. Dessa forma
restard apenas o produto de s pelo termo 1 do denominador. Como apresentado em
Batschauer (2012), a frequéncia da malha externa é muito mais lenta que a malha in-
terna, fazendo s tender a zero, a expressao para a I'T'M F; da corrente € simplificada e

apresentada na equagdo a seguir:

1

FTMF;(s) = 0)

(4.18)

A planta de tensdo é dada pela equacgédo (4.19), que considera o valor médio da

razao ciclica e possui dindmica de primeira ordem.

NRd,

= 1
sRC +1 (4.19)

G'UoiL (S)

Assim, a funcdo de transferéncia de malha aberta para a malha de tenséo é descrita

na equacao (4.20):



4.4. Metodologia para desenvolvimento do controle 75

FTMA,(s) = Gue(s) - FTMFE;(s) - Gy, (8) - Hy(8) (4.20)

Para esta planta é também projetado um Controlador Tipo II, que é apresentado

na equacao (4.21):

s + 2509
_ 21
Cels) = 1905 5776 343 - 1075 421

4.4.5 Avaliacdo da dinamica do sistema com controle em cascata

Utilizando o MATLAB, a resposta ao degrau do sistema compensado é mostrada
na Figura 4.17, na qual se verifica que a resposta dinamica do conversor entrelacado é

mais rdpida em comparacdo a um conversor boost convencional.
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Figura 4.17: Respostas ao degrau.

Com N = 1 o tempo de acomodacao Ts é 0,573 milissegundos enquanto que para
N = 3 o tempo de acomodacdo Ts é 0,143 milissegundos, isto é, o conversor com um
arranjo de trés células em paralelo é quatro vezes mais rapido comparado ao arranjo
convencional. Com N = 2, o tempo de acomodacao é de 0,255 milissegundos, sendo

este arranjo duas vezes mais rdpido quando comparado ao arranjo com uma célula.
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Como dito anteriormente, em malha fechada (sistema com compensacao), a dindmica
¢ ainda mais rdpida quando comparada ao sistema em malha aberta, sendo obtido
anteriormente um Ts de 0,339 milissegundos para N = 3, aproximadamente 2,4 vezes
mais lento quando comparado ao sistema com compensacdo. A resposta ao degrau do
sistema com compensacao ainda tende a unidade em regime permanente, portanto, o

sistema com compensacdo responde com erro nulo em regime permanente.

Os diagramas de Bode em malha aberta do sistema compensado para um iBC de
uma, duas e trés células sdo apresentados na Figura 4.18 e verifica-se o aumento da
largura de banda a medida que se aumenta o numero de células. Portanto, para os con-
versores entrelacados, consegue-se aumentar a largura de banda, e consequentemente
a velocidade da resposta, sem aumentar a frequéncia de comutacdo. O compensador
ainda garante o critério de margem de fase (M F = 80°) e estabilidade para todos os
conversores analisados, atendendo, portanto, as especificacoes de desempenho estabe-

lecidas na secdo 4.4.
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Figura 4.18: Diagramas de Bode em malha aberta do sistema compensado.
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Observacoes finais

As principais contribuicoes do conversor estudado nesse trabalho foram apresen-
tadas neste capitulo. Elas estdo relacionadas ao aumento da performance dina-
mica do conversor sem necessidade de aumentar a frequéncia de chaveamento.
Quando comparado aos conversores elevadores cldssicos, a ondulagdo de cor-
rente obtida no iBC é reduzida expressivamente, além de aumentar a frequéncia
de comutacdo, o que implica em menores elementos passivos no circuito, uma
vez que energia armazenada na impedancia do filtro também é reduzida. Outra
vantagem do uso do iBC é a mitigacdo de componentes harmoénicas nas bandas
de frequéncias que ndo sdao multiplas de N - f,. Além disso, para o conversor
de N-células a frequéncia natural é maior e o fator de amortecimento ¢ menor
quando comparados aos valores obtidos para um boost convencional, tornando a
resposta dindmica do conversor entrelacado mais rdpida. O aumento da largura
de banda também ¢é verificado, fazendo com que essa topologia seja cogitada em

aplicacdes de alta performance dinamica.




Capitulo 5

Conclusoes

Uma modelagem generalizada do conversor Boost Entrelacado de N-células, usando
a técnica de espaco de estados médio, € apresentada neste trabalho. Os modelos CC e
CA do conversor sdo derivados incluindo a descontinuidade apresentada na razéo ci-
clica. Com o modelo matemdtico obtido para qualquer nimero de células de comu-
tacdo, pode-se projetar o conversor para atender as especiacoes de desempenho para
qualquer intervalo de razao ciclica, ausentando a necessidade de se obter os modos de
operacdo para cada um dos intervalos. Através do equacionamento do modelo para
N-células pode-se comprovar as vantagens apresentadas para a topologia entrelacada,
como componentes passivo dos filtros menores, uma vez que a energia armazenada no
indutor é inversamente proporcional ao quadrado do niimero de células em paralelo, e
a diminuicdo do ripple da corrente, ja que a frequéncia de chaveamento é aumentada NV
vezes. Além disso, o entrelacamento das células implica no cancelamento dos harmo-
nicos de saida nas bandas das frequéncias que nao sdo multiplas de N - f,. Pode-se
comprovar ainda, via modelagem matemadtica, a influéncia do niimero de células na
performance dinamica do conversor, através da analise do fator de amortecimento e da
frequéncia natural, sendo também averiguada pela resposta ao degrau obtida em simu-
lacdo. De posse da funcéo de transferéncia de pequenos sinais para N-células, pode-se
elaborar uma estratégia de controle que melhore ainda mais a performance dindmica

do conversor.
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5.1 Propostas de trabalhos futuros

Como propostas de continuidade deste trabalho sdo sugeridas:

Implementar um conversor boost entrelacado controlado digitalmente;

Caracterizar a limitagdo da frequéncia de amostragem e do numero de niveis;

Demonstrar como melhorar o desempenho de controle digital sem aumentar a
frequéncia de chaveamento, através do controle de corrente multisampled (con-

troladores de corrente com varias amostras);

Investigar as limitacdes da largura de banda do loop de controle, visando a me-

lhoria da banda-passante para aplica¢des de alta performance.

5.2 Contribuicao do Trabalho de Dissertacao

A principal contribuicdo atribuida a esta dissertacdo diz respeito a obtencao de
modelo generalizado e unificado para qualquer intervalo de razdo ciclica, isto é, um
modelo que descreve a operacdo do conversor boost entrelacado considerando a des-
continuidade apresentada na razéo ciclica, descartando a necessidade de obter as equa-
¢oes de estado matriciais do modelo chaveado. A partir da metodologia para obtencédo
da modelagem matemadtica generalizada para qualquer nimero de células e intervalo
de razdo ciclica, facilita-se as andlises qualitativa e quantitativa do conversor boost en-
trelacado generalizado elucidando as principais contribuicées dessa topologia dada a

variacdo do numero de células em paralelo.

A pesquisa apresentada nessa dissertacdo e as contribui¢oes obtidas culminaram
em um trabalho técnico-cientifico, listado abaixo, publicado nas conferéncias SPEC
(IEEE Southern Power Electronics Conference) e COBEP (Bragzilian Power Electronics Con-

ference) e apresentado em Dezembro de 2019 em Santos — SP.

e L. K. M. Pereira, S. I. Seleme and J. L. da Silva. Generalized Mathematical Mo-
del for an N-cell Interleaved Boost Converter. In 2019 IEEE 15th Bragzilian Power
Electronics Conference and 5th IEEE Southern Power Electronics Conference (CO-
BEP/SPEC), pp. 1-6, Santos - SP, 2019.



Bibliografia

A. Ahmed. Power Electronics for Technology. Prentice Hall, 1999.

R. L. Andersen. Sistema de interligacdo entre médulos geradores de energia a partir de
células a combustivel do tipo pem e um banco de baterias. Dissertacdo de mestrado,

Universidade Federal de Santa Catarina, 2006.

L. Asiminoaei, E. Aeloiza, P. N. Enjeti, and F. Blaabjerg. Shunt active-power-filter topo-
logy based on parallel interleaved inverters. IEEE Transactions on Industrial Electro-
nics, 55(3):1175-1189, Marco 2008. doi: 10.1109/TIE.2007.907671.

M. R. Assuncdo. Estudo e implementacdo de um conversor cc-cc boost entrelacado
em regime de conducdo continua. Dissertacdo de mestrado, Universidade Federal de
Minas Gerais, 2014.

I. Barbi. Eletrénica de Poténcia: Projeto de Fontes Chaveadas. Ed. do autor, Florianépolis:
[S. n.], 2002.

I. Barbi. Modelagem de conversores CC-CC empregando modelo médio em espago de esta-
dos. Florianodpolis: [S. n.], 2014.

A. L. Batschauer. Controle de Conversores Estdticos. Universidade do Estado Santa Cata-

rina, Joinville, 2012.

D. F. Bau. Estratégias de modulacdo pwm e controle aplicadas ao conversor multinivel

modular. Dissertacdo de mestrado, Universidade Federal do Pampa - Unipampa, 2018.

F. Beltrame, L. Roggia, L. Schuch, and J. R. Pinheiro. Emi conduzida gerada por conver-
sores estdticos aplicados a correcdo do fator de poténcia. SBA: Controle Automagdo
Sociedade Brasileira de Automatica, 23(1):1-13, Fevereiro 2012. ISSN 0103-1759.

80



Bibliografia 81

B. Bose. Power Electronics in Renewable Energy Systems and Smart Grid: Technology
and Applications. IEEE Press Series on Power Engineering. Wiley, 2019. ISBN
9781119515647.

H. Braga and I. Barbi. Conversores estdticos multiniveis—uma revisdo. SBA Controle
Automagdo, 11, 2000.

P. A. Castro, M. H. d. S. Alves, J. H. D. Pinto, B. d. J. C. Filho, and S. I. Jr. Desen-
volvimento de um modelo matemadtico unificado para o conversor boost entrelacado.

International Conference on Industry Applications - INDUSCON, 1:1-6, 2018.

C. Chang and M. A. Knights. Interleaving technique in distributed power conversion
systems. IEEE Transactions on Circuits and Systems I: Fundamental Theory and Appli-
cations, 42(5):245-251, Maio 1995. doi: 10.1109/81.386158.

S. Contreras. Inversores entrelacados aplicados a sistemas de energia ininterrupta. Dis-

sertacdo de mestrado, Universidade Federal de Minas Gerais, 2010.

R. Crews. An-1820 LM5032 Interleaved Boost Converter. Texas Instruments, 5 2013.
Rev. A.

J. da Silva. Design and Control of a Multicell Interleaved Converter for a Hybrid
Photovoltaic-Wind Generation System. Tese de doutorado, Universidade de Toulouse,
2017.

R. C. da Silva, S. M. de Souza, G. L. dos Reis, V. Ricardi, and J. L. da Silva. Control design
of a synchronous generator of a horizontal axis wind turbine. In IEEE 8th International

Symposium on Power Electronics for Distributed Generation Systems (PEDG), pages 1-8,
Abril 2017. doi: 10.1109/PEDG.2017.7972520.

L. S. Garcia. Controle Inversor dual de tinico estdgio aplicado ao gerenciamento de energia
através de um modulo fotovoltaico e uma célula a combustivel. Tese de doutorado,

Universidade Federal de Uberlandia, 2014.

D. Garth, W. Muldoon, G. Benson, and Costague. Multi-phase, 2 kilowatt, high voltage,
regulated power supply. IEEE Power Electronics Specialists Conference, pages 110-116,
1971.

R. Giral, L. Martinez, J. Calvente, R. Leyva, and E. Vidal-Idiarte. Self-oscillating in-

terleaved boost regulator with loss free resistor characteristic. In IEEE International



Bibliografia 82

Symposium on Circuits and Systems (ISCAS), volume 2, pages 825-828, Junho 1997.
doi: 10.1109/1SCAS.1997.621840.

O. Hegazy, J. Van Mierlo, and P. Lataire. Analysis, modeling, and implementation of
a multidevice interleaved dc/dc converter for fuel cell hybrid electric vehicles. IEEE
Transactions on Power Electronics, 27, 2012. doi: 10.1109/TPEL.2012.2183148.

N. Jantharamin and L. Zhang. Analysis of multiphase interleaved converter by using
state-space averaging technique. In 6th International Conference on Electrical En-
gineering/Electronics, Computer, Telecommunications and Information Technology, vo-
lume 01, pages 288-291, 2009. doi: 10.1109/ECTICON.2009.5137010.

S. Kolluri and N. Narasamma. Analysis, modeling, design and implementation of ave-
rage current mode control for interleaved boost converter. pages 280-285, 2013.
ISBN 978-1-4673-1790-0. doi: 10.1109/PEDS.2013.6527029.

H. Liu, K. Ma, and F. Blaabjerg. Device loading and efficiency of modular multilevel
converter under various modulation strategies. In IEEE 7th International Symposium
on Power Electronics for Distributed Generation Systems (PEDG), pages 1-7, Junho
2016. doi: 10.1109/PEDG.2016.7527104.

K. Matsui, M. Asao, F. Ueda, K. Tsuboi, and K. Iwata. A technique of parallel-connections
of pulsewidth modulated npc inverters by and using current sharing reactors. In Pro-
ceedings of IECON ’93 - 19th Annual Conference of IEEE Industrial Electronics, volume 2,
pages 1246-1251, Nov 1993a. doi: 10.1109/IECON.1993.339245.

K. Matsui, Y. Murai, M. Watanabe, M. Kaneko, and F. Ueda. A pulsewidth-modulated
inverter with parallel connected transistors using current-sharing reactors. IEEE Tran-
sactions on Power Electronics, 8(2):186-191, Abril 1993b. doi: 10.1109/63.223970.

S. Muthusamy, V. Gowrishankar, P. Meenakumari, S. Raghavendran, M. Koushik, K. Sa-
sikumar, and Arun. Modeling and analysis of two phase interleaved boost dc to dc

converter for renewable energy applications. 5:7145-7152, 10 2018.

E. Nazeraj, O. Hegazy, and J. Van Mierlo. Modeling and control of interleaved dc/dc
boost converters via energy factor approach. In 2017 Twelfth International Conference
on Ecological Vehicles and Renewable Energies (EVER), pages 1-8, Abril 2017. doi:
10.1109/EVER.2017.7935930.



Bibliografia 83

D. Newlin, R. Ramalakshmi, and S. Rajasekaran. A performance comparison of inter-
leaved boost converter and conventional boost converter for renewable energy ap-
plication. pages 1-6, 2013. ISBN 978-1-4673-2592-9. doi: 10.1109/ICGHPC.2013.
6533924.

D. J. Perreault and J. G. Kassakian. Distributed interleaving of paralleled power conver-
ters. IEEE Transactions on Circuits and Systems I: Fundamental Theory and Applications,
44(8):728-734, Ago 1997. doi: 10.1109/81.611269.

J. A. Pomilio. Fontes Chaveadas. FEEC, Faculdade de Engenharia Elétrica e de Compu-
tacdo Departamento de Sistemas e Energia (UNICAMP), 1995.

N. Rocha. Associacdo em Paralelo de Conversores Estdticos com Barramento CC. Tese de

doutorado, Universidade Federal de Campina Grande, 2010.

L. Shenoy, C. Nayak, and R. Mandi. Design and implementation of interleaved boost
converter. International Journal of Engineering and Technology, 9:496-502, 07 2017.
doi: 10.21817/ijet/2017/v9i3/170903S076.

H. . Shin, E. . Jang, J. . Park, H. . Lee, and T. A. Lipo. Small-signal analysis of multiphase
interleaved boost converter with coupled inductors. IEE Proceedings - Electric Power
Applications, 152(5):1161-1170, Set 2005a. ISSN 1350-2352. doi: 10.1049/ip-epa:
20045275.

H. . Shin, J. . Park, S. . Chung, H. . Lee, and T. A. Lipo. Generalised steady-state analysis
of multiphase interleaved boost converter with coupled inductors. IEE Proceedings
- Electric Power Applications, 152(3):584-594, Maio 2005b. ISSN 1350-2352. doi:
10.1049/ip-epa:20045052.

J. Silva, G. Reis, R. Mario da Silva, S. Jr, T. Meynard, and A. Llor. Design, modeling
and identification of the generation side converter in an 11.7 kw wind/photovoltaic
hybrid renewable generation system. In IEEE 8th International Symposium on Power
Electronics for Distributed Generation Systems (PEDG). IEEE, 2017. doi: 10.1109/
PEDG.2017.7972548.

P. d. A. Sobreira Junior. Conversor cc-cc boost entrelacado aplicado no processamento
da energia de arranjo solar fotovoltaico. Dissertacdo de mestrado, Universidade Fe-

deral de Juiz de Fora, 2011.



Bibliografia 84

X. Zhang and J. W. Spencer. Study of multisampled multilevel inverters to improve
control performance. IEEE Transactions on Power Electronics, 27(11):4409-4416, Nov
2012. doi: 10.1109/TPEL.2012.2187313.



Apéndice



Apéndice A

Publicacao

Este apéndice diz respeito ao trabalho publicado e submetido ao longo do periodo

de pesquisa de mestrado.

86



Generalized Mathematical Model for an N-cell
Interleaved Boost Converter

1®* Luana K. Melgaco Pereira

204 Seleme 1. Seleme Jr.

3" Jodo Lucas da Silva

Department of Electronic Engineering Department of Electronic Engineering Department of Electronic Engineering

Federal University of Minas Gerais
Belo Horizonte, MG, Brasil
luanakrugerk @ gmail.com

Abstract—This paper presents a generalized model for an
N-cell interleaved boost converter (iBC) by using state-space
averaging technique. The steady-state and small-signal models
of the converter have been developed including the discontinuity
shown in the duty-cycle. The validation of the obtained model
and a frequency domain analysis are also developed, as well as
the ripple characteristic in converter input current is presented
for a variation of the number of cells in parallel.

Index Terms—Generalized model, Interleaved Boost Converter,
small-signal modeling, state-space averaging technique.

I. INTRODUCTION

In several applications, considering a wide range of power
and switching frequencies, a series or parallel association of
switching cells in power electronics is adopted. The structure
of interleaved converters (parallel association of DC-DC con-
verters) was originally proposed in [1] as a way of overcoming
the technological limitations of components. These topolo-
gies reach higher voltage and/or current operational values,
as well as increase the apparent switching frequency and,
consequently, the reduction in filtering passive components,
since they do not have to support high currents, like those
that would circulate in converters without parallelism.

The interleaved power conversion is the interconnection
between multiple switching cells with the exact frequency and
duty-cycle, but different switching instants [2]. The interleaved
converters adopt the Phase Shifted Pulse Width Modulation,
PS-PWM, to reduce or cancel the ripple by phase shifting the
pulses by 27/N, where N is the number of switching cells.
Due to the interleaving of the control signals several harmonic
components of the output voltage are canceled, thus the THD
of the output voltage is smaller compared to that obtained in
parallel converters without interleaving.

Investigations about the advantages of the interleaving tech-
nique in the literature mostly involve the use of an Interleaved
Boost Converter (iBC) topology. Previous studies, such as in
[3] and [4], had proposed the modeling of this converter for
a limited number of cells, by using the state-space averaging
technique. In [2] and [5] a frequency response analysis and
development of control strategies is presented. As the number
of converter cells increases, the analysis and investigation of
the operational characteristics in the steady and transient states
of the converter becomes more difficult. Although in [6] a
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generalized modeling for the iBC using the state-space model
is proposed, only one fixed duty-cycle interval is considered. In
order to obtain the average model of the converter, the discon-
tinuity presented for the duty-cycle value must be considered
since there are two different average models for duty-cycles
lower and higher than % [3].

Thus, the goal of this paper is to determine the steady-
state (DC) and dynamic (AC) models for an interleaved Boost
converter operating in CCM, using the state-space averaging
technique, for any number of cells, including discontinuity
presented in the duty-cycle, without having to obtain the state
matrix equations of the switched model. The validation of
the obtained model and a frequency domain analysis are also
presented, as well as the characterization of the input current
ripple is made for a variation of the number of cells in parallel.

II. PRINCIPLE OF OPERATION

The topology for the Interleaved Boost Converter is pre-
sented in Fig. 1, which illustrates N parallel step-up converters.
The iBC operating principle is similar to an ordinary boost
converter. For high power applications the interconnection
of parallel converters is recommended [7], in which the
interleaved mode brings more benefits to the operation, as
previously said.
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Fig. 1: Topology of an N-cell interleaved boost converter.

The principle of operation of this converter is based on the
imposition of a charge rate and transfer of energy through a
magnetic circuit. The understanding of its performance begins
with the analysis of each cycle of operation. During the period



in which the switch is conducting, the input inductor is directly
connected to the DC-source increasing the energy stored in its
magnetic circuit, just as the current in the inductor increases
linearly with time, considering the high frequency switching.
The current in the diode is zero, since it is reverse-biased.
When the switch is turned off, the current in the inductor
can not change immediately, so the diode is forward-biased
and provides a path for the current, which keeps flowing in
the same direction, charging the DC-link capacitor increasing
the output voltage. This current will flow until the switch is
turned back on, increasing the inductor current (continuous
conduction mode, CCM) or until it reaches zero, discharging
completely the energy stored in the magnetic circuit (discon-
tinuous conduction mode, DCM).

As in CCM, a better use of the energy components happens
with lower conduction losses and lower input ripple [2], in
this study a converter operating in CCM is considered.

II1. 1IBC MATHEMATICAL MODEL

The mathematical model of iBC is derived using the state-
space averaging technique. The representation of the system
in the state-space averaging method, characterized by the
state equations of charge and discharge of energy of the
inductor, results from the combination of the stages as a
function of the duty-cycle d7,, which determines the time
that inductor stores energy, and (1 —d)T, which characterizes
the complementary stage. Thus, it is necessary to first obtain
the converter state equations at each step of operation, i.e.,
the switched model is required, which describes its operation
based on the states of the switches and is obtained using the
state space representation as described in (1).

y=Cix+ E;u M

where the vectors x and wu are given by = =
liry ir2 iLN o] , u = [vin] , and the superscript
(") indicates transposed vector. The index ¢ in the state
and input matrices indicate the mode of operation that such
matrices represent. The modes of operation are defined by the
duty-cycle and therefore by the period in which the switches
are in the conduction state and in the non-conduction state.

A. Discontinuity moment presented in the development of the
mathematical model

In order to obtain the modes of operation, the discontinuity
shown in the interleaved converters must be considered for
the chosen duty-cycle value. For example, considering an iBC
with two cells in parallel, the voltages in the switches are
shown in Fig. 2, where ); = 0 when the switch is opened
and (); = 1 when the switch is closed, where @); are the active
function of the switches and 7 = 1,2. The operating modes
are set according to the states of the switches. For a duty-cycle
lower than % modes 2 and 4 are the same and relate to the
instant the switches, )1 and (), are in the non-conduction
period. For a duty-cycle higher than % modes 2 and 4 are
also equal, but now consider the instant that the switches are

in the conduction period. Thus, the states matrices Ay and
A, which represent such modes of operation are different
depending on the duty-cycle range chosen, i.e., there are two
different models for duty-cycle lower and higher than % [3].

d< ¥
MODE 1| MODE 2 | MODE 3 | MODE 4 |
Ql=1|Ql=0|Q1=0|Q1=0
o |2=0]@=0]|02=1]q=0
=}
= T,/2 T, 3T,/2
¥
5 d>"%
| MODE 1| MODE 2 | MODE 3 | MODE 4 |
1
Q=1 |Q1=1|Q1=0]| Q1=1
Q2=0 | Q2=1|Q2=1] Q=1
0 T,/2 T, 3T,/2
Period

Fig. 2: Switches voltage for d < % and d > %

To obtain the average model, the state matrix used according
to the switches states is analyzed. Therefore, a set of linear
equations for the equivalent circuits in each mode is developed
by Kirchhoff’s laws.

B. Non-linear Average Model

Considering that all the switching cells carry equal average
current and are operated at the same duty-cycle and based on
the waveforms of the inductors currents of a N-cell interleaved
converter shown in Fig. 3, (2) and (3) is derived.

dop—1=d 2
1
N

Where £ = 1,2,...,N and d is the duty-cycle in the
switching cycle considered.

dop = — —d 3
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—
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Fig. 3: Inductors Currents of an N-cell interleaved Boost converter. Adapted
from [6].

The average state space model in a specific cycle can be
written as shown in (4), in which the state and input matrices,
A and B, respectively, represent the weighted sum of these
matrices in each mode of operation of the converter, given by
A; and B;, where i =1,2,--- |2N.



T = Ax + Bu 4)

When determining (4), based on the current waveforms of
Fig. 3 one obtains:

2N

A=) did 5)
=1
2N

B=> d;B (6)
i=1

The complement of the duty-cycle, d’, is defined as
(% — d). Using (2) and (3) on (5) and (6), state matrices
of the average state space model can be written as (7) and (8)
as shown in [6].

N N
A=dy Apr +d7) Az ™
k= k=
;,_/ Hl/_/
[e5] a2
N N
B=dy By1+d)_ By 8)
k= =
1 k=1
B1 B2

The generalized input matrix of the N-cells interleaved
Boost converter is derived in (9). In order to simplify the
equations of the model, since they present a discontinuity for
different duty-cycles, as already mentioned, the variable d,, is
introduced. This variable assumes the value d’ for duty-cycles
lower than % and, for duty-cycles higher than % it assumes
the value d. In the equation (9), the identity matrix of size N

is denoted by 1.

(H)Iy e %
e R ©)
da 1
c RC d (N+1)x(N+1)
d', ford
d, = , ford<0,5 (10)
d, ford>0,5

Thus, a way of obtaining the average matrices for any
number of cells or duty-cycle interval is presented, without
the need to obtain the matrices in each mode of operation
of the switched model. As established in [8], it is essential
that in the power stage of the interleaved boost converter, the
inductors and diodes should be identical to all cells. Therefore,
L =1L, =Ly =---= Ly. The average output matrix is the
same as shown in the modes of operation of the switched

model and given by B = [1/L 1/L 0] /(N+1)X1'

C. Linearized Small-Signal Model

In steady state, the average current variations on the inductor
and voltage on the capacitor are zero, i.e., t = X and X = 0.
Resulting in the system of equations in (11).

Y =CX (D

{gAX+BUO

where X and Y are the steady-state state and output vectors.

Isolating the X and replacing it in Y, resulting in the static
gain transfer function [9] of the converter in (12).

X =-A"'BU
{Y— (—CcA'B)U (12)

The matrices A and B are calculated in (7) and (8),
respectively. The static gain transfer functions are given by
the system of equation in (13).

Irq 1
Iro Vv
X=|:|=—"1n__ 13
T'L-FNRd% ( )
Itn
Vo NRd,

The analysis done above concerns the behavior of the sys-
tem for quiescent operating point, through static gain transfer
functions related to steady state values (DC). In order to
determine the dynamic response of the system, small signal
analysis is used, resulting in the frequency domain transfer
function through the Laplace Transform [9]. The foundations
of this analysis is to study perturbations about the quiescent
operating point.

To investigate the small-signals behaviour, perturbations in
the input voltage, in the duty-cycle and in the states are
introduced, as shown by the set of equations in (14), where
the steady-state or DC term is represented in capital letters,
the ~ (tilde) quantity represents the AC term or small-signal
perturbation.

r=X+7
y=Y +y
d=D+d a4
u=U+1u

The AC model obtained is described as follows, where o,
g, f1 and By are defined in equations (7) and (8) in the
previous section.

X+i(t) = {[D+d®)] ar + [P = d(t)] aa} X +(8)] +
{ [D + J(t)} By + [D/ - J(t)} BY U +at)] (5)

In equation (16) the existence of terms of first and second
order is verified. The AC variations are small in magnitude



compared to the DC quiescent values, therefore the product
of the small-signal terms will be neglected.

2(t) = AZ(t) + Bu(t) + [(a1 — a2) X + (B1 — B2)Ud(t)+
15t order AC terms ~
(a1 — a)Z(t) + (b1 — B2)a(t)]d(t) (16)

2nd order AC terms (non—linear)

The linearization by constructing a small-signal model is
shown in (17), which is used to obtain the small signal transfer
functions.

I(t) = AZ(t) + Ba(t) + Bad(t) (17)
where
N N
Ba=Y (Ag-1—Ax) X + Y (Bar-1— Bau)U (18)
k=1 k=1

Applying the Laplace Transform in (17), results in the
system of equations in the frequency domain in (19).

#(s) = [(sT— A)'B (sI — A)'By] [17@(5)] (19)

d(s)

Thus, in equation (19) we can obtain the transfer functions
that describe the behavior of the converter in face of variations
in the input voltage and variations in the duty-cycle. The
transfer functions are presented in equations (20) - (22) for
an N-cell converter, considering duty-cycle lower and higher
than % (for rp, = 0).

G = (= LT o)
vovin = 5 dy 2+ s% + ngf
7 Vi Nd, L
Chrad = 79(8) - dg . s2 +5Ri§+ szci . <1 SNRd%)
(21)
G .= LL — Vin ]XdCQE 2 ¢
wt =) =0 +sk o+ A& '(NRdg “Ncgz))

IV. VALIDATION OF CONVERTER PLANT

The mathematical modeling of the system can be validated
by comparing the frequency response of the electrical circuit
with the response obtained with found plants. To that purpose,
we use a feature of the electric simulator PSIM which allows to
extract the transfer function from a disturbance. This feature,
known as AC Sweep, performs an AC frequency scan and
returns the plant bode diagram.

The PSIM schematic of the two-cell iBC circuit is shown
in Fig. 4 and the converter specifications are shown in Table
I. To validate the input-to-output transfer function G, (),
for example, a disturbance (a sinusoidal source) was inserted
in series with the input voltage, as also shown in Fig. 4. The

L2 Gvovi_real
oYy D’T @
L1
Vin ° Y D’J
- | disturbance Load
% 0a
C) Co —= R

TTT
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Transfer function block

Fig. 4: iBC circuit used to validate the input-to-output transfer function.

TABLE I: iBC Parameters

PARAMETER VALUES
Input voltage (Viy,) 160 V
Output voltage (Vo) 400 V
Output power (Fp) 400 W

Switching frequency (fs) 20 kHz
Inductance (L1, Lo) 4 mH
Capacitance (Cp) 1 puF

value used for the amplitude of the disturbance is 1% of the
input voltage.

To monitor the output voltage, the AC sweep probe was
placed at the output location and named G'VoVi_real. To
compare the plants found in section III with the model that
PSIM generates for the circuit, the s-domain Transfer Function
block was added, in which the transfer function G,,,,, (s)
coefficients are inserted. This block receives as input signal
Vin which passes through the frequency domain transfer
function and returns the GV oVi_model response.

The frequency responses generated by the power circuit and
the s-domain Transfer Function block are shown in Fig. 5,
validating the model obtained in section III.

V. DYNAMICS ANALYSIS OF THE MODEL

Table II shows the damping ratio and natural frequency
values for a conventional boost converter (one cell) and a N-
cell interleaved boost converter.

TABLE II: Damping ratio and Natural frequency for a conventional boost
converter and a N-cell parallel iBC

Damping Ratio Natural Frequency

Boost Converter ¢1 =VLC/2d, RC wn1 = dg/VLC

N-cell iBC (N = VLC/2d:v/NRC
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Fig. 5: Comparison between the diagrams generated by the s-domain
Transfer Function block and generated by the power circuit.

Compared to the classical converter, the natural frequency
for the N-cell converter is higher by v/N, while the damping
ratio is lower by /N, for both duty-cycle ranges. Therefore,
the dynamic response of the interleaved converter is faster
but more oscillatory. Using MATLAB simulation software, the
step response of G, ,, is obtained for a one, two and three
cell iBC, as seen in Fig. 6, which shows the dynamic response
characteristic of the converter with increasing number of cells.
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Fig. 6: Step responses of Gy, v;,, ().

A. Compensated system dynamics

Fig. 7 shows the open-loop Bode diagrams of the compen-
sated system for a one, two and three cell iBC, also obtained
via MATLAB simulation. The bandwidth increases as the
number of cells increases.

In the step response shown in Fig. 8, it is verified that
increasing the number of cells makes the dynamic response of
the converter more oscillatory, as previously analyzed by de-
creasing the damping ratio. Although there is more oscillation,
the overshoot is lower compared to the one cell converter. If
compared to other responses, the arrangement with three cells
may prove to be the safest and, depending on the system, this
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Fig. 7: Bode diagrams in open-loop system compensated.

becomes of great relevance (in practice). The step response
of the proportional-integral compensated system approaches
unity in the steady-state, therefore, the compensated system
responds with zero steady-state error.
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Fig. 8: Compensated closed-loop step response.

B. Input current ripple characteristic

As an example, a two-cell iBC is analyzed in this section.
The simulated result of the interleaved boost converter is given
by Fig. 9, in which the waveforms of the input current and the
currents in the inductors are shown. Two switches are provided
the gate signal which is out of phase by 7 rad. The effect of
the interleaved operation is checked graphically: the decrease
of the input current ripple amplitude.

In addition to ripple reduction, phase shifting the pulses
causes the apparent switching frequency in the output is
increased N times compared to each cell’s frequency, as seen in
Fig. 9. For the case of N-cell iBC, the frequency is increased
N times. In this way, the equation can be presented for the
input current ripple of the interleaved step-up converter:
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Fig. 9: Two-cell iBC currents.

where « is the apparent duty-cycle. Although the real duty-
cycle d is the relation between T,,, and T, the apparent duty-
cycle is related to the apparent switching frequency noticed
in the input current. The apparent duty-cycle is then obtained
by the relation between the apparent switch-on (7,,,) and the
apparent switching period (7).

Since the energy stored in an inductor is given by F =
%I 2L, for an interleaved converter the energy in each induc-
tor is obtained by equation (24).

ﬁ 2 L 2
B = ( N ) . I L L
Ty T e

As a consequence, the energy stored in the filter impedance
can be reduced by a factor of N? for the same output
ripple, due to the higher output frequency [10]. With smaller
filter’s passive components, the system overall dynamics is
also improved and a better performance is achieved.

The current ripple characteristic is shown in Fig. 10. This
decreases inversely as the number of cells increases, but
the duty-cycle also interferes with their value. For example,
considering the single-cell converter, the maximum ripple
occurs at a duty-cycle of 50%. The ripple is cancelled when
the duty-cycle is a multiple of 1/N.

(24)

Number of Cells N)

Fig. 10: Current ripple variation as the number of cells and duty-cycle
change. Adapted from [2].

VI. CONCLUSIONS

A generalized modeling of the N-cell interleaved Boost
converter, using the State-Space Averaging Technique, is pre-

sented in this paper. The DC and AC models of the converter
are derived including the discontinuity shown in the duty-
cycle. With the mathematical model obtained for any number
of switching cells, the converter can be designed to meet the
performance specifications for any duty-cycle range, absent
the need to obtain the operating modes for each of the ranges.
Through the N-cell model, the advantages presented for the
interleaved topology can be demonstrated as smaller filter’s
passive components, since the energy stored in the inductor
is inversely proportional to the squared number of cells in
parallel, and the consistent reduction current ripple, since
the switching frequency is increased N times. The influence
of the number of cells on the dynamic performance of the
converter can also be verified through mathematical modeling,
via analysis of the damping ratio and the natural frequency,
being also verified by the step response obtained in simulation.
The validation of the proposed mathematical model was made
via the comparison of the power circuits and the converter
plants frequency response.
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