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ABSTRACT

This course conclusion work presents the design and virtual implementation of a
variable DC switch-mode power supply with two-transistor forward converter topology,
in a way that its electronic components are selected from commercial catalogs, except
by the transformer, which is designed. The dynamics of power electronics is studied to
obtain a linearized averaged model. The control algorithm follows the discrete-time state
feedback paradigm with integral action, in which its gain is obtained by minimizing a
quadratic functional with an infinite horizon execution (LQR). In addition, the controller
employs the infinite horizon Kalman filter (LQG) as a state observer.

The virtual implementation takes place in two parts. In the first part, simulations
are done in Matlab/Simulink of the controller together with the averaged linear mo-
del of the switch-mode power supply, in which the ability of the controller to solve the
servo-mechanism problem is tested, that is, if the closed-loop system converges to a given
reference. And, in the second part, simulations are done in the PSIM of the controller
together with the equivalent circuit of the switch-mode source implemented with block
diagrams, in which the traceability of the closed-loop system is again tested, but the vari-
ation of the output voltage in steady state is also verified. In both parts, it is considered
the presence of noise, both inside the DC-DC converter and in the measurement of the
output voltage, and the non-linearity of the quantization, which occurs due to the limited
resolution of the ADC and DAC, making the discrete-time control a digital control.

The simulations tested the controller in several scenarios, both in case the source had
the nominal design parameters of the controller and in cases with parameter disturbances,
input voltage variations, load variations and the presence of unmodeled fast dynamics
and constant disturbance. In all scenarios, the controller managed to make the closed-
loop system converge to the reference, which gives it robust stability. Furthermore, in
cases where the load does not force the forward converter to be in DCM, the controller
performance satisfies the project requirements even with load variations, which gives it a
certain performance robustness.

Finally, the output voltage variation in steady state tests show that the variation is
acceptable, mainly, in the case of switch-mode power supply with nominal parameters
and small disturbances in the system. However, the switch-mode power supply still needs
some care with the design of EMI noise suppressors to compete with commercial power
supplies.

Keywords — Power supply, DC-DC converter, Forward converter, Digitalization,
Disrete-time control, LQR control, LQG estimator, Kalman filter, High-frequency trans-
former.



RESUMO

Este trabalho de conclusao de curso apresenta o projeto e implementacao virtual de
uma fonte chaveada variavel de tensao continua com a topologia do conversor forward
com dois transistores, de maneira que os seus componentes eletronicos sao selecionados
de catalogos comerciais, exceto pelo transformador, que é projetado. A dinamica da
eletronica de poténcia é estudada para obter um modelo médio linearizado. O algoritmo
de controle segue o paradigma de realimentagao de estados em tempo discreto com ag¢ao
integral, em que o seu ganho é obtido por minimizacao de um funcional quadratico com
uma execucao de horizonte infinito (LQR). Além disso, o controlador emprega o filtro de
Kalman de horizonte infinito (LQG) como observador de estados.

A implementacao virtual ocorre em duas parte. Na primeira parte, faz-se simulagoes
no Matlab/Simulink do controlador em conjunto com o modelo médio linear da fonte
chaveada, em que testa-se a capacidade do controlador resolver o problema de servo-
mecanismo, ou seja, se o sistema em malha fechada converge para uma dada referéncia.
E, na segunda parte, faz-se simulagoes no PSIM do controlador em conjunto com o circuito
equivalente da fonte chaveado implementado com diagramas de blocos, em que novamente
testa-se a rastreabilidade do sistema em malha fechada, mas também verifica-se a variagcao
da tensao de saida em regime permanente. Km ambas as partes, considera-se a presenca
de ruido, tanto dentro do conversor DC-DC quanto na medicao da tensao de saida, e
a nao-linearidade da quantizagao, que ocorre devido a resolucao limitada do ADC e do
DAC, tornando o controle em tempo discreto em controle digital.

As simulagoes testaram o controlador em diversos cenarios, tanto no caso da fonte ter
os parametros nominais de projeto do controlador quanto em casos com perturbacoes nos
parametros, variagoes de tensao de entrada, variacoes de carga e presenca de dinamica
rapida nao modelada e perturbacao constante. Em todos os cendarios o controlador con-
seguiu fazer o sistema em malha fechada convergir para a referéncia, o que lhe confere
robustez de estabilidade. Além disso, nos casos em que a carga nao obriga o conver-
sor forward a estar em DCM, a performance do controlador satisfaz os requerimentos de
projeto mesmo com variagoes carga, o que lhe confere certa robustez de performance.

Por fim, os testes da variacao da tensao de saida em regime permanente mostram
que a variagao é aceitavel, principalmente, no caso da fonte chaveada com parametros
nominais e pequenas perturbacoes no sistema. Porém, a fonte chaveada ainda precisa
de um cuidado com o projeto de supressores de ruido EMI para competir com as fontes
comerciais.

Palavras-Chave — Fonte de alimentacao, Conversor DC-DC, Conversor forward,
Digitalizacao, Controle em tempo discreto, Controle LQR, Estimador LQG, Filtro de
Kalman, Tansformador de alta-frequéncia.
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1 INTRODUCAO

A evolucao da microeletronica das ultimas décadas possibilitou a miniaturizacao e
o barateamento de equipamentos eletronicos, como os computadores, tornando-os mais
acessiveis ao consumo pelo publico geral. A eletronica de poténcia se beneficia direta-
mente dessa democratizacao de produtos eletronicos, pois isto aumenta a quantidade de
dispositivos que precisam uma alimentacao regulada, o que abrange desde o gerenciamento
energético dentro de aparelhos pessoais e os seus recarregadores portateis, até sistema de
distribuicao de energia, que possuem em comum o fato de serem estudados por essa area

da eletronica.

A eletronica de poténcia nao prové apenas arquiteturas de hardware, com componen-
tes e dispositivos, para a resolucao de problemas que envolvem a regulacao do fluxo de
energia elétrica entre sistemas. Por exemplo, a regulagao do fluxo de energia entre a rede
elétrica e um motor elétrico de maneira que pode-se deixa-lo com uma dada velocidade de
rotacao constante. Para isto, a arquitetura do hardware eletronico de poténcia, sozinha, é
insuficiente, e faz-se necessario ter um sistema de controle em malha fechada para regular

esse fluxo.

Desde o inicio a microeletronica e eletronica de poténcia oferecem suporte mutuo.
Antigamente, o sistema de controle de sistemas de poténcia s6 poderia ser realizado com
componentes eletromecanicos ou analdgicos, como capacitores, indutores e amplificadores
operacionais, o que limitava o projeto do controlador apenas as técnicas classicas simples.
Mas, com a evolucao da microeletronica, sistemas digitais tornaram-se mais acessiveis, o
que possibilitou o uso abrangente de controladores digitais, na forma de um dispositivo
computacional digital e seu software, fazendo interface com os demais componentes de

poténcia.

Sistemas de controle sao extremamente abrangentes e comuns, especialmente no setor
industrial. Com a demanda crescente de inovacao, performance, precisao e eficiéncia na
engenharia, os sistemas fisicos foram sendo estudados com maior profundidade e modelos

mais complexos surgiram, além dos controladores que acompanharam este aumento de
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complexidade. Entretanto, realizar os controladores mais complexos (como o de reali-
mentacao de estados, preditivo, linearizacao entrada-saida, modo de deslizamento, entre
outros) em sistemas analdgicos é dificil ou até impossivel. Assim, o controle digital ganhou
espaco. E os sistemas de controle aplicados a eletronica de poténcia também seguiram
esta tendéncia, gerando conversores de poténcia quase que completamente digitais, o que
aumentou nao apenas a sua performance e eficiéncia, mas também a sua flexibilidade e

configuracao.

Com o tempo, até mesmo as fontes lineares ajustaveis de tensao continua utilizadas por
décadas em laboratorios de eletronica foram substituidas por fontes chaveadas ajustaveis
de tensao continua completamente digitais, com dimensoes reduzidas, mais leves, com
mais fungoes de operacao e interface com usudrio, por exemplo até de conexao sem fio

com smartphones para seu ajuste.

E neste cendrio de um mundo extremamente digitalizado e computacional que foi
escolhido como tema para um trabalho de conclusao de curso de engenharia, o projeto de
uma fonte chaveada de bancada com controle digital. Esse tema abrange varias areas de
conhecimento, é amplamente multidisciplinar (envolvendo eletrénica, controle, sistemas
digitais, mecanica, termodinamica, mecatronica), e multiprofissional (pois serve tanto a
finalidade de uma bancada de técnico em eletronica até como fonte para aplicacoes diversas

de engenharia). O objetivo, metodologias e resultados sdo mostrado adiante nesta obra.

1.1 Objetivos

Todo projeto de engenharia comeca com a definicao de um problema a ser resolvido,
assim como os requisitos que tornam alguma de suas solugoes aceitavel sob um dado ponto
de vista. O problema geral que uma fonte de alimentagao de corrente continua (DC) deve
resolver é prover energia a uma carga, mantendo uma dada regulacao em sua tensao de

saida. Os seus requisitos mais estritos dependem do tipo de aplicacao para esta fonte.

Neste projeto, o tema escolhido foi de projetar uma fonte DC de bancada, ajustavel
ou variavel, capaz de alimentar um conjunto de cargas variado, chaveada, com eficiéncia
aumentada com relagao a outros tipos de fontes, como fontes lineares. Este tipo de
produto ja existe no mercado, e sua especificagao é bastante vasta. Consultando-se alguns
produtos consagrados, foi possivel se estabelecer algum consenso sobre suas caracteristicas
e capacidades. Ao analisar os resultados de pesquisa do site [3], foram levantadas algumas

dessas caracteristicas mais comuns em fontes comerciais:
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1. Tensao de saida: 0V a 30V,

2. Corrente de saida: 0A a 10A;

3. Saidas: uma ou duas saidas de tensao independentes;

4. Tensao eficaz de entrada: 100V a 240V;

5. Frequeéncia da rede: 50Hz e 60Hz;

6. Variagao de tens@o na saida (voltage ripple): < 0.2% + 10mV;
7. Variagao de corrente na saida (current ripple): < 0.2% + 10mA,;
8. Eficiéncia: superior a 75%;

9. Protecao contra curto-circuito e sobrecarga;

10. Dois modos de operacao: tensao constante e corrente constante.

O objetivo principal deste trabalho é realizar o projeto de uma fonte, seguindo como
especificagao os itens acima de (1) a (8). Entretanto, nesse projeto pretende-se obter uma
precisao na tensao da saida menos ambiciosa, com oscilagoes inferiores a 0.5%. Além
disso, a tensao eficaz de entrada sera considerada como apenas o valor nominal de 127V,
numa faixa de operacao entre 100V a 140V, considerado uma tnica frequéncia, de 60Hz.

Nestes termos, considerando a corrente e a tensao maximas de saida, a poténcia maxima

da fonte é de ordem de 30V - 10A = 300W.

1.1.1 Objetivos secundarios

Somente neste ponto do texto, o autor prefere utilizar um discurso em primeira pessoa.

O projeto da fonte chaveada é um pretexto para um objetivo mais amplo na minha
vida académica como engenheiro, que é estudar e me aprofundar na area de eletronica
de poténcia e de sistemas de controle. Assim, este trabalho é uma oportunidade para
eu estudar a bibliografia a respeito de fontes de alimentacao, aplicar técnicas de projeto
de circuitos elétricos e eletronica de poténcia chaveada, além de estudar e aplicar as
técnicas de modelagem de circuitos eletronicos chaveados para simular e prever o seu
funcionamento com uma malha de controle. Além disso, esta malha de controle também
deve ser projetada, o que também representa uma oportunidade de aplicar técnicas de

controle digital moderno, e em tempo discreto, em um projeto real de engenharia.



19

Também tenho o objetivo de disponibilizar livremente este trabalho, torna-o um pro-
jeto de hardware aberto de uma fonte de alimentagdo para uso em uma bancada de

instrumentos, como para um laboratoério de eletronica.

Infelizmente, devido a ocasiao da pandemia de COVID-19, nao foi possivel estipular
metas e objetivos de criar verdadeiramente as placas de circuito impresso e a montagem de
um prototipo real para uso e testes em laboratorio, para futura qualificacao e certificagao
para uso. Entretanto, em minhas pretensoes académicas, pretendo realizar esse e outros

objetivos num futuro mestrado.

1.2 Justificativas

Na area da robdtica industrial, existe uma demanda por maquinas de precisao que
operam com precisao nanométrica. Para atingir tal ordem de precisao, é necessario um

casamento do projeto mecanico, do projeto elétrico e do projeto do controlador.

Este problema pode ser resolvido ao projetar um controlador que utiliza um modelo
global. Entretanto, esta abordagem requer um novo projeto para cada modificagao. Uma
abordagem modularizada agilizaria novos projetos, além de apresentar maior flexibilidade,
de forma a separar o controle de cada motor em um ou mais drivers, e utilizar uma

estrutura de controle hierdrquico.

Assim, para obter um controle preciso do torque e da velocidade do motor, pode-se
fazer um acionamento de precisao modularizado e otimizado para o seu motor, em que
o controle levaria em consideragao a dinamica tanto da eletronica de poténcia quanto da

maquina elétrica rotativa.

Para o caso de um motor DC, pode-se extrapolar ainda mais o conceito da modu-
larizacao, e fazer um driver que considere apenas a dinamica da eletronica de poténcia,
mas que enxergue o motor apenas como uma carga resistiva e indutiva genérica. Desta
maneira, este acionamento poderia se comportar como uma fonte DC varidvel, que deveria
seguir uma tensao de referéncia (para obter um controle simples e veloz) e, eventualmente
alguma outra estratégia de controle adicional, para se obter outros tipos de controle, como

de torque.

Esta linha de raciocinio exemplifica como duas areas da eletronica de poténcia, drivers
de motores e fontes de tensao, podem estar intimamente ligadas. A resolucao do problema
de um projeto de uma fonte DC varidvel chaveada é uma experiéncia geral, minima, com

eletronica de poténcia, capaz de envolver praticamente todos os conceitos relacionados
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aos acionamentos modernos. Além disso, este trabalho permite criar um instrumento
essencial de bancada para um laboratério de eletronica, num projeto aberto, de dominio
publico, com detalhe para a selecao de componentes, dimensionamento, modelagem e

previsibilidade de seu controle.

1.3 Metodologia e apresentacao da obra

De forma simplificada, a metodologia de desenvolvimento empregada envolve as se-

guintes etapas:

1. Pesquisar e selecionar na literatura circuitos de eletronica de poténcia que sejam
capazes de controlar a tensao de saida de uma fonte DC chaveada, dado um conjunto

de requisitos;

2. Determinar os parametros dos componentes eletronicos do circuito selecionado, in-

cluindo o transformador, os transistores, os diodos, os indutores e os capacitores;

3. Pesquisar e selecionar na literatura uma técnica de modelagem de sistemas dinamicos
que descreva o comportamento do circuito de eletronica de poténcia selecionado, de

forma que o modelo seja linear;

4. Pesquisar e selecionar na literatura estratégias de controle digital no espaco de
estados para sistemas lineares, além de técnicas de identificacao de sistemas para

garantir robustez ao controlador;

5. Gerar o algoritmo de controle digital selecionado para ser executado num programa

de microcontrolador;

6. Utilizar um software de simulagao de eletronica de poténcia para analisar o compor-
tamento da tensao de saida do circuito de eletronica de poténcia em malha fechada

com o controlador digital.

A partir do proximo capitulo, toda esta metodologia é apresentada em detalhes nesta

obra.
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2 ESTADO DA ARTE

Atualmente, o tema da fontes de alimentagao chaveadas ja é bastante maduro apds
varias décadas de pesquisa. Portanto, trata-se de uma area que possui muitos trabalhos
feitos, onde é necessario dispender tempo para juntar os artigos e os livros mais relevantes,

que tratam de topologias e algoritmos de controle especificos de uma aplicacao.

No Estado da Arte, foram compilados as principais referéncias nos tépicos de topo-
logia, modelagem, controle e digitalizacao extrema, aplicados ao contexto de fontes DC
chaveadas. Nesta andlise, foram dadas énfases a topologia forward, ao modelo médio
linearizado, e ao controle digital LQR / LQG.

2.1 Topologias

A &area de eletronica de poténcia possui um grande numero de arquiteturas para
conversores de poténcia. Dentre elas, temos o grupo de conversores DC-DC, que pode ser
dividido entre nao-isolados e isolados, ou seja, se possuem ou nao um transformador para
desacoplar eletricamente (isolamento galvanico) a entrada da saida. Estes conversores
também podem ser divididos entre chaveados por PWM - que usam modulacao de largura
de pulso (PWM), e ressonantes - que usam uma modulacao de frequéncia de pulso (PFM)
ou uma combinagao de PFM com PWM, gerando a PWMF.

No subconjunto dos nao-isolados e chaveados por PWM, as seguintes arquiteturas
de conversores sao as mais comuns: buck (step-down), boost (step-up), buck-boost, Ciik
(boost-buck) e SEPIC (Zeta). As principais referéncias sobre a modelagem e a andlise
destas topologias classicas sao os livros consagrados sobre eletronica de poténcia, tais
como: cap. 7 de [4]; cap. 5 de [5]; cap. 4 de [6]; cap. 6 de [7]; cap. 6 de [8]; e cap. 2 a 4
de [9].

No subconjunto dos isolados e chaveados por PWM, as seguintes arquiteturas de

conversores sao as mais comuns: flyback (derivado do buck-boost), forward (derivado do
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buck), push-pull (derivado do buck), half-bridge (derivado do buck), full-bridge (derivado
do buck), e também as versoes isoladas do boost, do Cik e do SEPIC. Novamente, as

principais referéncias sobre a modelagem e andlise destas topologias classicas sao os livros:
cap. 10 de [4]; cap. 13 de [5]; cap. 5 de [6]; cap. 7 de [7]; cap. 6 de [§]; e cap. 5 a 8 de [9].

Os conversores ressonantes, isolados ou nao, também sao muito utilizados, embora
sejam mais complexos. Eles sao excelentes para aumentar a eficiéncia enérgica do circuito,
além de possibilitar o chaveamento dos transistores em tensao nula e/ou corrente nula (soft
switching), o que promove um aumento da vida 1til do equipamento e diminui o ruido
eletromagnético (EMI). Dentre eles, temos alguns que se destacam como os amplificadores
de classe D e classe E, e os conversores CLL e LLC. Referéncias sobre este topico sao mais
escassas, mas existem alguns livros texto, como: [10, 11]; cap. 9 de [4]; cap. 7 de [5]; cap.
6 de [6]; cap. 9 de [7]; e parte IV de [§].

Existe uma diversidade muito grande de conversores DC-DC [12] além desses mais
tradicionais. Para citar alguns, temos os conversores: integrados (iteis para PFC) [13],
cascateados [14], multi-quadrante [15], de Luo [14], capacitor chaveado [16], sincronos
[11], interleaved (intercalado) seriais e paralelos [17, 18], multiplas entradas e saidas [19],

multilevel [20], e arquiteturas de soft switching [21-23].

Fontes de tensao DC chaveadas s6 utilizam conversores isolados, sendo ressonante ou
nao, por uma questao de seguranga como mostram os handbooks consagrados [24-26].
Cada arquitetura tem vantagens, desvantagens e aplicacoes mais comuns como mostrado

no Apéndice 1C do livro [24], que estd de acordo com o site [1].

2.2 A topologia forward

Segundo as analises feitas, a topologia mais adequada para atender aos requisitos apre-
sentados nos objetivos deste trabalho é a topologia forward. Esta topologia é apresentada

com detalhes a seguir.

Como mostram os artigos [27, 28], a topologia forward tem a sua origem em 1956
usando um terceiro enrolamento no transformador para resetar o seu nucleo, ou despola-
rizé-lo/desmagnetizé-lo. Em 1975, apareceu a versdo com 2 transistores, que se tornou o
padrao para fontes chaveadas cuja poténcia de saida estivesse entre 200W e 1kW. A ideia
é fazer com que cada transistor fique com metade da tensao de entrada. Desta forma,
pode-se utilizar transistores mais baratos, além de simples diodos para desmagnetizar o

nicleo, sem a necessidade de uma terceiro enrolamento.
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Em 1981, foi aplicado o conceito de active clamp (grampeamento ativo), que per-
mite com que uma parte da energia magnética do transformador seja armazenada em
capacitores e indutores no primario, para depois reaproveita-la. Isso permite uma rapida
desmagnetizacao do ntcleo, possibilitando um duty cycle acima de 50%. Além disto,
ele ocasiona tensoes e correntes mais baixas durante o chaveamentos do transistor (soft
switching [29-31]), o que reduz o estresse nos componentes, e diminui o ruido ocasionado
por interferéncia eletromagnética (EMI) em outras partes do circuito e em outros equipa-
mentos na vizinhangas da fonte. Entretanto, esta técnica necessita de um transistor extra
para operar em antagonismo ao transistor principal, com uma pequena defasagem em seus
instantes de comutacao, para evitar curtos circuitos, o que aumenta consideravelmente a

complexidade do hardware e do seu sistema de controle.

Em 1992, surgiram técnicas usando snubber (circuito amortecedor) LCDD e RCD
[32], que fazem algo semelhante ao active clamp mas com circuitos ressonantes e sem um

transistor extra.

Desde entao, tornou-se comum observar a topologia forward em alguma dessas trés
versoes e combinagoes: 2 transistores [4-9, 24-26, 33-35|, active clamp [24-26, 29-31, 36—
41] e snubber [24-26, 32].

Existem ainda versoes com diferentes retificadores no secundario. Dentre eles, destacam-
se as seguintes versoes: 2 diodos (geralmente PN, Schottky ou SiC), 2 transistores sincro-
nizados (geralmente BJT, power MOSFET, IGBT ou SiC) [30, 36, 37, 42] e 2 transistores
sincronizados auto-acionados [31, 41, 43]. A versao com dois diodos é a mais simples e
a mais comum, entretanto, ela tem uma queda de tensao em cada diodo. Para resolver
isto, a versao com dois transistores sincronos troca os diodos por transistores, pois eles
produzem um queda de tensao menor. Entretanto, é preciso pelo menos um circuito de
driver para acionéd-los. Para resolver este novo problema, a tltima versao citada utiliza
as proprias tensoes no secundario do conversor para acionar os transistores sincronos.
Porém, dependendo das tensoes e correntes envolvidas e da tecnologia dos transistores,

nem sempre é possivel utilizar esta versao [43].

O acionamento dos transistores precisa ser feito com um circuito especial, o driver,
uma vez que cada transistor necessita de um minimo de corrente para sua comutacao,
que nao pode ser retirada de qualquer ponto do conversor. O projeto deste circuito em si

’

ja é um problema complexo de design elétrico, como mostra o livro [44].

O chaveamento do transistor gera ruido por interferéncia eletromagnética (EMI) na

linha de alimentacao e transmissao. Assim, é preciso colocar um filtro passa-baixa ou
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passa-faixa na interface com a fonte principal de energia do sistema. Geralmente, emprega-
se um filtro LC com um indutor do tipo choke para evitar a propagacao de distorcoes
pela interface. Nos capitulos 18 e 19 do livro [45] e também no capitulo 17 do livro [8],

mostra-se como projetar tal filtro.

Como as fontes DC chaveadas empregam conversores DC-DC isolados, existe a ne-
cessidade de selecionar um transformador, que geralmente é de ferrite ou laminado para
esta aplicacao, sendo o de ferrite mais utilizado devido a operacao com alta frequéncia de

chaveamento, por apresentar menos perdas.

Na topologia forward, ao contrario da topologia flyback, o transformador nao tem a
funcao de armazenar energia no seu campo magnético, pois a energia fica armazenada num
indutor conectado a saida. Assim, o nicleo do transformador nao precisa ter entreferro,
também chamado por gapped-core. As equagoes e algoritmos usados no design e selecao
do transformador estao presentes nos capitulos 4 e 5 do livro [46], nos capitulos 7 e 11 do

livro [47] e no capitulo 12 do livro [8].

Componentes da eletronica de poténcia, especialmente os transistores, esquentam du-
rante sua operacao. Para evitar uma falha eletrotérmica, ou uma grande variagao das
grandezas elétricas, além de permitir estender a vida dos componentes, faz-se necessario
um cuidado com o projeto térmico do dispositivo. Usualmente isso requer a utilizacao de
aletas (para resfriamento por convecgao de ar natural) e/ou convecgao forgada através de

um radiador com cooler, como mostram os livros [48, 49].

2.3 Modelagem

Os dois tipos de modelos dinamicos mais utilizados [8, 9, 50-53] em eletronica de
poténcia sao: switched (chaveado) e averaged (médio). Geralmente, durante a fase de
design, desconsidera-se efeitos nao-lineares de alta frequéncia, variagoes paramétricas ao
longo do tempo, assim como efeitos parasitas e de variagao com a temperatura ambiente.
Assim, exceto pelos diodos e transistores que, ou sao assumidos como ideais ou sao mode-
lados como componentes descontinuos resistivos lineares com queda de tensao, os demais
componentes (transformador, resistor, indutor e capacitor) sdo modelados com equagoes
algébricas lineares ou equagoes diferenciais lineares (cap. 2 do livro [50]). Entretanto, é
importante ressaltar que durante as etapas de simulacao de um projeto destes conversores,

pode-se incluir as nao linearidades e outros detalhes desses componentes.

Os modelos chaveados (cap. 3 do livro [50]), também conhecidos como modelos exatos,
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utilizam uma funcao descontinua para modelar o comportamento ideal de um transistor
operando como chave (cap. 2 do livro [50]), onde atua a varidvel de controle do sistema.
Desta maneira, eles geram equacoes diferenciais ordinarias descontinuas, de tal forma
que seu dominio é linear por partes, ou seja, trata-se de um piecewise linear dynamical
system, que é nao-linear. Comumente, esses modelos sao bi-lineares para representar os
dois estados do transistor, mas eles também podem ser tri-lineares para representar a

transicao entre os modos continuo e descontinuos de conducao do conversor (cap. 3 do

livro [50]).

Os modelos médios sao obtidos através dos modelos chaveados ao aplicar um operador
integral de média temporal. Este operador pode retornar o comportamento mediano
dinamico dos niveis de tensao e corrente DC - como no caso do modelo médio classico
(cap. 14 do livro [8] e cap. 4 do livro [50]), mas também pode mostrar o comportamento
de harmonicas, como no caso do modelo médio generalizado (cap. 5 do livro [50]). E
importante ressaltar que ao aplicar esse operador o modelo resultante continua sendo
nao-linear, pois a varidvel de controle (embora média) nas equagbes ainda multiplica as
variaveis de estado. Assim, um modelo linearizado é obtido com a aplicacao da matriz
Jacobiana em algum ponto de equilibrio do modelo médio. A partir deste, também pode-
se obter uma funcao de transferéncia continua. Um exemplo para a topologia forward

deste tipo modelo linear é encontrado no artigo [54].

Tanto o modelo chaveado quanto o modelo médio sao de tempo continuo, assim apenas
o controle em tempo continuo pode ser projetado diretamente. Para projetar algum
controlador (sem ser por emulagao) em tempo discreto, é preciso discretizar este modelo,
o que pode ser feito com alguma transformagao do s-plane (dominio de Laplace) para
o z-plane (dominio do tempo discreto), como a transformacao de Tustin (bilinear), ou
alguma outra aproximacao das equacgoes diferenciais por equacoes de diferencas finitas,
como o método preditor-corretor. Esses tépicos podem ser encontrados em livros sobre

processamento de sinais discretos [55], controle digital [56] e anélise numérica [57].

2.4 Controle

Assim como nas demais area da engenharia, existe uma quantidade muito grande de
técnicas de projeto do controlador para a area de eletronica de poténcia. Para citar al-
gumas, temos: cléassica; gain-scheduling; imposigao de polos; 6timo (nao-linear, horizonte
finito, LQR); linearizacao entrada-saida; energy-based (Lyapunov e passivity); sliding-

mode; robusto ( H-Infinito, H-2 ; QFT); adaptativo com identificacdo de parametros;
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inteligente (redes neurais, fuzzy, neuro-fuzzy, aprendizagem por reforco); com observador
de estados (de Luenberger, filtro de Kalman, LQG, sliding); com anti-windup para sis-
temas com saturagao; MPC (model predictive control); e digital / tempo discreto. Neste
trabalho pretende-se utilizar o controle linear em tempo discreto, motivo pelo qual os con-

troles cldssicos e no espaco de estados serao enfatizados e explorados com maior atencao.

O controlador PID ¢é muito utilizado em conversores DC-DC, tanto para controle em
modo de tensdo (uma unica malha fechada), como em modo de corrente (duas malhas
fechadas, sendo que uma é interna). A aplicagao desse tipo de controlador é apresentado
em livros de eletronica de poténcia, como no capitulo 9 do livro [8], em uma versao em

tempo continuo, e no capitulo 19, em tempo discreto.

Se é possivel aplicar PID, entao certamente é possivel aplicar um controlador com
imposicao de polos (pole placement). Pode-se inclusive aplicar algum controlador 6timo,
como o de horizonte finito, que é obtido ao resolver iterativamente a equacao diferencial
de Riccati, ou o de horizonte infinito. que é obtido da solugdo da equacao algébrica de
Riccati, resultando no LQR (Linear Quadratic Regulator). Se implementado em espago
de estados, um controlador permite resolver problemas simples de rastreamento, como o
problema de "servo-motor”, em que basta utilizar a estrutura de espaco aumentado do
controlador integral para conseguir fazer a saida seguir algum setpoint desejado, como
feito nos artigos [58-60] e no capitulo 8 do livro [50]. Outra vantagem do controlador em
espaco de estado é a possibilidade de usar observadores de estado e economizar em sensores
das grandezas de interesse. Assim, pode-se implementar o observador de Luenberger, ou o
filtro de Kalman para filtrar um ruido branco gaussiano aditivo, assim como a sua versao
de horizonte infinito, o LQG (Linear Quadratic Gaussian). Alguns artigos [61-66], tratam
da composicao do controlador LQR + observador LQG.

A area de controle digital tem algumas obras consagradas do final da década de 1990,
como [56, 67, 68], em que sdo discutidos controles classicos, de espago de estados, 6timos e
observadores, mas também identificacao de sistemas e controle preditivo, que demonstram
como o controle em tempo discreto é versatil e compativel com técnicas mais avancadas de
controle. Mais especificamente, a aplicagao de controle digital em conversores de poténcia
ja estd bastante difundida, a ponto de existirem obras dedicadas a respeito [69-71]. Alguns
destes livros ainda estao presos as técnicas classicas, como o PID discreto, embora tenham
uma ligeira discussao sobre o controle no espago de estados (sec. 2.2.1, 3.2.7 e 6.3.2 do
livro [69]), com histerese (um tipo de sliding-mode) (sec. 2.3.2 do livro [69]), anti-windup
(sec. 4.4 do livro [70]) e adaptativo por autotuning de PID (cap. 7 do livro [70]). E

alguns artigos [60, 62, 63] mostram como é possivel implementar controladores digitais
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com a estrutura LQR + filtro de Kalman, ou LQR + LQG.

Para implementar o algoritmo de um controlador digital é necessario uma computa-
dor digital, que geralmente é um microcontrolador, um DSP ou uma FPGA [72]. Para
fechar a malha de controle, nao basta ter apenas as estruturas de um microprocessa-
dor, como a memoria ou a ULA, é preciso ter também sensores ligados a um conversor
analdgico-digital (ADC), que se encarrega da digitalizacdo e aquisicao dos dados, assim
como atuadores continuos ligados a um conversor digital-analégico (DAC) ou, no caso de
circuito chaveados, saidas que comandam um circuito gerador de PWM (ou gerador de
DPWM [73]).

Tanto o sistema medido, quanto os sensores e 0 ADC impoem ruidos as grandezas a
serem medidas. Portanto, ¢ importante usar algum tipo de filtro, por exemplo, associados
aos filtros de anti-aliasing requeridos pelo processo de digitalizacao das grandezas. No
contexto de controle digital, pode-se usar o mesmo computador digital encarregado da
l6gica de controle para implementar também alguns tipos de filtros digitais, com o objetivo
de filtrar os dados adquiridos pelo ADC. A teoria de filtros de sinais discretos é consagrada,
e possui obras de referéncia [55]. Cabe destacar que a aplicagao de conversores digitais com
eletronica de poténcia cresceu tanto nas ultimas décadas que ja existem livros dedicados

[74] voltados para o projeto de filtros digitais especificos para este contexto.

2.5 Digitalizacao extremada

Desde a década de 90, o intenso crescimento do poder de processamento de disposi-
tivos VLSI digitais, como microcontroladores, DSPs e FPGAs, somado & queda de custo
para eletronica embarcada e computacao pessoal digital, resultaram na popularizacao da
aplicagao de sistemas computacionais digitais, como nos controladores para conversores

de eletronica de poténcia [72].

No comeco da aplicacao de sistemas digitais nesta area, o processamento digital foi
utilizado apenas na fungao superviséria e de comunicagao (por exemplo com o usudrio
ou com outro sistema coordenado), estando fora da malha de controle principal que, até
entao, era puramente analogica. Tais aplicagoes sao conhecidas como a primeira geracao
de controle digital [75], que nunca deixou de existir. Entretanto, com a diminuigao de
custos, disponibilidade de modelos de dispositivos e de ferramentas de engenharia, quando
o processamento digital passou para dentro da malha de controle, surgiu a segunda geracao

de controle digital [75], que possibilitou a implementacao de algoritmos mais complexos de
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controle em relacao ao analégico, e encontrou, por exemplo, uma base sélida na aplicacao

em drivers de motores elétricos para as areas de tracao e mobilidade.

Em relagdo ao controle analégico, o controle digital tem algumas vantagens [72, 73,
75, 76], tais como: a possibilidade de ser reprogramével, a facilidade de mudar a l6gica de
controle; menor quantidade de componentes - o que o torna menos suscetivel a variagoes
do ambiente e torna a solugao mais confiavel; a flexibilidade de implementar e ajustar
filtros digitais para os dados de entrada; comunicacao e integragao mais simples com ou-
tros sistemas; incorporacao de rotinas e sistemas de protecao, predicao e monitoramento;
possibilidade de realizar controles avancados, por exemplo, como o controle no espaco
de estado, sliding-mode, adaptativo ou preditivo; incorporacao de interfaces sofisticadas
com o usudrio (Human-Machine Interface, on HMI) - tais como displays, telas graficas e
sensiveis ao toque; capacidade de seguir sinais de referéncia virtuais, facilmente progra-
mados e pré-ajustados - por exemplo, seguir uma nivel de tensao de referéncia que nao

precisa existir fisicamente; entre outros recursos.

Entretanto, o controle digital também possuir problemas que requerem atencao [56,
67-71], tais como: os ruidos de quantizagao - oriundos da resolu¢ao do ADC e influenciados
por questoes de EMI; erros de truncamento, oriundo da precisao da aritmética digital utili-
zada na CPU do sistema digital (aritmética inteira, de ponto-fixo, ou de ponto flutuante);
da precisao no ajuste do periodo e duty-cycle dos sinais PWM - oriundos da resolucao da
DPWM; do atraso do processamento digital dos sinais - desde a aquisicao dos dados até a
definicao das saidas de comando e controle das chaves; dos limites na banda de frequéncia
- oriundos do procedimento e taxa de amostragem; da nao-linearidade intrinseca - oriunda
principalmente do ADC, DAC e truncamentos numéricos; do recobrimento espectral dos
sinais de interesse (aliasing) - resultante da escolha da frequéncia de amostragem (usando
o teorema de Nyquist-Shannon), dos filtros analégicos dos sinais de interesse, com base

nas constantes de tempo do sistema dinamico controlado; etc.

Ainda assim, a aplicacao de controle digital em conversores de poténcia cresceu muito,
a ponto desses sistemas poderem ser englobados na tendéncia de all-digital systems (ou
sistema com digitalizacdo extremada), como aqueles considerados nas mais modernas
vertentes de desenvolvimento e inovacao, por exemplo, nas areas de aplicagoes computa-
cionais de deep learning [77], na IoT (Internet of Things) [77], em sistemas distribuidos,
nas redes elétricas inteligentes [78], na criagao e uso de digital twins [79], nos fundamentos
da industria 4.0, nas idéias para cidades inteligentes, etc; cenéarios onde as plataformas
digitais computadorizadas tem protagonismo na melhoria de sistemas, e na criagao de

novos servicgos e solugoes de engenharia.
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3 DESENVOLVIMENTO DO PROJETO

Neste capitulo, o projeto da fonte chaveada de tensao DC-DC, forward, é descrito em
detalhes. A figura 1, que é baseada numa imagem da segao 10-3 do livro [4], mostra o
diagrama geral de uma fonte chaveada de tensao com realimentacao por controle digital.

Esta figura sera explicada com detalhes adiante neste documento.

Conversor DC-DC com isolamento galvanico
DC  r-mmmmmmmmmmmmm oo DC
Ponte de Graetz Retificador

Rede Filtro néo—reguladqlf Transistores de
60Hz —lEMI + v, : Transformador +

chaveamento

Filtro capacitivo L Filtro LC
:i-?-ll-t}(-) -a-gl\-/(; -P;ﬁ’b-i i| Gate Microcontrolador |
: ouU ---- 2 1| driver DPWM Controlador digital |!

________________ Realimentacao

Figura 1: Diagrama geral de fontes chaveadas com controle digital

Da secao 3.1 até a secao 3.3, descreve-se a selecao da topologia, os requisitos de projeto
e o projeto do conversor DC-DC, ou seja, os calculos para a selecao de componentes
eletronicos comerciais, exceto pelo transformador de alta frequéncia, que é projetado
a parte. Na secao 3.4, especifica-se os limites superior e inferior do valor 6hmico da
carga para o correto funcionamento do conversor. A seguir, na se¢ao 3.5, analisa-se as
frequéncias de ressonancia e de corte do filtro LC passa-baixa da saida do conversor, ao

compara-las com a frequéncia de chaveamento dos transistores.

Na segao 3.6, encontra-se o projeto da ponte de Graetz [80], também conhecido como
retificador de onda completa por ponte de diodo, em conjunto com o capacitor em paralelo
responsavel por filtrar a sua saida gerando um sinal DC nao-regulado. Em algumas fontes
de tensao comerciais, apds esse filtro capacitivo, emprega-se ou um filtro passivo LC
composto ou um circuito chaveado que realiza a corregao do fator de poténcia (PFC)
[81, 82], que é um tipo de filtro ativo. Entretanto, neste trabalho, este circuito nao sera

abordado devido ao significativo aumento da complexidade de projeto.

Na parte de software, na secao 3.7, apresenta-se uma técnica de modelagem baseada
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no comportamento médio das variaveis de estado do conversor DC-DC.

Na secao 3.8, as equacoes diferenciais do modelo sao usadas para gerar o algoritmo de
controle digital com imposicao de polos, auto-sintonizavel e com filtro de Kalman, para

ser executado num microcontrolador.

Embora sejam representados na figura 1, este trabalho nao se encarrega de projetar ou
especificar os circuitos referentes aos blocos filtro EMI, Gate driver e DPWM. Entretanto,
é preciso discutir brevemente a importancia de cada um e as condigoes em que podem ser

removidos do projeto.

O bloco filtro EMI equivale a alguma arquitetura que combine filtros LC para si-
nais de alimentacao com tensao alternada, em que costuma-se usar um indutor especifico,
também chamado de choke, com uma relagao entre sua indutancia e resisténcia (fator de
mérito), especialmente projetada. As arquiteturas mais comuns na literatura [45] sao: ,
T e L; sendo que a topologia 7 com filtragem em modo-comum e em modo-diferencial é a
mais empregada comercialmente. A finalidade ideal desse bloco é remover qualquer sinal
elétrico cuja frequéncia nao seja a da frequéncia nominal da rede elétrica ( fyuqins), OU seja,
filtrar conteidos harmonicos que surgem principalmente por interferéncia eletromagnética
(EMI). Nas fontes chaveadas, o ruido EMI é gerado tanto pela radiagao eletromagnética
irradiada - que, além do filtro EMI, pode ser minimizada ao se utilizar uma carcaca
metalica aterrada, quanto por sinais elétricos de tensao e corrente conduzidas, produzi-
das pelo chaveamento dos transistores. Filtros passa-baixa, como o Cauer (eliptico), o
Butterworth ou o Chebychev, também podem ser utilizados. Em geral, também é preciso
tomar o cuidado de casar as impedancias da fonte com as impedancias da carga, para a
maxima transferéncia de poténcia. Entretanto, no caso de uma fonte de alimentacao para
cargas variadas, esse filtro podera ter um desempenho e eficiéncia nesta filtragem que ira

depender da carga e poténcia demandadas.

O bloco da DPWM (Digital Pulse-Width Modulation) é realizado por um circuito
digital que se comunica com o microcontrolador de forma que este possa especificar o ciclo
(ou razao) de trabalho (duty-cycle d), para uma dada frequéncia fixa de chaveamento (f;)
do conversor DC-DC, através de uma interface digital [70]. Caso o microcontrolador tenha
uma frequéncia de operacao elevada (exemplo, de 20MHz para o microcontrolador de 8
bits PIC16F), e caso o algoritmo do controlador digital tenha uma complexidade baixa
o suficiente, é possivel utilizar temporizadores internos do microcontrolador (Timer 0,
Timer 1, ...) para implementar o circuito digital da DPWM, tornando desnecessério um

circuito dedicado. Arquiteturas modernas de microcontrolador, como as arquiteturas de
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32 bits ARM, padrao CORTEX-M, possuem periféricos internos e timers dedicados, por
exemplo, para a geracao de PWM com resolucao de fase superior a 12 bits para frequéncias
de operacao superiores a 1,0 MHz, e resolucao de mais de 16 bits para frequencias de

operagao entre 10,0 a 100,0 kHz.

O bloco do gate driver é realizado por um circuito eletronico que faz a interface entre
os transistores de poténcia do conversor DC-DC e o circuito digital de baixa poténcia da
DPWM (ou do microcontrolador) [44]. Existem transistores MOSFET de poténcia que
possuem baixa tensao de gate (Vgg) - alguns até mesmo isolados opticamente, a ponto de
permitirem que o chaveamento ocorra sem a necessidade de um circuito dedicado de gate

driver.

Ainda na figura 1, dois blocos foram omitidos: sensor analégico de tensdao; e circuito
de protecao. O projeto ou especificacao de ambos nao é abordado com detalhes neste
trabalho. Entretanto, é necessario fazer uma breve discussao a respeito da importancia
de cada um, pois, no caso do primeiro, ele deve estar presente na implementacao fisica
da fonte chaveada e, com relacao ao segundo, a sua nao utilizacao é imprudente para a

seguranca do usuario ou do dispositivo alimentado pela fonte.

O bloco do sensor analégico de tensao, no contexto de fontes chaveadas de tensao,
¢, no minimo, composto por um circuito divisor de tensao de dois elementos, que podem
ser resistivos (com resisténcia elétrica elevada) ou capacitivo, em conjunto com um circuito
seguidor de tensao (voltage follower), ou um amplificador operacional de ganho unitario
cuja saturagao equivale aos extremos da tensao de alimentacao interna da eletronica da
fonte. O uso de amplificador operacional permite desacoplar eletricamente os circuitos
envolvidos, além de permitir a implantacao de um circuito de filtragem anti-aliasing. A
saida deste circuito ¢ lida periodicamente pelo circuito ADC (conversor analdgico-digital)

do microcontrolador.

O bloco de circuito de protegao representa um circuito [83] dedicado para evitar
danos ao conversor DC-DC, ou a sua carga conectada, devido a sobretensao ou sobrecor-
rente (por curto-circuito ou sobrecarga), tanto devido a variagoes na carga, quanto por
variacoes na tensoes de alimentacao. No caso do circuito de saida de um conversor forward
(figura 2), o indutor tem um valor limite para sua corrente eficaz em um ciclo de PWM, e
o capacitor tem uma tensao limite de ruptura de seu dielétrico. Assim, faz-se necessario
um circuito de protecao que atue para para evitar a queimar desses componentes. Uma
combinagao desse circuito de protecao junto de técnicas e ajustes no controlador digital

também permitem a imposicao de limites de consumo maximo para a corrente aplicada a
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carga, para evitar usos inadvertidos, ou até mesmo para fazer com que a fonte de tensao

opere emulando uma fonte de corrente para algumas aplicagoes.

3.1 Topologia do conversor

Antes de projetar o conversor DC-DC, é preciso selecionar a sua topologia. No capitulo
anterior ja foi dada énfase a topologia forward, como objetivo de implementacao deste
trabalho. Entretanto, nesta secao sao apresentados argumentos técnicos para determinar

esta topologia frente a outras.

No mercado ja existem algumas topologias de fontes DC que podem satisfazer os
requisitos especificados na segao 1.1. No apéndice 1C do livro [24] e também no site [1],
apresenta-se uma lista de topologias, categorizadas pela poténcia (e corrente) maxima de

saida, como mostra a tabela 1.

0-100 Wy, 0-100 Wy,

laut< 10 A Ut 10 A 100-400 W 400-1200 % | 1200-3000 WY

Single-switch flyback - - - -
2-switch flyback
Active clamp flyback

single-switch forward

2-switch forward

SSNSNSSS

Active clamp forward 1/
Half bridge - qf
LLZ Half Bridge - 1/

Full bridge - - -

SSNSS

/

Tabela 1: Topologias de fontes chaveadas de acordo com a poténcia (e corrente) maxima
de saida. Extraido do site: [1].

Phase shifted 2T full bridge - - -

Como a fonte DC a ser projetada poderd chegar a 300W de poténcia na saida, as
topologias mais adequadas seriam: 2-switch forward, active clamp forward, half bridge e
LLC half brigde. As duas primeiras topologias sao derivadas da single-switch forward e sao

preferiveis, por serem mais simples, com menos componentes, em relacao as duas tltimas.
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A active clamp forward apresenta a vantagem de possibilitar o chaveamento em tensao
nula (ZVS), assim como o chaveamento em corrente nulas (ZCS) ou ambos (ZVZCS),
que sao técnicas de soft-switching [21-23], que aumenta a vida 1til dos transistores de
chaveamento, diminui perdas, e diminui o ruido eletromagnético (EMI) causado pelo
chaveamento. Entretanto, a andlise e o projeto do seu circuito é razoavelmente mais
complexo quando comparado ao circuito do 2-switch forward. Portanto, a topologia com
dois transistores é preferivel. A figura 2 mostra o circuito tipico desse conversor, cuja

topologia deriva do conversor buck (ou step-down), mostrado na figura 3.

s e
Al

Figura 2: Conversor forward com 2 transistores.

Vi D C—= v¢ R|:| Vo

Figura 3: Conversor buck.

Ao considerar que os componentes do conversor sao ideais, ou seja, desconsiderando
resisténcias, capacitancias e indutancias parasitas, os graficos da figura 4 mostram o
comportamento dinamico de tensoes e correntes do conversor ao longo de um ciclo de
trabalho em regime permanente e modo de condugao continuo (CCM) para uma dada

carga resistiva.

Embora o modo de condugao descontinuo (DCM) tenha uma eficiéncia energética

maior, o modo de condugao do conversor considerado no projeto é o continuo (CCM),
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Figura 4: Formas de onda dos sinais do conversor forward ideal com dois transistores.
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pois, como mostrado na segao 3.7, o modelo dinamico médio da corrente do indutor (i) é
linear em CCM, enquanto que ele se torna fortemente nao-linear em DCM, o que resulta

num controlador mais complexo.

3.2 Tensoes de entrada

Nos calculos de projeto aqui apresentados para o conversor forward, é assumido que
a tensao eficaz nominal Vgargnom da rede elétrica é de 127V. Além disso, o modelo da
tensdo de entrada da rede (v;(t)) é de uma onda puramente senoidal tal que v;(t) =
Vp - $in(27 - finains), em que Vp = /2 - Vrarg é a tensdo de pico e fiuains = 60Hz é a
frequéncia da rede. Entretanto, é comum ocorrerem oscilagoes na rede, ou mudancas
regionais na rede de distribuicao, que modificam a tensao eficaz de entrada. Assim, do
ponto de vista da fonte que sera projetada, adota-se uma faixa de operacao, que costuma
ser entre 100V a 140V, para equipamentos operando com a tensao nominal de 127V.
Pode-se também considerar oscilacoes na frequeéncia da rede, mas este trabalho nao se

encarrega disto.

Toda fonte chaveada de tensao tem um circuito retificador com filtros capacitivos,
tanto em sua entrada (ou circuito de PFC - para compensagao de fato de poténcia),
como na saida, para diminuicao do ripple do retificador, antes do conversor DC-DC.
Como mostra a figura 1, o circuito retificador gera uma tensao de saida DC, mas ela nao
estd regulada. O conversor DC-DC fica encarregado pela regulagem dessa tensao para
aplicacao a carga. Entretanto, como mostrado na segao 3.6, a oscilacao da tensao de saida
do circuito retificador é pequena, de tal forma que pode-se projetar o conversor DC-DC
considerando uma tensao de entrada sem oscilacao, e equivalente a tensao de pico da
tensao da rede. Um projeto mais robusto pode ser feito ao considerar as oscilagoes da

tensdo eficaz da rede.

As equagoes (3.1) e (3.2) calculam, respectivamente, a tensdo minima de entrada e a

tensao maxima de entrada usadas no projeto da fonte chaveada de tensao deste trabalho.
Vimin = Veamin = V2 - Varrsmin = V2 - 100 = 141.4V (3.1)

Vimar = Vemas = V2 - VRMSmas = V2 - 140 & 198V (3.2)
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3.3 Design dos componentes do conversor forward

O algoritmo de design foi baseado na se¢ao 6.2.12 do livro [9], em que as equagoes
foram obtidas ao aplicar o conceito de equilibrio médio volt-segundo no indutor (inclusive
no transformador) e equilibrio médio ampére-segundo no capacitor, ambos em regime

permanente e no periodo de oscilagao da PWM.

Da literatura [8], a relagdo do ganho de tensao entre a entrada e a saida (M,) é
bem conhecida para o conversor forward operando em regime permanente em seus
trés possiveis modos de condugao: continuo (CCM), fronteira ou intermedidrio (BCM) e
descontinuo (DCM); descritos respectivamente pelas equagoes (3.3), (3.4) e (3.5), sendo
que n é relacao de espiras do transformador, n é a eficiéncia energética do conversor, D ¢é

o ciclo de trabalho e Ty = 1/ fs é o periodo de chaveamento dos transistores.

1. CCM:
o -D
M=o =12 (3.3)
Vin n
2. BCM:
Uy n 2L
M,=-—2=Dp=—— 3.4
Vin b n Ts R ( )
3. DCM:
. 2
M, =2 = (3.5)
fn 141+ g

Cada um dos componentes principais da fonte sao determinados em procedimentos

descritos a seguir neste capitulo.

3.3.1 Condicoes iniciais de projeto

Conforme a secao 1.1, assume-se os seguintes valores iniciais de projeto do conversor

forward com 2 transistores:

1. Eficiéncia inicial: n = 0.8

2. Razao méaxima de operacao: Dyax = 0.45 (< 0.5)
3. Frequéncia de chaveamento: f; = 100kHz

4. Corrente maxima de saida: Ip 4, = 10A

5. Tensao maxima de saida: Vg 4 = 30V
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6. Méxima oscilac@o de tensao na saida: desejavel AV mar < 0.3% - Vo maz = 0.09V

7. Méxima oscila¢@o de corrente no indutor: desejavel Al ;00 < 30% - Lo maz = 3A

O projeto tentard obter os melhores resultados possiveis para esses requisitos, con-
siderando em suas simulagoes alguns tipos de perturbacoes, incertezas e fontes de ruido

tipicas.

3.3.2 Relacao de espiras do transformador

No conversor forward, o transformador nao tem apenas a funcao de desacoplar mag-
neticamente o circuito de entrada, conectado a rede elétrica de alimentacao, do circuito
de saida, que estd conectado & carga (obtendo isolamento galvanico entre rede e carga).
Ele também tem a funcao de reduzir a tensao de entrada para uma tensao mais préxima
da tensao de operagao da carga. Assim, a razao (ou relagao) de espiras do transformador
é um parametro critico no projeto do conversor. Conforme a figura 2, o transformador
tem apenas uma entrada e uma saida, ou seja, ele tem apenas um primario e um se-
cundario, ambos sem derivacao (ou tap) central. Considerando uma operagao em regime
permanente e em CCM, a equagdo (3.3) pode ser modificada para estabelecer um limite

méximo para a relagao de espiras (n) em fungao das condigoes iniciais de projeto:

77'-DMAX"/Imaa: 08045\/5 100
N < Nypaz = : = ~
VO,max 30

1.7 (3.6)

Escolhe-se n = 1.5. Como n = N;/Ns, sendo N; o ntmero de espiras do primdrio
e Ny o numero de espiras do secundario, onde temos que N; = 1.5 - Ny, ou seja, um

transformador com uma relagao de espiras de 1.5 : 1.

3.3.3 Ciclos maximo e minimo de trabalho na tensao maxima
de saida

No conversor forward com 2 transistores, o ciclo de trabalho D corresponde a por-
centagem do periodo de chaveamento (Ty = 1/fs) em que ambos os transistores estao
conduzindo. Considerando a faixa de tensao de entrada descrita pelas equagoes (3.1) e
(3.2), temos que os respectivos ciclos minimo e maximo na tensao maxima de saida sao

dados por:
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Vomas 1.5 30
Doy = - 20maz _ ~ 0.2841 (3.7)
n- ‘/I,mam 08 . \/§ . 140
Vomas 1.5- 30
Dy = 0oz _ ~ 0.3977 (3.8)

N Vimin  0.8-/2-100

Como D,ur < Dyrax = 0.45, a relacao n = 1.5 de espiras é adequada. Teoricamente,
o ciclo méximo de trabalho do conversor forward com 2 transistores é de 50% devido
a necessidade de desmagnetizar o nicleo do transformador. Entretanto, para obter um
projeto robusto, é interessante adotar uma margem de seguranca, como foi feito ao assumir

o parametro em até Dy ax = 45%.

3.3.4 Indutancia do filtro LC passa-baixa da saida

Durante o periodo de conducao dos transistores Q; e Qo em regime permanente e em
CCM, quando é vélida a equacao (3.3), a corrente do indutor L, do filtro LC passa-baixa

da saida do conversor forward da figura 2, é modelada pela seguinte equacao diferencial:

di 1
. ZL:szﬂ—vo:Uo-(——Q,para0§t<D~T5 (3.9)

I .t
dt n D-n

O periodo de condugao dos transistores Q; e Q2 € pequeno o suficiente para que a
resposta do filtro LC passa-baixa a entrada chaveada (controlada pelo sinal de PWM)
possa ser obtida ao desacoplar da dinamica do indutor (L) do capacitor (C). Assim, a
dinamica da corrente do indutor é aproximada por retas ao invés de exponenciais, como
mostra a figura 4. Ou seja, a derivada da equacao (3.9) pode ser aproximada por uma
fragdo de variagbes, como feito em (3.10). Além disso, durante o periodo de condugao,
é razoavel assumir que as tensoes de entrada vy e de saida vp se mantém constantes

(considerando as quedas de tensdo em fungao da corrente despreziveis).

A1 1 1
b2 () e e () o

D - T; D -n L-fs \n
R Vo n-vo
Nip=—20 (1= 1
=R ( o ) (3:10)

A funcao da varidavel Al;, é uma pardbola com concavidade negativa em funcao de
Vo, em que as suas raizes sao v}, ; = 0 e v}, = vr/n. Assim, o seu valor maximo ocorre
na abscissa de valor vp, = (V5 + v55)/2 = vr/2n. Entretanto, este valor equivale ao

ciclo de trabalho D, = 1/2n, sendo que 0 <n <1 = D, > 0.5, o que nao pode ocorrer
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pois D < 0.5 para o conversor forward com 2 transistores. Como a funcdo de (3.10) é
crescente no dominio [0, vp ], 0 valor que a maximiza é Vo e com vy = Vi a0, cOmMo
descrito pela equagao (3.2). Substituindo esses dois valores na equagao (3.10), além da

equagao (3.7), tem-se que:

. VO mazx ( n- VO maa:) VO mazx (]- >
Nipmor = ———— |1 — —7— | = —= | = — Din 3.11
b ans ‘/I,maa: Lfs n ( )

Dada a oscilagdo maxima na corrente do indutor do filtro de saida (Aif mqz), 0 valor
minimo de indutancia para a escolha do indutor pode ser calculado:
VO mazx 1 30 1
Lyin=—"—F"|-—"Dnin | = 5—= | =5 —0.2841 | = 96.6pH 3.12
AZL,max : fs (77 ) 3 . 105 <08 ) K ( )
Desta forma, por exemplo, pode-se escolher o indutor (high current chocker) 1140-
101K-RC da Bourns [84] com indutancia L = 100pH (para 1kHz), max current rating
Iryms = 10.5A, corrente de saturacao Iy, = 20.6A e resisténcia DC Ry = 25mf). Desta
maneira, a oscilagdo maxima de corrente no indutor do filtro de saida passa a ser:

. VO max 1 30 1
A _ Yo, Ai_p . )= | =—= —0.2841 ) =~ 2.9A
UL, max LT, <77 mm) 100 - 106 - 10° (0.8 028 ) !

3.3.5 Capacitancia do filtro LC passa-baixa da saida

Dependendo dos valores da capacitancia e da resisténcia de perdas do capacitor do
filtro LC de saida, a oscilacao da tensao de saida é dominada pela resisténcia do capacitor.
Em [9], um procedimento foi desenvolvido para minimizar essa oscila¢ao ao encontrar uma
capacitancia minima. Ele comeca com o cédlculo da maxima resisténcia DC permitida a

um capacitor:
AVomaz  0.09

Alpen 21477

RC,max = 42m¢)

Assumindo rc = 40mf2. A capacitancia minima deve satisfazer a seguinte equacao:

max(Dmag, 1 — Diin)  max(0.3977,1 — 0.2841)

Cmin:
2. fs- Rc 2-105-40-10-3

~ 89.5.C (3.13)

Desta forma, por exemplo, pode-se escolher o capacitor eletrolitico ESY687TMO035AL3
da KEMET [85] com capacitancia C' = 680uF, resisténcia DC ESR Re = 21m e rated

voltage Vgy = 44V. A oscilagao final da tensao pode ser estimada fazendo:

1

AVo maz = AVe + AViee = Aip s - | ———
o, ¢+ AVge ir, (S'fs«C’

+ RC) (3.14)
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AV max A max 1
(5VO maxr — o, ~ ZL7 . (8 ) f . C + RC’) (3].5)

Substituindo (3.11) em (3.15), tem-se que:

1 1 1
NVomaz ~ —— | ——Dpin | " | ——— + R 3.16
Omar 7T (n ) (8~fs'0+ C) (3.16)
oV, = 1 ! 0.2841 1 +0.021 | =~ 0.22%
O;maz = 10°-100-10-6 0.8 ' 8-.10%-680-10-6 ' e ¢

Esta tltima relagao satisfaz a condi¢ao inicial de projeto para AV ez < 0.5% Vo maa-

3.3.6 Diodos D3 e Dy

Como mostra a figura 2, os diodos D3 e D4 estao presentes no secundario do transfor-
mador, e tém a fungao de garantir que a energia armazenada no filtro LC da saida flua
para a carga quando os transistores estiverem desligados. A selecao desses componentes
¢ dada pela corrente maxima no indutor (I, ,,4,) € a tensdo maxima no secundario, que

sao calculadas a seguir:

AlLmaz 2.8977
[DS,max = [D4,maa: = IL,maa: = [O,max + LT’ =10+ ~ 11.45A (317)
VI maz 2-140
VDS,ma:c = VD4,mam =L = \/_1 5 ~ 132V (318)
n .

Assim, escolhe-se o diodo F1200D da Diotec [86] com average forward current Ipay =
12A, repetitive peak reverse voltage Vrry = 200V, tensao direta maxima (maz forward
voltage) Vimar = 0.82V, resisténcia direta (DC) Ry = Ipav/Vimas =~ 68.3mf) e capa-

citancia tipica de jungao (typical juntion capacitance) C; = 430pF.

3.3.7 Transformador

E comum na engenharia que projetos sejam customizados de maneira a resolver um
problema especifico. E fontes DC chaveadas nao sao excegao. Além disso, sao sistemas de
eletronica de poténcia com uma quantidade razoavel de parametros. Dentro dos seus com-
ponentes eletronicos, o transformador se destaca pela quantidade de parametros e especi-
fidade. Como a frequéncia de operacao desejada para a fonte DC chaveada (f; = 100kHz
desse projeto) é elevada, é comum empregar transformadores com ntcleo de ferrite [46, 87],
que é um material magnético que pode apresentar menores perdas por correntes parasi-

tas (de Foucault, ou eddy currents), ao contrario de transformadores de baixa frequéncia
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de operagao (na faixa de 50Hz a 1kHz), comumente empregados em fontes DC lineares
[88], que tém nicleos laminados [89]. Transformadores de alta frequéncia [47], na faixa
de 100kHz a 5MHz, sao significativamente menores e mais leves do que transformares
de baixa frequéncia, o que constitui uma das grandes vantagens da fonte DC chavea-
das frente as fontes DC lineares: a diminuicao de tamanho, volume e a possibilidade de

miniaturizagao.

Devido a quantidade de parametros e da especificidade dos transformadores, nao é
trivial encontrar um modelo comercial que atenda a todos os requisitos de um projeto
de fonte DC chaveada qualquer. Assim, a op¢ao usualmente adotada é de projetar o

transformador, como feito neste trabalho.

O algoritmo de projeto de transformadores de alta frequéncia é baseado na secao
12.2 mostrada em [8], em que o nicleo de ferrite é selecionado através de um parametro
geométrico (Kyp.) calculado a partir de especificagoes eletromagnéticas. Este parametro
geométrico é tabelado para diferentes geometrias de ntcleo pelos fabricantes, o que per-
mite a sua ampla selecao. Conhecida a geometria, pode-se calcular a oscilacao méxima de
densidade de fluxo magnético (Bgcp), assim como o nimero de espiras do primario (V)
e do secundério (Ns), lembrando que a rela¢ao de espiras é dada por n = N; /Ny e, por
fim, a drea dos fios do primério (A1) e do secundério (A,z). A partir destes parametros
geométricos e magnéticos, os parametros do modelo dinamico linear padrao de trans-
formador [8], mostrado na figura 5, podem ser calculados, tais como: a resisténcia do
primdrio (Rr), a resisténcia do secunddrio (Rr2), a resisténcia de perdas no nicleo (R,
nao considerada neste trabalho), a indutancia de magnetizagao (L,,), a indutancia de dis-
persao (leakage inductance) do primério (L71) e a indutancia de dispersao do secundério

(L1s). A impedancia da carga também estd representada em Zj,q4.

°—>—‘iT1 I AVAVAVE : ' n:1 ANN—B0000 ‘—P—’im

I

+ Lt; Rrp Y1l o o Rro Lo | +
1,

Ziond! 4V

V11 T2
Rm Lm load:. :
-

IRm ILm _

Figura 5: Modelo linear do transformador
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3.3.7.1 Indutancia magnetizante minima (L,, ,;,) do transformador

Conforme a figura 5, a corrente do primario (ir1) se divide em duas: a corrente de
magnetizacao (irm,), que energiza e desenergiza ciclicamente o nicleo do transformador
com um campo magnético; e a corrente do primério do transformador ideal (i%,), que é
convertida na corrente do secundario (i72) por indugao magnética. Como feito na equagao
(3.19), a méxima corrente de pico no primdrio do transformador ideal (i, ,,,,,) pPode ser
calculada através do conhecimento da relagao de espiras (n) da méxima corrente de pico
do secundério, que ¢ dada por (3.17), além de desconsiderar os efeitos da resisténcia (Rrs)

e da indutancia de dispersdo (Ly2) ambos do secundario.

po_ Iosmer _ 1144885
T1l,max — n - 15

~ T.6A (3.19)

Conforme mostra o grafico da figura 4, a corrente de magnetizagao (ir,,) do trans-
formador deve zerar em algum instante (idealmente, em 2 - D - T§) ao longo do ciclo de
operacao do conversor forward em regime permanente, pois o nicleo do transformador
deve ser completamente desmagnetizado ao final desses ciclos para evitar a saturagao da
magnetizacao do material. Uma préatica comum de projeto é assumir inicialmente que a
variac@o de corrente na indutancia magnetizante (AL, maz) ¢ 10% da corrente méxima

de pico do primério do transformador ideal [9], assim, tem-se que:

AlLmmas = 0.1+ Iy e & 0.76A (3.20)

1,max
Ao desconsiderar os efeitos da resisténcia (Rp1) e da indutancia de dispersao (L)
ambos do primdrio, a corrente maxima no primario (171 mq.) pode ser calculada somando

as equagoes (3.19) e (3.20):

+ Almmaes = 1.1 I7

1,mazx

Ittmas = I} ~ 8.4A (3.21)

1,mazx

Para encontrar a indutancia magnetizante minima (L, nin), adota-se um procedi-
mento semelhante ao que gerou a equagao (3.10), em que parte-se do modelo dinamico
linear do indutor e aproxima-se a derivada por uma fracao de variagoes, devido a elevada

frequéncia de chaveamento dos transistores, resultando na equagao (3.22).

dim _ o Bl p Dt (3.22)

L. .—=m
™t DT, fo Lo

A tensao do indutor magnetizante do transformador (vy,,) pode ser aproximada para

o valor da tensao de entrada (v;) do conversor forward, conforme a figura 2, ao desprezar
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os efeitos dos componentes parasitas (resisténcia, indutancia e capacitancia) do primario
do transformador e dos transistores Q; e Qy. Além disso, considera-se que a operacao
esteja em regime permanente e em CCM, ou seja, é valido a equagao (3.3). Desta maneira,
a equacao (3.22) passa a ser proporcional a tensdo de saida (vp) do conversor forward,
logo, quando esta tensdo é maxima (Vo mas), & variacdo de corrente na indutancia mag-
netizante também ¢ maxima (AlLy, mas). Neste cendrio, surge a indutancia magnetizante

minima (L, min) na equacao (3.23), que é um parametro a ser satisfeito pelo projeto do

transformador.
) D - vy n-vo n - V0, mazx
A m — - = Al mmar = ——F ———— =
- fs'Lm n'fs'Lm b, n'fs'Lm
' mazx 1.5-30
Lm,min = o %o ~ 737,LLH (323)

n- fs ' A]Lm,maa: - 0.8 -10°-0.76326
3.3.7.2 Design do transformador

O algoritmo proposto na se¢ao 12.2 no livro [8] necessita de alguns valores iniciais de
entrada como os listados abaixo:
1. ILmmaz = corrente maxima na indutancia magnetizante [A] (equacao (3.20))
2. pesr = resistividade efetiva do fio [ - cm];

3. AMmar = maximo fluxo concatenado (fluz linkage, equivalente ao fluxo magnético)

aplicado no primério [V - s];
4. K, = fator de preenchimento dos enrolamentos;
5. Prarax = poténcia maxima de perdas no transformador [W];
6. Irmsn = corrente eficaz (RMS) total dos enrolamentos referente ao primario [A];
7. K. = coeficiente de histerese [W/(cm? - T7)];
8. [ = expoente da perda do nicleo.
Os dois ultimo itens apresentam constantes que dependem do material do nicleo e

da frequéncia de operacao, e sao fornecidos pelo fabricante.Os demais parametros sao

referentes a aplicacao elétrica.

Esse algoritmo gera os seguintes valores como saida:
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1. A, = 4rea da segao transversal do nicleo [cm?];
2. W, = érea da janela do nicleo para a passagem do enrolamento [cm?];
3. 1, = comprimento médio magnético do nicleo [cm)];

4. MLT = comprimento médio por volta do enrolamento (Mean Length per Turn)

[cm];

5. B;., = oscilagao de pico na densidade de fluxo magnético que minimiza as perda

do transformador [T};
6. N1 = ntumero de espiras do primario;
7. Ny = numero de espiras do secundario;
8. A1 = érea do fio do primério [cm];
9. A, = érea do fio do secundario [cm];
10. P., = poténcia perdida pelo condutor [W];

11. Pj. = poténcia perdida pelo niicleo [W].

Os quatro primeiros itens descrevem a geometria do ntcleo do transformador. FEn-
quanto que os itens de 6 a 9 descrevem os enrolamentos. Os dois tltimos itens indicam a

poténcia dissipada pelo transformador.

A deducao do algoritmo comeca com as declaragoes das equagoes das poténcias dissi-
padas pelo condutor (P.,) e pelo nicleo (Py.), seguido pelo calculo analitico da densidade
de fluxo magnético de pico que minimiza as perda do transformador (B!, ), gerando um

ac,p

parametro geométrico (K f.) que permite a escolha do niicleo.

A poténcia dissipada pelo ntcleo ocorre tanto por histerese (figura 6) quanto por
correntes de Foucault (eddy currents). Para o caso em que a densidade de fluxo magnético
é senoidal B(t) = By, ,-sin(w-t), a poténcia dissipada pelo nicleo é expressa pela equacao

empirica de Steinmetz [90]:

pre=k-f*-B5  [W/cm? (3.24)

ac,p
Os valores de k, a e § sao fornecidos pelo fabricante, f é a frequéncia [Hz| de operagao
do transformador e B, , ¢ a amplitude de oscilagdo da densidade de fluxo magnético [T

durante o ciclo de operacao. Uma densidade de fluxo magnético é senoidal quando a tensao
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aplicada também é senoidal, entretanto este nao é caso do conversor forward em que se
aplica uma onda quadrada oscilatéria, como mostra o grafico de Vi, na figura 4. Ou seja,
trata-se de uma tensao nao-senoidal, com elevado contetiddo harmonico, que gera uma
densidade de fluxo magnético também nao-senoidal. O percurso durante a excitacao do
transformador, em suas curvas B-H de histerese, se apresentam como mostrado na figura
6, para os casos de dois nucleos de transformadores: um submetido a uma excitagao

senoidal (simétrica) e outro na aplicagado com o conversor forward.

— Excitacao senoidal
—— Conversor Forward

Figura 6: Curva B-H de histerese de nucleos de transformadores para duas aplicacoes
distintas.

E importante notar que a origem pertence a imagem da curva B-H de histerese do
nicleo do transformador do conversor foward, além do fato da curva toda estar deslocada
para o primeiro quadrante. Nao é trivial encontrar um modelo dinamico que descreve ra-
zoavelmente bem uma histerese magnética [91]. Entretanto, é possivel fazer uma anélise
superficial usando a Lei de Faraday, que gera a equagao (3.25), e a Lei de Ampere, que
gera a equacao (3.26), ao tratar o nucleo do transformador como um circuito magnético.
A forma de onda num ciclo de trabalho da tensado da indutancia magnetizante (vp,,),
na figura 4, revela que a sua integral zera apds o ntcleo se desmagnetizar no instante
2DT,, assim permanece até o instante T e, em qualquer outro instante, ela é positiva.
Assim, pela equagao (3.25), a densidade de fluxo magnético (B) equivale a zero no trecho
[2DTy, T, e é positiva fora desse intervalo do ciclo de trabalho. E, pela equagao (3.26),
algo semelhante ocorre com a intensidade de campo magnético (H), pois ambas as cor-

rentes (ir; e ire) sdo nulas nesse mesmo trecho e, fora dele, na préatica, é preciso que o
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balanco de forca magnetomotriz seja Ny - iy > Ny - ir9, 0 que o torna positivo.

0B dB
E-dl=— | —-dS = ¢e,=-N-A. —
]gz s Ot L ! dt

B(t) = Nll_ i / vpm(t) - dt (3.25)

HdlZ/deS = H'lC:Nl'iTl—NQ'iTQ =
(o)) P

(e = ) - Nttt (3.26)

O algoritmo da se¢ao 12.2 do livro [8] 86 leva em consideragao o efeito da onda funda-
mental, cuja frequéncia equivale a de chaveamento (f;), da densidade de fluxo magnético
no calculo da poténcia dissipada, e o mesmo é feito neste trabalho. Entretanto, na secao

3.3.7.3 deste trabalho, comenta-se o caso nao-senoidal.

Embora a equagio (3.24) seja a maneira padrao ! como os fabricantes apresentam as
curvas dos materiais usados na manufatura dos seus nicleos, o livro [8] ndo a expressa

como densidade de poténcia e faz o volume do nicleo (V) aparecer:

Pre=Kye Bl - Vo=Kp- Bl - Ac- 1y [W] (3.27)
Comparando as equagoes (3.24) e (3.27) e levando em conta as unidades de medida,

temos que o coeficiente de histerese é expresso por:

Kro=k-f* [W/(em® - T%) (3.28)

Assim, escolhe-se o material F' da Magnetics [92]. Esta empresa fornece os parametros
estimados da equagao (3.24) para uma curva experimental [93], para o material F operando
a 25°C na faixa de frequéncia f € [100,500)kHz, tem-se os valores k = 0.0573, a =
1.66 e § = 2.68. Entretanto, o fabricante fornece os resultados com a densidade de
fluxo magnético medida em quilo Gauss (1T = 10'G = [B] = kG = 0.1T), além disso a
poténcia dissipada é medida em miliwatts por centimetro cibico ([ps.] = mW /cm?), e a

frequéncia é dada em kHz. Assim, a equacao (3.28) precisa de ajustes:

mW 1073 - W W
K el = = — 1 B—3 -
Krel= e e ormp 0 amm T
Kre=Fk-(f-107%)*.10°3 = k. f>. 10730+ (3.29)

INa realidade, essa funcao também é apresentada como gréficos dilogaritmos em funcio de B, para
curvas de diferentes frequéncias f
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Aplicando f = 100kHz e os parametros do material F na equacao (3.29), tem-se que:

Ko = 0.0573 - (10°)166 . 10%68-3(141.66) ~ 57 3W /(cm? - T?)

A empresa Magnetics também especifica uma curva polinomial ajustada para o mate-
rial F' [93], apresentando a permeabilidade magnética (ur) em fungao da frequéncia de cha-
veamento ( f), descrito pela equagao (3.30), em que a = 3008, b = 0.2825, ¢ = —0.02084,
d=1.894-10"% e=—5.04-10"7, g = 5.753- 1071, h = —2.988 - 10713 e 4 = 5.802- 1077,
com f, = 100kHz. O fabricante também especifica a densidade de fluxo magnético de

saturagao do material F [92]: By = 0.47T (em 25°C).

pr=a+bfs+cf?+dfP +efl+gf>+hfl+ifl =2.9723-10°H - m (3.30)

A poténcia dissipada pelo condutor (P.,) é expressa pela perda resistiva de todos os K
enrolamentos do transformador. O efeito pelicular (skin effect) e o efeito de proximidade
(prozimity effect) influenciam a resistividade efetiva (p.sy) dos fios dos enrolamentos. Eles
sao considerados despreziveis nesta andlise e, na secao 3.3.7.3, sao abordadas as condigoes
nas quais pode-se fazer isso. Considerando que os enrolamentos sao feitos do mesmo

material, a poténcia dissipada pelo condutor é expressa pela seguinte equagcao:

K
ZR 2o Py MLT 3 N} - Tius,
RMS§ = Ty UK, @

j= J

(W] (3.31)

Sendo que «; ¢ a fracao de janela do nicleo alocada para o enrolamento j. No livro

[8], demonstra-se que é possivel minimizar a equagao (3.31) ao fazer:

N, - T .
a; = Kﬂﬂ (3.32)

Y N;i - Irms,i

i=1

Substituindo (3.32) em (3.31), tem-se que:

2
o MLT
Pcu,min - P ff <Z N IRMS]) [W] (333)

Os valores de p, K,, e Irys,; sao fornecidos pela aplicagao, enquanto que os parametros
geométricos M LT e W, sao obtidos a partir de K,s., mas a quantidade de espiras de
cada enrolamento (/N;) nao é conhecida a priori. Assim, é preciso substitui-la por algum
parametro fornecido pela aplicacao. Como a corrente ja estd presente na equagao (3.33),

entao pode-se utilizar a voltagem, ou melhor, a ligacao de fluxo de algum enrolamento
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(Aj) ao evocar a equac@o da lei de Faraday para indugao magnética (se¢ao 1.5.2 do livro
[47]). Conforme a figura 4, ji se conhece a forma de onda da tensdo da indutancia de
magnetizacao (vr,, ), escolhe-se entao a ligagao de fluxo do primério. Ignorando as perdas
parasitas do transformador e dos transistores Q; e Qs (figura 2), e partindo da equagao

de Faraday aplicada no primario, tem-se que:

dX\ dB
Vpm(t) = d—tl =Nide-—= = M) =N A B(t) = /vLm(t) At (3.34)
Mesmo para uma densidade de fluxo magnético nao-senoidal, no ciclo histerético B-H,
o pico oscilatério é dado por Bacp = (Bmaz — Bmin)/2. Conforme a figura 6, By, =0, 0
valor de B, ocorre quando a integral da tensao ao longo do tempo é maxima. Como N;

e A. sdo parametros fixos do transformador, o valor méximo de A\; ocorre em B(D -T) =

Binaz = 2 - Baeyp. Substituindo esta relacao na equacao (3.34), chega-se a:

Mmaz = 2+ Ny - Ac - Byepy = mazx (/ Vrm(t) - dt) [V -] (3.35)
)\l,max
Ny
N; = o (3.37)

J

Como esperado, a equagao (3.36) mostra que é possivel determinar o nimero de espiras
do primadrio através de parametros geométricos do transformador (A.), e de especificagoes
eletromagnéticas (A1 maz € Bacp), sendo que Aj 0, € determinado pela equacao (3.35) ao
encontrar o valor maximo da integral. E a equacao (3.37) mostra como obter o nimero
de espiras dos demais enrolamentos. Pode-se mudar o ntimero de espiras do primario
para que ele seja um numero inteiro ao fazer round(Ny), entretanto é mais interessante
fazer n; - round(N;/n;) para que numero de espiras do enrolamento j seja inteiro. Agora
é preciso eliminar os nimeros de espiras (N;) da equacao (3.33). Com esta finalidade,
define-se a variavel Igprs41, que ¢é a corrente eficaz (RMS) total referente ao primério, como
feito na equagao (3.38), e substitui-la na equagao (3.33), resultando em (3.39). Pode-se

fazer o mesmo com a equacgao (3.32), resultando na equagao (3.40).

K K 1

K

N,

N; -1 ;= Njp - T i =Ny - — .1 i =Ny -1 W| (3.38

izl RMS, 1 ;Nl RMS, 1 ;”Z RMS, 1 Irvs W] ( )
P :Peff'MLT’le'Il%zMS,ﬂ
cu,min WAKu

(W] (3.39)
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_ Ny (3.40)

aj =
J
Ni - Irmsn
Novamente, nio se conhece a quantidade de espiras dos enrolamentos (N;) a priori.
Entretanto, o algoritmo de design do conversor forward especifica a relagao de espiras
entre o primario e os demais enrolamentos (n; = N;/N;), como mostra a inequacao (3.6).
A variavel N; pode ser eliminada na equagao (3.39) ao substitui-la usando a equagao

(3.36), resultando em:

peff')\%maa:'[I%LMStl MLT 1
Pcu.min - . — - : 41
4K, W, A2 B (Wi (3.41)

ac7p

A poténcia perdida pelo nicleo (Py.) é proporcional a oscilagao de pico na densidade de
fluxo magnético (Bgcp), como mostra a equagao (3.27). Enquanto que a poténcia minima
perdida pelo condutor (Pe,min) ¢ inversamente proporcional, como mostra a equacao
(3.41). Assim, existe uma oscilagao de pico na densidade de fluxo magnético B;, ,, dada

pela equagao (3.42), que minimiza a perda de poténcia total (Pr) do transformador.

dPT dee chu min
Pr = Pte + Peumin = . = . ——— (B =0 =
T f + ) dBac,p ( ac,p) dBan ( ac,p) dBac,p ( ac,p)
PERRY i MLT e
* Peff * M maz " LRMS,11 1 2
B = . . . T 3.42
acp ( 2-K, Wy A2, ﬁ-Kfe> [T} ( )

z . . ~ _ *
E preciso se atentar para a restricao By, = 2 - B,

< Bgot = 0.47T no design final
do transformador. O resultado da equacdo (3.42) pode ser substituido na equagao da

poténcia total do transformador para obter a poténcia total minima (Pr i)

_B_ 8 5
=2 peff)\2,ma:t:11122M.S.'7 MLT \ #+2 2\ B+2 6 Br2
PT,min - (Aclme6)5+2 . ( 14Ku ¢l WAA2 . B + 5 (343)

E possivel manipular a equagao (3.43) para que todos os parametros geométricos do
transformador (K. geométrico) fiquem no primeiro membro e os parametros elétricos
(Kgfe elétrico) no segundo. Neste cendrio, surge a definicdo do parametro geométrico
K¢ do nicleo do transformador:

+2

Wa(A)*7 [<2>+<5>] " et amae s (K5)*"”

E 5 4Ku(PT,min)(ﬁ+2)/ﬁ

Kgfe = MLT(lm)Q/ﬁ

(3.44)

Ao estipular uma poténcia perdida méaxima permitida (Praax), a geometria do

ntcleo escolhido deve satisfazer a inequagao (3.45), em que explicita-se que a corrente
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eficaz total dos enrolamentos referente ao primario deve ser maxima (Igass¢1,maz)-

2/8

2 2
K > Peff - Al,maa} : IRMS,tl,ma:c ' (Kfe)
gfe

B
- 4- Ky - (Praax) @278 '] (345)

Ap6s selecionar o ntcleo do transformador, pode-se escolher o fio do enrolamento j
cuja drea satisfaz a inequagao (3.46), em que se utilizou a equagao (3.40). Para isto, o

livro [8] disponibiliza uma tabela no apéndice B.

Ay, < Ky -Wa-a; Ky -Wa-lnus, fem?] (3.46)

N; N1 - Ipymsn

Conforme as se¢oes 3.3.7.5 e 3.3.11, o algoritmo de design do transformador € iterativo
e esta inserido no algoritmo de design do conversor forward, que também ¢é heuristico e
iterativo, e utiliza parametros de todos os componentes. Entretanto, até este ponto do
trabalho, ainda nao estao especificados o transformador, os transistores Q; e Qg, € 0s
diodos Dy e Ds, sendo que a selecao deles depende de parametros elétricos do transfor-
mador. Desta maneira, é preciso executar uma iteragao do design do transformador para
nortear a selecao desses componentes semicondutores e, depois, especificar formalmente o
transformador com varias iteragoes do algoritmo global. Por fim, verifica-se se a selegao
inicial dos transistores e diodos esta de acordo com os resultados do algoritmo global
(secdo 3.3.12).

Assim, reune-se informagoes para realizar a iteracao inicial do design do transfor-
mador. O valores de f = 2.68 ¢ Ky, = 57.3W/(cm? - T#) foram obtidos a partir dos
dados do fabricante. O valor da resistividade efetiva do fio (p.ss) é assumida equivalente
a resistividade do cobre, que vale 1.68 - 107%Q - cm (em 20°C). Valores tipicos de fator
de preenchimento dos enrolamentos (K,) estao na faixa [0.25,0.3] para transformares de
fontes de tensao (secao 11.1.3 do livro [8]), adota-se aqui o pior caso 0.25. Assume-se
que a poténcia perdida maxima permitida do transformador (Praax) ¢ apenas 1% da
poténcia de saida méxima de saida do conversor, conforme calculado na equagao (3.47).
A maéaxima ligagao de fluxo é calculada na equagao (3.48) a partir da equagao (3.35).
As equagoes (3.49), (3.50) e (3.51) auxiliam nos célculos da corrente méxima eficaz do
primario (3.52) e da corrente maxima eficaz do secundério (3.53), cujas expressoes foram
obtidas do apéndice A do livro [8]. Desta maneira, pode-se calcular a maxima corrente

eficaz total dos enrolamentos referente ao primario na equagao (3.54).

Prasax = Pomaz - 0.01 = 300 - 0.01 = 3W (3.47)
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nVoma  1.5-30

Aoz = maz(D - Ty vr) = == 5 = 15— = 56250V -5 (3.48)
AlL o 2.8977
Itmaz = Tomaz + —5" =10+ ~ 11.45A (3.49)
Al 2.8977
]L,min = IO,maa: - L =10 — ~ 8.5bA (350)
Ir min  8.55115
1 med — . - =5.7TA 3.51
Thmed = = 1.5 (3.51)
Dma:v 2 9 2
[RMS,l,max = 3 (ITl,max + [Tl,max[Tl,med + [Tl,med + [Lm,max> ~ 4.43A (352)
Dmam
21 I
I e = Y AMSimaz g EMSZmaz g 7 A 354
RMS,t1, Z n RMS,1,maz T n ( )

i=1

Substituindo todos esses valores na equagao (3.45) e adicionando o fator 10® devido

ao uso de medidas em centimetros ao invés de metros, chega-se ao seguinte valor:

1.68-1075-562.5-1076 . 8.7 - (57.3)%/268

_ 3 g
4-0.25 - (3)4:68/2.68 =0.12119 - 10 3cm

Kype > 10% -

Existem diversas geometrias padronizadas de niicleo de transformador [94], entre elas,
a geometria em formato de "E” se destaca pelo baixo prego e abundéancia no mercado.
O nucleo de um transformador pode ser composto por duas dessas pegas, formando a

geometria EE, a exemplo da figura 7.

Pela tabela da geometria dos nicleos EE do apéndice B do livro [8], o valor calculado
de K,t. permite que qualquer nicleo da lista possa ser escolhido, mas a andlise a seguir
se limita aos ntcleos menores entre EE12 e EE40. Na tabela 2, os valores das colunas
de B}, ,, N1, N2, Ay j e Ly, foram obtidas usando, respectivamente, as equacoes (3.42),

ac,p?

(3.36), (3.37), (3.46) e (3.62).

| Nucleo || Kype[10%em”] | By, [T] | N1 | Na | Apa[1073em?] | Ayo[10%em?] | Ly [pH] |

ac,p

EE12 0.458 0.701 30 | 20 0.365 0.515 1387
EE15 0.842 0.502 | 30 | 20 0.816 1.152 1473
EE19 1.3 0.403 30 | 20 1.219 1.722 1562
EE22 1.8 0.306 | 23 | 15 1.122 1.584 1558
EE30 6.7 0.139 18 | 12 3.405 4.809 1819
EE40 11.8 0.104 21 | 14 6.745 9.526 2162

Tabela 2: Selegao do nicleo do transformador.

A escolha da geometria de niicleo EE40 (A, = 1.27cm?, W, = 1.1cm?, M LT = 8.5cm
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e l,, = 7.7Tcm) é preferivel, pois a densidade de fluxo magnético (B) dele é a mais distante
da saturagao do material F, que vale By = 0.47T (em 25°C) [92]. Além disso, os demais
nicleos obrigam os fios dos enrolamentos serem muito finos, ou seja, eles tém menor
resisténcia mecanica e maior resisténcia linear (2/cm). Enquanto que, para o nicleo
EE40, pode-se escolher o fio s6lido AWG19 (A, = 6.531 - 10%cm?, d,,; = 0.948mm
e Ty1 = 263.9u8)/cm) para o primério e o fio sélido AWG18 (A, = 8.228 - 10 3cm?,
dyo = 1.09mm e 7,5 = 209.5482/cm) para o secundédrio. E importante notar que todos

os nucleos satisfazem a condigao de indutancia de magnetizagdo minima da equacgao (3.23).

Ao definir as propriedades geométricas tanto do nicleo do transformador quanto dos
fios dos enrolamentos, pode-se verificar se os valores iniciais da poténcia dissipada pelo
transformador (Pr yax = 3W) e do fator de preenchimento dos enrolamentos (£, = 0.25)
estao de acordo com o design através, respectivamente, das equagoes (3.55) e (3.56), que
mostram valores distintos dos assumidos, o que enfatiza a necessidade das iteragoes no

algoritmo de design.

Pje=Ky.-BS A1, =573-0.104%.68 - 1.27- 7.7 =~ 1.3W

ac,p

 Pefg - MLT - NY - Ifpgg,  1.68-1079-8.5-212 - 8.72

Pcu min — = ~ 1.73W
! Wy - K, 1.1-0.25
Pr = Pje + Poypmin = 1.341.73 = 3.03W (3.55)
Ny-Apy+Ny-Ayy 216531 +14-8228
by = L Awd T Az + 107 &~ 0.2294 (3.56)
Wy 1.1

Na segao 3.3.7.4, a primeira iteracao do algoritmo de design do transformador é conti-
nuada. Mas, antes disso, na se¢ao 3.3.7.3, faz-se uma discussao a respeito de outras fontes
de perdas de poténcia que ocorrem no transformador, de forma que se argumenta como

elas podem ser desprezadas.

3.3.7.3 Outras perdas no nicleo do transformador

Além das perdas de poténcia 6hmica nos enrolamentos do transformador e por corren-
tes de Foucault (eddy currents) no nicleo do transformador (embora nao sejam inclusos
no algoritmo de design do transformador deste trabalho), existem outros fatores influem

nas perdas totais num transformador, como os exemplos listados abaixo:

1. Densidade de fluxo magnético nao-senoidal;

2. Ciclo de histerese magnética (curva B-H);
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3. Efeito pelicular (skin effect);
4. Efeito de proximidade (prozimity effect);
5. Indutancias de dispersao dos enrolamentos;

6. Capacitancia entre os enrolamentos.

Conforme a figura 6, a curva de histerese do ntcleo do transformador do conversor
forward esta deslocada para o primeiro quadrante, o que significa que a funcao da densi-
dade de fluxo magnético (B) é nao-senoidal, além do seu valor maximo estar mais préximo
da saturagao. Felizmente é possivel tratar matematicamente este caso com uma expansao
em série de Fourier, como feito na se¢ao 2.17 do livro [47], ou entao usar generalizagoes
da equac@o de Steinmetz, como feito nos artigos [95-97]. Essa decomposigao indica que
existem perdas nas frequéncia harmoénicas também, ao contrario das equagoes (3.24) e

(3.42), que sao levam em consideracao o efeito da frequéncia fundamental.

A operacao ciclica de um componente eletromagnético gera um percurso (loop) de his-
terese (hysteresis), como os indicados na figura 6. O fenomeno da histerese magnética
surge devido ao atraso do alinhamento dos dominios magnéticos (ou imas elementares)
do material, em funcao do campo vetorial oscilante da intensidade de campo magnético
(H), o que resulta no atraso de resposta do campo da densidade de fluxo magnético (B),
gerando uma relacao nao-linear entre estes, além de uma perda de poténcia proporcional
a area do loop de histerese [91]. Para minimizar esta perda, na constru¢ao de ntcleos
magnéticos, utiliza-se materiais cuja dureza magnética (magnetic hardness) seja classi-
ficada como macia (soft), ou seja, eles se magnetizam e desmagnetizam facilmente, o
que implica numa coercividade magnética (magnetic coercivity) baixa, que, por sua vez,

implica num loop de histerese com uma area pequena.

Além das perdas de poténcia no nicleo do transformador, as correntes que circulam
nos enrolamentos também causam perdas adicionais através de dois outros fendmenos: o
efeito pelicular e o efeito de proximidade. E importante salientar que esses efeitos geram
perdas de natureza 6hmica (efeito Joule), pois, como descrito adiante, ambos aumentam
a resistividade efetiva do fio (p.rs), que pode ser interpretada como uma resisténcia AC

que se soma a resisténcia DC originada da resistividade intrinseca do material.

O efeito pelicular ocorre quando aplica-se uma corrente oscilatéria (AC) dentro de
um fio condutor, o que induz um campo magnético oscilante. FEste afasta os elétrons
para a superficie do fio, gerando uma distribuicao radial de densidade de corrente, cuja

funcao ¢é decrescente na direcao do centro, além disso, ela é inversamente proporcional a
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raiz quadrada da frequéncia de oscilagao da corrente [8, 47]. Ou seja, quanto maior for a
frequéncia de operacao, menor serd a resistividade efetiva do fio, consequentemente, maior
serda a perda de poténcia. Neste contexto, surge a definicao da profundidade pelicular
(skin depth), que corresponde a profundidade radial no fio em que a corrente é reduzida

para 1/e (= 37%) do valor em sua superficie.

Mesmo quando um fio condutor esta isolado, na presenca de uma corrente oscilatéria,
o efeito pelicular ocorre. Entretanto, quando fios condutores estao préximos, também na
presenca de uma corrente oscilatéria, ocorre uma indugao mutua de campo magnético,
o que altera a distribuicao radial de densidade de todos os condutores de forma a au-
mentar a resistividade efetiva de cada um. Este fenomeno recebe o nome de efeito de
proximidade [8, 47]. E, de maneira semelhante ao efeito pelicular, quanto maior for a
frequéncia de operacao, maior sera a perda de poténcia pelo efeito de proximidade. No
contexto de transformadores de empregados em fontes chaveadas, esse efeito é particu-
larmente relevante, pois os fios estao préximos em cada enrolamento, além da operacao

estar em alta-frequéncia.

Ambos fenomenos sdo mitigados ao trocar o fio sélido pelo fio de Litz (segao 5.23
do livro [47]). Esse fio se difere do fio sélido convencional por ser formado por fios
(strands, nao existe uma traducao exata, mas esta palavra pode ser interpretada como
fio, filamento, corda ou tranga) encordoados (ou trangados) formando um cabo com os
fios em hélices, sendo que cada um deles é coberto por um material polimérico isolante.
Desta maneira, qualquer sinal que passe por esse cabo, passa em paralelo por cada um
desses fios encordoados. Em comparagao ao fio sélido, para um mesmo diametro, o fio de
Litz tem uma resisténcia DC maior, entretanto, ele tem uma resisténcia AC notoriamente
menor quando a operacao esta em alta-frequéncia. Cabe ressaltar, que a estratégia de uso

do fio Litz reduz o efeito pelicular mais agudamente do que o efeito de proximidade.

Como a estratégia de usar o fio Litz foca na reducao do efeito pelicular, é preciso
utilizar outra estratégia para reduzir o efeito de proximidade. Felizmente, este objetivo
pode ser atingido ao intercalar os enrolamentos do primario e do secundario de maneira
a fazer a corrente fluir em sentidos opostos entre os enrolamentos, como mostra a figura

7. Além disso, esta técnica diminui as indutancias de dispersao nos enrolamentos [2].

Usando o fio Litz em conjunto com a configuracao de enrolamentos intercalados (in-
terleaved, ”entrefolhados”), o fenomeno de aumento de resisténcia AC devido aos efeitos
de indugao magnética nos enrolamentos, como o efeito pelicular e o efeito de proximi-

dade, torna-se muito pequeno a ponto de poder ser desprezado. Ainda assim, é possivel
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incluir essas perdas 6hmicas no algoritmo de design e resolver o transformador como um

problema de otimizagao nao-linear multi-objetivo, como feito no capitulo 7 do livro [98].

EE Core ——=| N 7 N P N,,/2 Primary Each
Bobbin — L ‘
)
Winding Area - a=Winding Length, cm
Core Mating Surface —= a b= \X/mdn?g Bml,d’ cm
N c=Insulation Thickness, cm
i
Mutual Flux . \§\
Window - y > Insulation
. J . h
Ns/2 Secondary Each
b||b|b||b
c C C

Figura 7: Configuragao de transformador com primario e secundério intercalados. Imagem
retirada do capitulo 17 do livro [2].

3.3.7.4 Parametros do modelo linear do transformador

Dando sequeéncia a iteragao inicial do design do transformador, tem-se que a geometria
do nticleo do transformador é EE40 (A, = 1.27cm? W, = 1.1em?, MLT = 8.5cm e [, =
7.7cm), o numero de espiras do primério é N; = 21, o numero de espiras do secundario é
Ny = 14, o fio sélido do primério é AWG19 (d,,1 = 0.948mm e 7,1 = 263.9uf2/cm) e o
fio sélido do secundério é AWGIS (dy 2 = 1.09mm e 7,1 = 209.542/cm).

A partir dos dados geométricos dos fios e assumindo que a resistividade efetiva equivale
a resistividade do material (cobre), ou seja, desprezando a resisténcia AC (efeito pelicular e
de proximidade), a resisténcia DC do primadrio é calculada na equagao (3.57) e a resisténcia
DC do secundério na equagao (3.58). Em ambas equagoes, utiliza-se a rela¢ao r, = p/Ay,

pois a resisténcia linear (r,,) de ambos os fios é conhecida.

eif- Ny - MLT
Ry = Pett Al =71 N1 - MLT =263.9-107°-21-85~47.1mQ  (3.57)
w,1
eff - No- MLT
Ry = et A2 =Twa  No- MLT =209.5-107°-14-8.5 ~ 24.9m)  (3.58)
w,2

Conforme discutido na secao 3.3.7.3, para desprezar a resisténcia AC, é preciso uti-
lizar o fio de Litz ao invés do fio sélido, além de intercalar os enrolamentos. Assim, é
preciso dimensionar os fios de Litz para ambos os enrolamentos. Entretanto, é impor-
tante ressaltar que essa especificacao nao precisa estar inserida no algoritmo global de

design do conversor forward e pode ser feita apds a execucao deste. Ainda assim, faz-se a
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especificacao desses fios aqui como exemplo.

Conforme a se¢ao 5.23.1 do livro [47], um fio Litz costuma ser torcido de 18 a 36
por metro. Para uma mesma resisténcia DC, a equagao (3.59) mostra a quantidade de
filamentos &£ que um feixe de fio Litz deve ter, com filamentos de didametro dj, para se
equiparar ao fio sélido com diametro dg. Escolhe-se kK = 9 para que nimero de filamentos
no feixe seja baixo, o que facilita a sua construcao. Desta maneira, no primario, tem-se que
dr1 = 0.316mm, escolhe-se 0 AWG29 (dy ; = 0.33mm), e, no secundario, dr, » = 0.363mm,
escolhe-se 0 AWG28 (dr; = 0.366mm).

4pN - MLT  4pN - MLT
k-m-d2 —  7w-d%

_ds
dy = N (3.59)

Rrit: = Rsolia =

Calcular tanto as capacitancias parasitas entre os enrolamentos quanto as indutancias
de dispersao (leakage inductance) de cada enrolamento nao é uma tarefa trivial, que
geralmente é realizada utilizando algoritmos de identificacao de parametros em dados
experimentais ou simula¢ao pelo método dos elementos finitos (FEM) aplicado as equagoes
de Maxwell [99]. Entretanto, na se¢ao 9.3 do livro [87] e na sec¢ao se¢ao 17 do livro [2], sdo
propostos modelos simples para indutancias de dispersao de transformadores com diversas
configuracoes de enrolamento. Para a configuracao da figura 7, tem-se o priméario e o
secundario intercalados (interleaved), cujas indutancias de dispersao sao descritas pelas
equagoes (3.60), para o primaério, e (3.61), para o secundario. Assim como a especificagdo
dos fios Litz, as indutancias de dispersao nao precisam estar inseridas no algoritmo global
de design do conversor forward. Ainda assim, faz-se os cdlculos dessas indutancias aqui

como exemplo.

Nessas equagoes, pp = 47 - 107"H/m é a permeabilidade magnética do vécuo, c¢ é
o espacamento causado pela estrutura isolante que sustenta os enrolamentos, em que
assume-se ¢ = 0.bmm, a é uma dimensao da janela de passagem dos enrolamentos e b é a
largura de cada enrolamento, sendo que a outra dimensao da janela de passagem dos enro-
lamentos deve ser igual a (4b+3c¢). Infelizmente, o livro [8] nao fornece todas as dimensoes
do nucleo EE40. Entretanto, as caracteristicas geométricas dele sao semelhantes ao do
nicleo E40/17/11 da Magnetics [94]. Assim, pode-se fazer a aproximac¢ao a = 10mm e

b= 1.84mm.

po - MLT - N? 4b 4 - 8.5 - 212 7.36 T
Ly = : =15+ ——)-107" =~ 4.66uH (3.
1 " e+ 3 0 5+ —3 0 66pH (3.60)
-MLT - N2 4b 4 - 8.5 - 142 7.36
Ly = 10 i 2. <30+ —> — ”4—0. (1.5 + T) 1077 &~ 2.07uH (3.61)
a



o7

O dltimo parametro do modelo linear é a indutancia de magnetizacao, que é calculada
pela equagao (3.62), em que pp = 2.973mH - m é a permeabilidade magnética do material
F conforme a equagao (3.30). Nota-se que o valor dessa indutancia é significativamente
maior que que o valor minimo estipulado pela equacao (3.23). Pode-se calcular a corrente
maxima de magnetizacao (Irm maz = A Lm max) 80 modificar a equacao (3.23), resultando

na equagao (3.63). Assim, a hipdtese da equagao (3.20) é exagerada.

_pp-NP-A,  2973-21%-1.27

Lo, - — 107% ~ 2161.95uH (3.62)
Limmaz = Z : J‘f/onim T 08- 1051:5)2i2$.9510—6 ~ 0264 (3.63)
171 mae = 17 oz + Almmaz = IL% + I mmaz
= % (Io,max + %) + Irm,mas (3.64)
= 1—15 (10 + 2’8377) +0.26 ~ 7.89A

As equagbes (3.55), (3.56) e (3.63) mostram valores diferentes dos inicialmente as-
sumidos, respectivamente, para as variaveis Pr, K, € Ipme- Como os seus valores
influenciam todo o algoritmo de design do transformador, a exemplo na mudanca de valor
entre as equagoes (3.21) e (3.64), um novo ciclo de design faz-se necessario para refinar os

resultados.

3.3.7.5 Algoritmo de design do transformador

O algoritmo em pseudo-cédigo abaixo reune todas as equacoes relevantes no design
do transformador de alta-frequéncia e descreve uma sub-rotina que retorna os parametros
de design. A implementagao dele é feita em Matlab 2015a e se encontra no apéndice A.2.
Durante a declaracao de variaveis, algumas varidveis vetoriais sao mencionadas, tais como
Acw, Wao, MLTy, Ly, Awy € Tywo. As duas ultimas se referem a propriedades de fios
no padrao AWG (entre 0 e 44) e as demais se referem a propriedades geométricas dos
nicleos EE (12, 16, 19, 22, 30, 40, 50, 60, 70). Na implementagao em Matlab 2015b, essas
variaveis vetoriais foram declaradas com valores numéricos obtidos de tabelas do apéndice
B do livro [8].

1: procedure TRANSFORMERDESIGN(core, n, 0, Ty, Vo, Po, 11 mazs Lnmin, Dmaz)

Propriedades do material F

2: b« 2.68 > Expoente da perda do ntcleo
3 Kjp <573 > Coeficiente de histerese [W/(cm? - T?)]
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11:
12:

13:
14:
15:
16:

17:
18:
19:
20:

21:
22:
23:
24:

25:
26:
27:
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pr 297231073 > Permeabilidade magnética do material F [H/m]

Propriedades elétricas do transformador

p<+ 1.68-107° > Resistividade do cobre [(2 - cm)]
I < 0.1 Ip pae/n > Equagao (3.20) [A]
Kyref < 0.3 > Fator de preenchimento dos enrolamentos de referéncia
Ky Kyyef > Fator de preenchimento dos enrolamentos
Pr <+ 0.01- Py > Equagao (3.47) [W]

Variaveis elétricas

I71med <= Ipmin/n > Equagao (3.51) [A]
Irs russ \/Dmax(fg,m + L mac L min + 12 in)/3 > Equacio (3.53) [A]
M <—n-T,-Vo/n > Equagao (3.48) [V - s

Propriedades geométricas do nicleo do transformador
Nucleos EE: 12, 16, 19, 22, 30, 40, 50, 60, 70

A, A.y(core) > Area da secdo transversio do nicleo core [cm?]
W, < Wa,(core) > Area da janela do nticleo core [cm?]
MLT < MLT,(core) > Comprimento médio por volta do nicleo core [cm]
L, = Ly (core) > Comprimento magnético do nicleo core [cm)]

Propriedade dos fios

wire, < [0,1, ..., 44] > Fios AWGO até AWG44
A, < vetor das dreas da segao transversal dos fios wire, > [cmz]
Two < vetor das resisténcias lineares dos fios wire, > [Q/cm]
cw < length(wire,) > 45 entradas

Parametros das iteragoes

T€maz < 0.01 > Erro relativo percentual minimo
1temaz < D0 > Niumero maximo de iteragoes
re < 1 > Erro relativo percentual inicial
ite <+ 0 > Nimero de iteracao inicial

while ((re > remna.) AND (ite < itenq,)) do
Itmp < Iom > Armazena I;,, atual

Pry < Pr > Armazena Pr atual



28:
29:
30:

31:

32:

33:
34:
35:

36:
37:
38:
39:
40:
41:

42:
43:
44:
45:
46:
47:

48:
49:
90:
51:
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Ity maz <= ILmaz /M + Iom > Equagio (3.64) [A]
ITl,RMS A \/Dma:c<]j?ﬂ17ma$ + ITl,mazITl,med + I%l,med + ]%m)/?) > Eq (352)
Irmsn < Ir1,rums + T2 Rars /1 > Equagao (3.54) [A]
Kype < 10°pX3 3y s o K27 J (AR, PLTP)) > Bquacdo (3.44) [em”)

By, (100X} 6 W MLT | (2K Wo A3l B K fe)) 1/ (FF2) > Bq. (3.42) [T]

ac,p

Numero de espiras dos enrolamentos

Ny < 10" -\ /(2- B;,, - Ac) > Equacao (3.36)
Ny < n-round(Ny/n) > Multiplo de n
Ny < Ni/n > Equagao (3.37)

Selecao AWG do fio do primario

A1 Kurer  Wa - Ir1 rus/ (N1 - Irasin) > Equacao (3.46) [cm?]
posy 1 > Posicao inicial
while ((Ay.(posi1) > Aw1) AND (pos; < cw)) do

posy < pos; + 1
end while

Aw,l — Aw,’v (p031>

Selecao AWG do fio do secundario

Apo  Kurer  Wa - Ira rus/ (N1 - Irasan) > Equacao (3.46) [cm?]
Posy — 1 > Posicao inicial
while ((Ay.(posa) > Aw2) AND (posy < cw)) do

PoSy — posy + 1
end while

Aw,2 — Aw,v (p082>

Atualizacao das variaveis com valores iniciais assumidos

Ky (Ny-Ap1+ Ny Ayo)/W, > Equagao (3.56)
Pr < Ke(B}.,) Al + pM LT N{ I3 16,1/(WaKy) > Equancao (3.55) [W]
Ly < pp-NE-A.-1072/1,, > Equagao (3.62) [H]

[A]

Ipm < Ts-n- VO,max/(n : Lm) > Equa(;zio (363) A
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Erro relativo percentual
52: re <— 100 - max(abs(1 — Irm/ILmp) ; abs(l — Pr/Pry))
53: ite «— ite + 1
54: end while

55: wirey <— wire,(posy) > Numero AWG do fio do primério
56: Rry < rya(posy) - Ny - MLT > Equagao (3.57) [Q]
57: wirey <— wire,(poss) > Numero AWG do fio do secunddrio
58: Rry <= 1yy(posa) - Ny - MLT > Equagao (3.58) [(]

*

wepr Ku, wirel,

59: return Pr, Ity mazs I71,med, {11,085 Limy Lpm, N1, Noy Kype, B
wire2, Rri, Ry

60: end procedure

3.3.8 Transistores Q1 e Q2

Como mostra a figura 2, os transistores Q; e Qo estao presentes no primério do
transformador e tém a funcao de ligar e desligador conforme o sinal de PWM do controla-
dor. Em projetos reais, é comum selecionar esses componentes como transistores do tipo
n-channel enhancement mode MOSFET. De acordo com a figura 4, a selecao desses com-
ponentes é limitada pela corrente méxima (equacao (3.64)) e a tensdo maxima (equagao

(3.2)) no primario, que sdo calculadas a seguir:
IQl,maz = ]QQ,max = ITl,max ~ 7.89A (365)
VQLmaaz = VQQ,maa} = ‘/I,max = \/5 - 140 =~ 198V (366)

Pelo analisado, pode-se escolher o IRF740 power MOSFET da Vishay [100] com cor-
rente maxima de dreno Ip . = 10A, tensao maxima de dreno-fonte Vpg = 400V, re-
sisténcia de dreno-fonte Rps = 0.55€2, tensao de limiar Vg, = 4V (MAX) e reverse

transfer capacitance C,.zs = 120pF.

3.3.9 Diodos D1 e D2

Como mostra a figura 2, os diodos D; e Dy estao presentes no primério do transfor-

mador e tém a funcao de desmagnetizar o transformador quando os transistores estiverem
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desligados. De acordo com a figura 4, a selecao desses componentes é limitada pela cor-
rente maxima de magnetizagao (equagao (3.63)) e a tensdo maxima (equacao (3.2)) no

primario, que sao calculadas a seguir:
IDl,maz - ]D2,ma;v - ILm,max ~ 0.26A (367)
VDl,max = VDQ,maac = ‘/I,ma;t = \/5 - 140 ~ 198V (368)

Escolhe-se o diodo F1200D da Diotec [86] com average forward current Ipay = 12A,
repetitive peak reverse voltage Vrry = 200V, tensao direta maxima (mazx forward voltage)
Vimaz = 0.82V, resisténcia direta (DC) Ry = Ipav/Vfmas =~ 68.3m2 e capacitancia tipica
de juncao (typical juntion capacitance) C; = 430pF.

3.3.10 Poténcia dissipada e eficiéncia

A poténcia dissipada conjunta nos transistores Q; e Qq, conforme a equagao (3.70),
tem um parcela resistiva e outra capacitiva. Na parcela resistiva, o calculo utiliza a
corrente eficaz maxima dos transistores (Ig rims) da equagao (3.69), que usa valores das
equagoes (3.8), (3.64) e (3.51), e a resisténcia de dreno-fonte (Rpg). Enquanto que a
parcela capacitiva usa a capacitancia de transferéncia reversa (C,s5) e a tensdo méxima
de entrada (VI m..) da equacdo (3.2). Ambos os termos sao dependentes do ciclo de
trabalho (D), mas o termo resistivo é diretamente proporcional e o termo capacitivo é
inversamente (V; = n - Vp/(n- D)). Assim, existe um ciclo de trabalho étimo (D*) que
maximiza a perda de poténcia. Entretanto, o termo capacitivo costuma ser duas ordens
de magnitude menor que o termo resistivo, o que torna uma boa aproximacgao considerar
o ciclo de trabalho maximo (D,,.,). O uso desta razao implica que a tensao de entrada
¢ minima (V7 in, para vo = Vo me: = 30V), mas se utiliza a tensdo méxima de entrada

(VI.maz) para superestimar a perda de poténcia nos transistores.

Dmax
Ig.rRMs = \/ T(I%l,maz + It maz - Ir1med + 134 eq) (3.69)

CT‘SS ’ V2max
—I> (3.70)

PQmaz =2 (RDS I3 pars + 2 Tq

A poténcia dissipada conjunta nos diodos D; e D, conforme a equagao (3.72), tem
um parcela resistiva e outra de tensao direta (V). Na parcela resistiva, o calculo utiliza
a corrente eficaz méxima dos diodos (Ipi2rums) da equagao (3.71), que usa a corrente

maxima de magnetizacao da equacao (3.63), e a resisténcia direta (Ry). Enquanto que a
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parcela da tensdo direta usa a tensdo eficaz dos diodos (Vpia rams = Dimas - V). O ciclo

méximo de trabalho (D) é utilizado pois ele corresponde ao pior caso.

Dm(lif ' I%m max
Ipi2,rms = 3 : (3.71)
PDlZ,maa: =2- (Vf : Dmaz . ID12,RMS + Rf : I%)lQ,RMS) (372)

A poténcia dissipada conjunta nos diodos D3 e D3, conforme a equagao (3.74), tem
um parcela resistiva e outra de tensdo direta (V). Na parcela resistiva, o célculo utiliza
a corrente eficaz maxima dos diodos (Ipss rms) da equagao (3.73), que usa valores das
equagoes (3.49) e (3.50), e a resisténcia direta (Ry). Observando as correntes ips € ips da
figura 4, pode-se concluir que elas sao complementares e formam a corrente do indutor
(1) quando combinadas. Assim, a poténcia perdida combinada desses diodos equivale a
corrente completa do indutor passando por um diodo com resisténcia direta 2y e tensao

direta V7.

Dmax
3

Ipsarvs = In rivs = \/ . (I%,max) + 11 maz - Lomin + I%/,min (3.73)

Ppsamaz = Vi - Ipsarms + Ry - ]2D34,RMS (3.74)

A perda de poténcia pelo transformador é detalhada na secao 3.3.7.2. Aqui, basta

utilizarmos a equagao (3.55):

p-MLT - N12 : IJQ%MS,ﬂ
W, - K,

PT,maaU:[(fe’(B>|< )ﬁAclm‘i‘

ac,p

(3.75)

A perda de poténcia no capacitor real (devido a sua resisténcia interna parasita),
corresponde a equagao (3.76), em que a variacdo maxima da corrente do indutor (Al ;az)

referencia a equagao (3.11), e usa a resisténcia do capacitor (R¢).

Re - AI?

P ma — ,max .
. = (3.76)

A perda de poténcia no indutor real (devido a sua resisténcia interna parasita), corres-
ponde a equacao (3.76), em que a corrente eficaz do indutor (1, gys) referencia a equagao

(3.73), e usa a resisténcia do indutor (Rp).

PL,ma:c = RL : [%,RMS (377)

Reunindo as equacoes de perda de poténcia de todos os componentes do conversor
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forward com dois transistores (3.70), (3.72), (3.74), (3.75), (3.76) e (3.77), chega-se a

perda de poténcia total:

Ploss = PQ,max + PD12,max + PD34,maw + PT,maac + PC,maz + PL,max (378)

Por fim, a eficiéncia do conversor forward ¢ dada por:

n= PO,max - Ploss o Ploss 1 Ploss
PO,ma:p PO,max VO,ma:}: ' [O,ma:r

(3.79)

3.3.11 Algoritmo de design do conversor

O algoritmo em pseudo-codigo abaixo retine todas as equagoes relevantes no design

do conversor forward com dois transistores e retorna os parametros de projeto. A imple-

mentacao dele é feita em Matlab 2015a, e se encontra no apéndice A.1.

10:
11:
12:
13:
14:
15:
16:

Parametros iniciais

: VI RMS,min < 100 > Tensao RMS minima de entrada (Vo=30V) [V]
VI rMSmaz < 140 > Tensao RMS méxima de entrada (Vo=30V) [V]
n <+ 0.8 > Eficiéncia inicial
Vo.maz < 30 > Tensao maxima de saida [V]
16 ,maz < 10 > Corrente méxima de saida [A]
T, + 1075 > Perfodo de amostragem [s]
n<+ 1.5 > Relagao de espiras do transformador

Poténcia maxima de saida

Po,maz < Vo,maz * 10,mazx > Poténcia maxima de saida [W]

Propriedade dos componentes eletronicos

L+ 100-107° > Indutancia do indutor L [H]
Ry + 25-1073 > Resisténcia do indutor L [Q)]
C +680-107° > Capacitancia do capacitor C [F]
Ro+21-1073 > Resisténcia do capacitor C [Q]
Rpg < 0.55 > Resisténcia dreno-fonte dos transistores Q; e Q2 [€2]
Ches < 120 - 10712 > Capacitancia dos transistores Q; e Qy [Q]
Vi + 0.82 > Tensao direta dos diodos Dy, Dg, D3 e Dy [V]
Rf <+ 68.3-1073 > Resisténcia direta dos diodos Dy, Dy, D3 e Dy [Q]



17:
18:

19:
20:
21:
22:
23:

24:

25:

26:
27:

28:
29:
30:

31:

32:
33:

34:
35:

Tensoes de pico de entrada
Vimin < V2 Vi russ.min > Equagao (3.1) [V]
Vimaz < V2 ViRMS maz > Equagao (3.2) [V]

Design do conversor DC-DC

T€min < 0.01 > Erro relativo percentual minimo
1temas < D0 > Numero de iteragao maxima
for core in [1,9] do > Ntucleo EE: 12, 16, 19, 22, 30, 40, 50, 60, 70
re < 1 > Erro relativo percentual inicial
ite <=0 > Numero de iteragao inicial

while ((re > remin) AND (ite < itemq,)) do

Ny =1 > Armazena o valor atual da eficiéncia
Ciclo de trabalho (tensao maxima de saida)
Dmin —n- VO,max/(n : %,maz) > Equa(géo (37)

Doz < 1 - Vomaz/ (M Vimin) > Equagao (3.8)

Indutor de saida

AIL oz < Ts - Vomaz - (1/1 — Dpin) /L > Equagao (3.11) [A]
It min <= 10.maz — AIL maz/2 > Equagao (3.50) [A]
IL,mam — IO,mam + AIL,mam/2 > Equa(;?lo (349) [A]
Design do transformador > Algoritmo da secao 3.3.7.5

Varidveis retornadas: Pr, I71maz, I71,meds I11,RM S5 Lims Toms N1, Noy Kggpe, Aw1, Aw2,
B K,, wirel, wire2, R, R

ac,p’

TransformerDe&gn (CO’I“@, n,n, TS7 VO,maaz» PO,maxa ]L,maxa ]L,mina Dmax)

Poténcia perdida
= Transistores Q; e Qo
Igrms < \/Dmﬂm(l’%l,max + 171 maz I med + 17 ea) /3 > Eq. (3.69) [A]
Py <2 (Rps - 13 pars + Crss - Vimaa/ (2 - T5)) > Equagao (3.70) [W]
= Diodos D; e D,
Ip12.rvs < \/Dimaz - 17,,/3 > Equacao (3.71) [A]
Ppig <2 (Vi - Doz + Ry - ID12.rMsS) - ID12,RMS > Equagao (3.72) [W]
= Diodos D3 e Dy
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36: IL,RMS — \/(I%,,ma;v + IL,ma:v : ]L,min + I%me)/?) > Equa(;éo (373) [A]
37: PD34 <— (Vf —+ Rf . [L,RMS) . ]L,RMS > Equa(;éo (374) [W]
= Transformador > Pr [W] (obtido da fungao de design do transformador)

= Capacitor

38: P < Re - Al ,0./12 > Equagao (3.76) [W]
= Indutor

39: PL < Ry -1} pys > Equacao (3.77) [W]
= Perda total

40: Pioss < Py + Ppia + Ppsa + Pr+ Po + P, > Equagao (3.78) [W]
= Eficiéncia

41: N < 1 — Pioss/ Po.max > Equagao (3.79)

Erro relativo percentual
42: re < 100 - abs(1 — n/ny)
43: ite +— ite + 1
44: end while

Maxima oscilagao de tensao na saida
45: Vo maz < Al mar - (Ts/ (8 C) + Re) /Vo.max > Equagao (3.15)
46: end for

3.3.12 Iteracoes do algoritmo de design

As tabelas 3, 4 e 5 resumem os resultados de simulacao dos algoritmos das segoes
3.3.7.5 e 3.3.11, cujas implementagoes estao feitas em Matlab e se encontram, respectiva-

mente, nos apéndices A.2 e A.1.

Na tabela 3, devido a restricao do valor de saturacao da densidade de fluxo magnético
do material F (B = 2 - B, < Bsat = 470mT), os nucleos EE 12, 16, 19 e 22 estao
eliminados. Analisando também as tabelas 4 e 5, nota-se que, conforme se aumenta o
tamanho do nucleo, a eficiéncia também aumenta, as correntes maximas ficam menores
e a performance aumenta, ou seja, a oscilagao percentual maxima de tensao na saida
(0Vo maz) diminui. Todos os nicleos satisfazem a restricao Dyep < Dyax = 45% com

folga.

Devido ao interesse em minimizar o tamanho da fonte chaveada, deve-se escolher o

menor nucleo possivel. O préximo nicleo na lista seria o EE30, entretanto, o K¢, elétrico
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EE || K,7.(1073cm?) || K,s.(10~%cm?) | Eficiéncia B, | AlLmar | 10max
Geométrico Elétrico (%) (mT) (A) (A)
12 0.458 0.436 81.29 683 2.85 11.43
16 0.842 0.817 83.09 481 2.79 11.39
19 1.3 1.392 84.55 377 2.74 11.37
22 1.8 1.75 84.91 287 2.73 11.37
30 6.7 6.8 86.46 131 2.68 11.34
40 11.8 11.44 86.86 98 2.67 11.33
50 28.4 27.88 87.32 58.4 2.65 11.33
60 36.4 33.42 87.39 51.5 2.65 11.33
70 75.9 73.65 87.56 33.1 2.65 11.32

Tabela 3: Resultados de simulagao do algoritmo de design do conversor forward com 2
transistores

EE IL,RMS ITl,maz [Tl,RMS 5VO,maac Nl NZ Lm
(A) (A) (A) (%) (uH)
12 10.03 8.06 4.33 0.217 | 28.5 | 19 | 1252
16 10.03 7.96 4.26 0.212 30 | 20 | 1473
19 10.03 7.92 4.21 0.209 30 | 20 | 1562
22 10.03 7.92 4.2 0.208 | 22.5| 15 | 1558
30 10.03 7.85 4.15 0.204 18 | 12 | 1819
40 10.03 7.8 4.12 0.203 21 | 14 | 2162
50 10.03 7.74 4.1 0.202 | 19.5 | 13 | 2666
60 10.03 7.75 4.1 0.202 | 19.5 | 13 | 2538
70 10.03 7.72 4.08 0.2015 | 24 | 16 | 3082

Tabela 4: Continuagao da tabela 3

dele é maior do que o geométrico, o que o elimina. Desta maneira, escolhe-se o nicleo
EE40. Ele apresenta nimeros de espiras inteiros e dimensoes pequenas ( 40x40mm).
Além disso, o valor maximo da densidade do fluxo magnético esta distante da saturacao,
a corrente maxima (I, 4. ) nos diodos D3 e Dy é menor que a maxima especificada pelo
fabricante (12A) [86], o mesmo ¢é vélido para os diodos D; e Do, o valor eficaz da corrente
do indutor é menor do que o maximo especificado pelo fabricante (10.5A) [84], a corrente
maxima no primario (Ir1mq.) ¢ menor do que a méxima corrente dos transistores
e Q2 (10A) [100], a eficiéncia é maior do que a especificada na se¢ao 1.1 (75%) e a
oscilacao maxima de tensao na saida é menor do que a especificada nessa mesma se¢ao
(0.5%). Assim, todos os requisitos foram atendidos e o projeto do conversor forward estd

finalizado.

Resumo dos parametros concentrados dos componentes eletronicos do conversor forward

utilizados para simulacao:
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EE RTl RTQ Fio 1 Fio 2 Ku Dmax

() | (m@) | (AWG) | (AWG) | (%) | (%)
12 || 279.1 | 1154 31 29 27.92 | 39.15
16 || 218.6 | 91.5 28 26 26.18 | 38.3
19 || 148.9 | 62.1 26 24 27.94 | 37.64
22 || 120.7 | 63.6 26 25 27.11 | 37.48
30 || 63.1 | 26.3 22 20 25.34 | 36.8
40 || 47.1 | 19.7 19 17 25.69 | 36.64
20 25.7 | 10.8 16 14 28.94 | 36.44
60 20.7 8.7 14 12 28.39 | 36.41
70 13.9 74 11 10 27.21 | 36.34

Tabela 5: Continuagao da tabela 4

Capacitor C: C' = 680uF e Rc = 21m();

Indutor L: L = 100uH e Ry, = 25m{);

Diodos Dy, Dy, Dg e Dy: Vy = 0.82V, Ry = 68.3m2 e C; = 430pF;

Transformador: Rp; = 47.11m{2, Ly = 4.66uH (equacao (3.60)), Ny = 21, Ry =
19.73mQ, Lo = 2.07uH (equagao (3.61)), Ny = 14 e L, = 2162uH;

Transistores Q; e Q2: Rpg = 0.55Q e C,,, = 120pF.

3.4 Limites da carga resistiva

O projeto do conversor forward com dois transistores da secao 3.3 utiliza como hipdtese
que a carga seja resistiva linear ou pouco reativa, como um pequeno motor CC. Entretanto,
mesmo para uma carga resistiva linear pura, existem limites inferior e superior para a
resisténcia da carga devido a existéncia da corrente maxima eficaz do indutor e da corrente
DC maxima de saida (o que indica o limite inferior), e a transigao entre CCM e DCM do
conversor (o que indica o limite superior). Todos os dados utilizados nesta segao foram

tirados dos resultados da secao 3.3.12.

3.4.1 Limite superior da carga resistiva

Na secao 3.3, o projeto do conversor é feito considerando que o modo de conducao é
apenas continuo (CCM), pois o modo descontinuo (DCM) apresenta uma corrente média

do indutor com dinamica nao-linear em relacao a variavel de controle, que é o ciclo de
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trabalho da PWM (d). Ao restringir a operacao do conversor ao CCM, um controle linear

pode ser implementado, entretanto, a carga resistiva fica limitada superiormente.

A resisténcia méxima da carga é calculada a partir da equagao (3.4), que corresponde
ao ganho de tensao entrada-saida para o modo de conducao de fronteira. Considerando o
caso em que o conversor estd em CCM para qualquer tensao de saida (de 0 a 30V), o ciclo
de trabalho de fronteira deve ser nulo (Dg = 0), o que resulta na equagao (3.80). Porém,
¢ possivel aumentar a resisténcia maxima ao considerar o caso de vo = Vo mae = 30V com

Dp = Dipaz (0u seja, vy = Vi min = 141.4V), conforme a equagao (3.81).
n 2-L 2-L-n

0=———— = Rpw= ~ 11.5Q) 3.80

n Ts : Rmax Ts -n ( )
2-L n -

Ryow = | — — Dz ~ 14.7Q 3.81

T <77 ) ( )

Com uma tensao de saida Vp € [0,30]V, qualquer resisténcia de carga R > 14.7Q
forca o conversor forward a operar em DCM. Entretanto, se 11.5 < R < 14.7€); entao a
fronteira entre CCM e DCM ocorre em alguma tensao Vo g =n-V; - Dg/n dentro dessa
faixa. Por fim, se 0 < R < 11.5§2, entao o conversor opera em CCM para toda essa faixa

de tensao.

Ambas as equagoes (3.80) e (3.81) apresentam resisténcias baixas. Isto se deve ao
fato do indutor selecionado ter indutancia baixa [84]. Para evitar este problema, pode-se
projetar um indutor de poténcia ao se basear no capitulo 11 do livro [8], de maneira seme-
lhante ao projeto do transformador na secao 3.3.7.5. Uma topologia de indutor perfeita
para aplicacoes de poténcia é o indutor toroidal, a exemplo do indutor CMT2915B-501-LF
da Coilmaster [101] com L = 500pH, Ry, = 9.6mQ ¢ Ipprsmaz = 20A.

A titulo de curiosidade. Para fazer R = 1k ser a resisténcia de fronteira entre os
modos de operacao, de maneira que o conversor permaneca em CCM para toda a faixa

operacional de tensao, como na equagao (3.80), o valor do indutor deve ser:

_T,-R-n 10771015

L —
2.1 2-0.868576

~ 8.635mH

3.4.2 Limite inferior da carga resistiva

O limite inferior da carga resistiva (R,,:,) ¢ o especificado para corrente DC maxima

*
min

de saida (Ipmaz), gerando a resisténcia R, (equagao (3.82)), ou a corrente maxima

3k
mwn

eficaz do indutor (11 rarsmas), gerando a resisténcia R}, (equagdo (3.87)), de forma que
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Rpin = max (R, R ). A equagao (3.83) equivale a (3.73), mas com uma manipulagao

min’ min

algébrica. Ao substituir as relagoes de (3.84) em (3.83), chega-se a (3.85), cujo valor
maximo equivale a (3.86). Isolando para a resisténcia, chega-se em (3.87). Como R}, >
R | entao R,,;, = 3.

man’

VO,maz o @
[O,ma:p B 10

*
Rmm -

— 30 (3.82)

[2 +1 maz[ mm—i_I2 i I 1 in)2 — 1 I ;
]L RIS — \/ Lmaz L, L, L,min _ ( Lymaz + L,mzn) Lymazt Lymin (383)

3 3

[L,max [O + AIL IL,maz + [L,min)2 = 4IO
= A (3.84)

IL,min =lo — AIL Iy, maxIL ;min — IO 4L

AT?

I rvs =\ 13 + 1—2L (3.85)

AT? vV, 2 A?
I - I2 —"Lmax _ O,max Lmax 3.86
s T T

Vo,max

R = 9 ~ 2.860) (3.87)

2 L ,max 2 2. 672
\/]L,RMS,ma.t - \/10 5 12

A diferenca de valores entre as resisténcias R}, e R

in o Se deve ao fato da corrente

DC maéxima na saida ndo ter sido atualizada, como na equacao (3.88), apds a selegao
do indutor, o que modificaria a poténcia méaxima de saida. Das equagdes (3.11), (3.82)
e (3.87), pode-se concluir que a resisténcia minima diminui ao aumentar a corrente DC
méxima de saida (e consequentemente a corrente eficaz maxima do indutor) e a indutancia
do indutor L. Assim, ao utilizar um indutor de poténcia (como o indutor toroidal), a
resisténcia minima diminui e a resisténcia maxima aumenta, ou seja, a faixa da resisténcia

da carga aumenta.

Al7 2.672
10.maz = \/ I} patsimas =~ = \[ 1052 = =5~ 1047A (3.88)

3.5 Frequéncias de ressonancia e de corte do filtro de
saida

O filtro de saida do conversor forward poderia ser um filtro RC passa-baixa, em que
um resistor (Ryiyer) estaria no lugar do indutor (L) do filtro LC passa-baixa original. En-
tretanto, essa estratégia aumenta a poténcia dissipada por efeito Joule devido ao aumento

consideravel na resisténcia (Rfiyer > Ry). Assim, um filtro LC passa-baixa é preferivel.
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Infelizmente, este filtro é de segunda ordem e apresenta uma frequéncia de ressonancia, o

que requer atencao do projetista.

3.5.1 Analise do filtro LC passa-baixa ideal

O filtro LC passa-baixa ideal da figura 8 possui um modelo dinamico descrito pelas

equagoes diferenciais de (3.89):

+ L+
vy C—_—— vc vo

Figura 8: Filtro LC passa-baixa ideal

L'iL:UL:U[—UC (389)
C‘{)C:ic

Como se trata de um filtro, pode-se assumir que i, ~ ic. Além disso, vo = vo. Desta

maneira, pode-se juntar as duas equagoes de (3.89) ao aplicar a transformada de Laplace:

Ty(s) = oot Vol 1
wo T TR TmTew B
Vols) = ,

Para obter a andlise em frequéncia, basta fazer s = j - w, em que w é a frequéncia
angular em rad/s, e aplicar na equacao (3.90). Neste contexto, a parte de interesse da
andlise em frequéncia é a curva da magnitude da fungao de transferéncia |H(s = j - w)|,

enquanto que a curva da defasagem pode ser ignorada:

1
1—-L-C-w?

B 1
1= L-C-uw?|

H(w) = ' (3.91)

O fenoémeno de ressonancia ocorre na frequéncia que zera o denominador da equacao

(3.91) resultando na equagao (3.92). Este fenomeno pode ser observado no diagrama de
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Bode da figura 9, que foi gerado por cdédigo em Matlab e se encontra no anexo A.3.

| 1
VLo sl = =

[Hz] (3.92)

Wy =

Bode diagram
100 =

X:3.584
Y:97.71

LC filter
LC fiter with parasitic resistances

80—

60 — —

40 —

20—

[H{w)| [dE]

20—

| | |
2 25 3 3.5
log(w) [rad/s]

Figura 9: Diagrama de Bode do filtro L.C

A frequéncia de corte (cutoff ) ou frequéncia de canto (corner) w, de sistemas dinamicos
lineares é padronizada como a frequéncia em que a magnitude da funcao transferéncia cai

por uma valor de -3dB. A equacdo (3.93) mostra como calcular a frequéncia de corte.

20 -log(|H(w.)]) = —=3dB = |H(w.)| =107"" (3.93)

Como mostra a figura 9, para w > w,, em que w, ¢é definido pela primeira equacao
de (3.92), tem-se que 1 — L - C'- w? < 0, que é o caso da frequéncia de corte. Assim,

substituindo a equagao (3.91) para w = w, na equagao (3.93), chega-se em:

1

100.15_'_ 1 1 100.15 + 1
10 o = = foi=— g ——— (304
L-C-u?—1 “ L-C Je= o Lo B9

3.5.2 Analise do filtro LC com resisténcias parasitas

O filtro LC passa-baixa com resisténcias parasitas da figura 10 possui um modelo

dinamico descrito pelas equagoes diferenciais de (3.95):
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iL L RL
o—»—fmmm\ AVAVAY, °
+ + 4
C— vc
(% - Vo
Re

Figura 10: Filtro LC passa-baixa com resisténcias parasitas

di
L%k =v, =vr —vpp — Vo (3.95)

ot = ic

Como se trata de um filtro, pode-se assumir que i; =~ i¢. Além disso, vg;, = Ry, - I,
vre = Reo - ic e vo = vo + vre = Vo + Re - 1¢. Desta maneira, pode-se juntar as duas

equagoes de (3.95) ao aplicar a transformada de Laplace:

L= Recos1
To(s) = S2¥ol - Vi(s) L-C-$>+(Rc+Ry)-C-s+1
¢ Re-C-s+1

Para obter a analise em frequéncia, basta fazer s = 7 - w, em que w ¢é a frequéncia
angular em rad/s, e aplicar na equagao (3.96). Neste contexto, a parte de interesse da
andlise em frequéncia é a curva da magnitude da fungao de transferéncia |H(s = j - w)|,

enquanto que a curva da defasagem pode ser ignorada:

|H(w)| = v H(w) - H(w)

_ 1+(Rc-0-w)2
N (A—-L-C-w)2+ ((Re+Ryp)-C-w)? (3.97)
:\/ 1+ (Re - C)2 - w?

(L 02 w*+ (Re+Ry)-C)2—2-L-C)-w? 11

Os gréficos das fungoes (3.91) e (3.97) estao plotados na figura 9 para as frequéncias
de 100 a 10° rad/s. Pode-se observar que a frequéncia de ressonancia e a frequéncia de
corte sao proximas em ambas as fungdes de transferéncias (3.90) e (3.96). Logo, essas

frequéncias podem ser estimadas para o filtro LC passa-baixa nao-ideal ao utilizar as
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equagoes (3.92) e (3.94) respectivamente:

1 1
f, = ~ 610Hz (3.98)
VIL-C " or. V100 - 10-6 - 680 - 106

10095 +1 \/ 10015 4+ 1
,/ ~ 948H 3.99
L-C 27 V7100-10-5-680-10-6 z (3.99)

Ambas as equagoes (3.98) e (3.99) mostram que a faixa de frequéncias passantes do

filtro LC passa-baixo da saida do conversor forward estd bem abaixo da frequéncia de

chaveamento f; = 100kHz do conversor.

3.6 Design do circuito retificador com filtro capaci-
tivo

O conversor forward é um conversor DC-DC, portanto a sua tensao de entrada deve
ser continua, mesmo que nao-regulada e levemente variavel. Como a tensao da rede
elétrica é alternada senoidal (vVgeqe), deve-se empregar um circuito que torne essa tensao
alternada em continua nao-regulada, conforme mostra a figura 1. Com essa finalidade, um
circuito popular no contexto de fontes chaveadas, mostrado na figura 11, é a combinagao
do circuito retificador por ponte de Graetz (ponte retificadora de onda completa), que é
uma ponte de 4 diodos (Dpgy, Dps, Dp3 e Dpy), com o filtro capacitivo (Cpy). Nessa
figura, também estao representados de maneira simplificada os componentes do filtro
EMI (Lgnr e Cearr), que nao sao assunto deste trabalho, e um modelo do conversor DC-
DC equivalente a um gerador de corrente, em que a corrente compensa as variacoes da
tensao de entrada (v;) para manter a poténcia fornecida (Pp/n) constante. Na figura 12,

apresenta-se as formas de onda tipicas desse circuito, idealizado em regime permanente.

Considerando que a tensao da rede siga o seguinte modelo vgeqe(t) = V,-cos(2mf-t), em
que V, é a tensao de pico e f = 60Hz ¢ a frequéncia de operagao (perfodo T' = 1/f), e ao
desprezar as perdas resistivas e a queda de tensao pelos diodos da ponte de Graetz, sem o
filtro capacitivo, a tensao retificada na saida da ponte equivale a v;(t) = V,-|cos(27 f-t)],
que é representada pela linha vermelha tracejada do primeiro grafico da figura 12. Como
essa funcao é tipica de um retificador de onda completa, a tensao retificada oscila com o

dobro da frequéncia da rede.

Ao adicionar o filtro capacitivo com capacitancia elevada na saida da ponte de diodos,
a oscilagao (ripple) da tensao de entrada (v;) é reduzida veementemente, conforme mostra

a linha preta no primeiro grafico da figura 12. A sua redugao é importante no projeto
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Figura 11: Combinacao dos circuitos: filtro EMI; ponte de diodos; e filtro capacitivo.

de fontes chaveadas devido ao impacto na estabilidade da tensao de saida do conversor
DC-DC, de forma que uma grande oscilacao na entrada pode tornar o conversor instavel.

Assim, a oscilacao da tensao de entrada deve ser pequena para o funcionamento correto

do conversor DC-DC.

Como os diodos impedem o retorno da energia armazenada no capacitor para a rede,
mesmo quando a tensao retificada da rede estd abaixo da tensdo do capacitor (vy), este
descarrega ao fornecer energia apenas para o conversor DC-DC durante o periodo t €
[0, tmin], 0 que faz a tensao cair chegando a Vj,;,. Até que a tensao retificada da rede se
torna elevada o suficiente no periodo t € [t,:n, /2] para recarregar o capacitor, fazendo-
o chegar até V,. O periodo completo de oscilagao é formado por ambos os periodos de
descarregamento e de carregamento do capacitor, de maneira que ele equivale a metade

(T'/2) do periodo de oscila¢ao da tensao da rede (7).

O projeto da ponte de diodos em conjunto com o filtro capacitivo comega com a
especificacao da indutancia Cp,y. Para isto, é preciso especificar a maxima variagao

percentual admissivel (p) da tensdo da entrada. Como a tensao de pico (V},) é conhecida
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Figura 12: Formas de onda do circuito retificador em combinacao com o filtro capacitivo,
ambos idealizados e em regime permanente.
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do modelo de tensdo da rede, a tensdo minima (V) que o capacitor chega no fim do
periodo de descarga é calculada ao fazer V,,;,, = p-V,. Tal relacao permite calcular o
tempo tn, em que a tensao minima ocorre, através da equagao (3.100), que remete a
abscissa de colisdao entre a onda da tensdo filtrada (linha preta) e a tensdo puramente

retificada (linha vermelha tracejada) no primeiro grafico da figura 12.

acos(—p
—Vp - cos2nf - tmin) = Vinin = tiin = # (3.100)
2n f
Durante o periodo t € [0, ¢, 0 capacitor Cgyy, fornece energia ao conversor DC-DC
e os diodos da ponte (Dpg1, Dps, Dps e Dp4) nao estao conduzindo, o que significa que
o circuito da figura 11 se resume ao capacitor e a fonte de corrente. Assim, a equagao

diferencial da corrente do capacitor é descrita por (3.101). Ao resolvé-la e utilizar a

equagao (3.100), chega-se em (3.102).

PO dl)](t)

7 (t) = = —1 t) = — . 101
ir(t) 7 or D) i Buik (1) CBulk 7 (3.101)
PO dU[(t)
__ v _ t) -
CBuk -1 UI( ) dt
tmin P tmin len
/ ——O -dt = / U[(t) . dU[(t) -dt = / vr - dU[
0 C(Bulk -n 0 dt Vp
=2 = L = Ciur = 20 5
CBuk = 1 2 n-(VE=Vin)
P - _
CBuk = o acos(~p) [F] (3.102)

T feon- Vi (1-p?)

Na segao 3.2, especifica-se as tensoes maxima (V7 ,,q,) € minima (V) de entrada

devido a oscilagbes da rede elétrica. Da equagao (3.102), pode-se concluir que o pior caso

ocorre quando V, = Vi = 141.4V. Considerando p = 0.85 e utilizando f = 60Hz,
n = 0.8626 e Pp = 300W das sec¢oes anteriores, pode-se calcular

300 - acos(—0.95)
7-60-0.8626 - 141.4% - (1 — 0.952)

CRuk = ~ 8H4uF

Escolhe-se o capacitor B43547E2128M0 da Epcos (B43547 do site [102]) com capa-
citancia Cpyr = 1200uF, resisténcia ESR = 60mS2 (100Hz), tensdo nominal continua
(rated DC woltage) Vi = 250V e corrente RMS méxima de oscila¢do lacmer = 9.29A
(100Hz e 60°C).

Para ter certeza que o capacitor bulk selecionado é adequado, a corrente RMS maxima

de oscilagao do capacitor precisa ser maior que corrente RMS da aplicacao (Ipuk ras)-
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Com a finalidade de calcular o valor desta corrente, o valor de p deve ser atualizado,
que é feito pela equagao (3.103) modificada de (3.102) resultando em p = 0.892. Todos
os calculos de projeto do capacitor e da ponte de diodos foram feitos pelo programa do
apéndice A.4.

Po - acos(—p) —CBulk-ﬂ-f-n-VPQ- (1-p*)=0 (3.103)

Conforme o segundo grafico da figura 12, o carregamento (charge) do capacitor ocorre
no periodo t € [tyin, I'/2], cuja corrente segue a fungao (3.104) e o seu valor maximo ocorre
em t,,;, obtido de (3.100), conforme a equacao (3.105). Ao conhecer o comportamento
da corrente nesse periodo, pode-se calcular o seu valor eficaz, que é feito pela equacao
(3.106).

Z-charge (t) = iBulk(t S [tmin7 T/Z])

d
= CBuik - E('URede(t € [tmin, T/2])])

d (3.104)
= Cpuik E(_Vp ~cos(2mf - 1))
= OBulk . V;g . 27Tf . S’LTL(27Tf . t)
Ichm'ge,maz = Z.charge (tmzn)

= Cpuk - Vy - 21 f - sin(acos(—p))
= Cui -V, - 21f - /1 — p? = 28.9A
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1 T/2
Icharg@RMS = MT\/t (Zcharge(t))2 -dt

1 T/2
_ T/z—t/ (Con -V, - 20 f - sin(2f - 1))2 - dt
— min Jt,in

1 T/2
— tmin Jtnin

1 T/21 — cos(4nf - t)
—CBulk'V},-QWf'\/m/t 5 - dt

min

1 t sin(dnf-)]"?
ZCBulk'V;?-QWf-\/T/QT {5—%} (3.106)
mwn Tmin

1 sin(2m) — sin(4nf - thin
:CBulk%,w_\/__ (2m) — sin(47f - tinin)

2 87 f - (T/2 — timin)

87f - (T/2 — tomin)
\/1 N sin(acos(—p)) - cos(acos(—p))

1 sin(2 - acos(—
:CBulk.%.%f.\/§+ (2 acos(—p))

= N ° 2 :
C1Bulk: V;? ﬂ-f 2 47Tf . (T/2 - tmzn)

1 N
= Cpap -V, - 21 f - \/— P L — 16.94A

2 Arf - (T/2 = tmin)

A descarga (discharge) do capacitor ocorre no periodo t € [0, ¢,,:,]. O segundo gréfico
da figura 12 mostra uma corrente negativa constante (—I; pc) nesse perfodo, entretanto
ela representa uma corrente média, pois a forma de onda real equivale a intimeras re-
petigoes (& tyin/Ts repeticoes) do oposto da corrente i;(t) representada na figura 4.
Como esta corrente tem um periodo (75) bem menor que tempo de descarregamento
(tmin), pode-se considerar que o numero de repetigdes é inteiro. Assim, conforme mos-
tra a equacgao (3.107), o valor eficaz da corrente de descarga do capacitor (Igischarge, RMS)

equivale ao valor eficaz da corrente do primario (I71 gys) obtido da tabela 4.

1 tmin )
]discharge,RMS = \/ / (ZBulk (t))2 -dt
tmin 0

Ut [T,
:\/tmm T, / (Zir(B))7 - di (3.107)
)

eI

= I rus = It1,rus = 4.12A

1(t))?-dt
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Das equagoes (3.106) e (3.107), pode-se calcular a corrente RMS de oscilagao do
capacitor bulk no perfodo ¢ € [0,7/2]:

1 /2
Iuik,rvs = T_/2/ (1uk(t))? - dt
0

tmin T/2
= TL/Z (/0 (tpuk(t))? - dt —|—/ (i parr (t))? - dt) (3.108)

tmin

_ bmin - [gischa,rge,RMS + (T/2 B tmm) ) ICZ]WTQ@,RMS = T7.57TA
T/2 '

Como a corrente RMS maxima de oscilagdo Iacmex = 9.29A (100Hz e 60°C) do
capacitor selecionado é menor que a corrente RMS da aplicacao Ipuk rms = 7.57TA, entao

esse componente é adequado. Desta maneira, a poténcia dissipada nele equivale a:

Pe.puk = ESRpuk - Ipup rars ~ 3-43W (3.109)

A ponte de diodos é selecionada pela corrente méxima possivel, que equivale a maxima
corrente de carregamento (Ipuikmaz = Lcharge,maz) S0mado a maxima corrente de entrada

do conversor DC-DC (I} ez = I71 maz):

IDB,maa: = IBulk,maa: + ITl,maac = 36.68A (3110)

Escolhe-se a ponte de diodos T'S40P05G da Taiwan Semiconductor [103] com corrente
direta (forward current) maxima valendo I; = 40A, tensao direta (forward voltage) Vi =
1.1V, tensao reversa maxima Vgrgyr = 600V, resisténcia direta Ry ~ 10mS2 e capacitancia

de juncao C; ~ 50pF.

Para calcular a poténcia dissipada na ponte de diodos, precisa-se calcular o valor eficaz
da corrente (Ipp ras) que passa por ela no periodo ¢t € [0,7/2], como representado no
terceiro grafico (ipp) da figura 12. A equagao (3.111) se encarrega desta tarefa, de maneira
que o termo quadratico é quebrado em outros trés, cujas expressoes sao especificadas em
(3.112), em que a segunda integral é aproximada ao considerar que a corrente i;(t) é
constante com valor maximo I e, com ciclo de trabalho D4, 0 que resume a integral

num célculo de drea do triangulo com altura gk mar = Leharge,maz € base (T/2 — tiin).
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Certamente essa aproximacao é superestimada.

1 T/2
Ipg rMS = T_/Q/ (ipp(t))?-dt
0

1 T/2 . ) 5
= \/T_/2 /tmm (i7(t) + ipun(t))? - dt (3.111)

T/2 — tmin
= \/T—/2<I%LRMS + ITl,ma:p]Bulk,maxDmaz + Igfmrg@RMs)

= 7.59A

ST 0(0)? - dt = (T2 = toin) - By pass

tmin

2. fT/2 ZI<t> : ZBulk:(t) . dt ~ ITl,max : [Bulkﬂnax : (T/2 - tmm) : Dma:(; (3112)

tmin

T/2 .
S 2 pan()? - dt = (T/2 = twin) - Drgrge pars

Cada pico da corrente ipp (terceiro grafico da figura 12) tem a sua condugao alternada
entre os conjuntos de diodos (Dp1, Dp4) e (Dpa, Dp3) devido a retificacdo da tensao da
rede. Entretanto, a poténcia perdida na ponte de diodos é calculada considerando esses
dois conjuntos como um bloco unico. Assim, ela ocorre tanto pela resisténcia direta

(Rpp,f) quanto pela tensao direta (Vpp, ) do bloco todo:

Ppg = Rppy -1} pus + Vos,s - Ips.rus = 8.93W (3.113)

Da segao 3.3.12, a poténcia perdida no conversor DC-DC equivale a P, = Po - (1 —
n) = 39.43W. Juntando essa perda de poténcia com as perdas do filtro capacitivo (equagao
(3.109)) e da ponte de diodos (equagao (3.113)), chega-se ao valor P,ss = 51.79W, o que

permite atualizar a eficiéncia n = 1 — Ploss/ Po.maz = 82.74%.

Resumo dos parametros concentrados dos componentes eletronicos da ponte de diodos

em conjunto com o filtro capacitivo utilizados para simulacao:

e Capacitor Bulk: Cpyr = 1200uF e ESRpy = 60mS);

e Ponte de diodos: VDB,f = 11\/, RDB,f = 10mS2 e CDB,j = 50pF

3.7 Modelo dinamico do conversor DC-DC

Assim como os demais sistemas dinamicos reais, circuitos de eletronica de poténcia

sao sistemas nao-lineares, multifisicos, nao-suaves (non-smooth), com parametros dis-
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tribuidos, cadticos e variantes no tempo. Embora um engenheiro possa investigar a fisica
desses sistemas nos minimos detalhes a ponto de gerar um modelo matematico muito so-
fisticado e fidedigno a realidade, a doutrina de projeto de engenharia nao costuma seguir
este caminho. Pelo contrario, ela propoe que deve-se procurar o modelo mais simples
possivel. Especialmente para sistemas com realimentacao de controle, como o caso de
um conversor DC-DC, um modelo mais deficitario pode ser compensado com um contro-
lador mais complexo, geralmente um controlador adaptativo, preditivo, robusto ou um

combinagao deles.

O objetivo dessa secao é obter um modelo simples para fonte chaveada DC ajustavel
projetada nas secoes 3.3 e 3.6, de maneira que ele permita projetar um controlador linear
no espaco de estados que regule a tensao de saida. Assim, o modelo também deve ser
linear e no espago de estados, ou seja, ele deve ser uma equacao diferencial matricial
ordindria linear invariante no tempo. Além disso, esse modelo deve ser discretizado para a
implementacao de controle em tempo discreto, afinal a proposta deste trabalho é executar

o algoritmo do controlador num sistema digital, como um microcontrolador.

3.7.1 Modelo chaveado

Dentre os modelos mais sofisticados utilizados em controle de conversores DC-DC,
existe o modelo chaveado [50], cuja forma mais geral estd representada pela equagao
(3.114), em que x € R™ é o vetor de varidveis de estado, e € R é o vetor de entrada, u €
R™ ¢ o vetor de fungoes de chaveamento (vetor de variaveis de controle), y € R" é o vetor
das varidveis de saida, f: R"™*? — R" é o campo vetorial dos estados e h : R"t™*? — R”
é o campo vetorial da saida. Esse modelo corresponde a uma equacao diferencial ordinaria
nao-linear, nao-suave, de tempo continuo e variante no tempo, em que modela-se os
fenomenos eletromagnéticos com parametros concentrados (lumped parameter), mas pode-
se inserir uma dinamica eletro-térmica e/ou eletromecanica. Nesse modelo, a fungao de
chaveamento u; parai = 1, ..., m, descrita pela equagao (3.115), representa as modificagoes
na dinamica do circuito devido ao status (conduzindo ou nao conduzindo) das S chaves
eletronicas (transistores e diodos), de forma que permite-se m configuragoes distintas,
sendo que a restricao 2° > m deve ser respeitada. Além disso, o vetor de entrada e nio
representa somente geradores de tensao e/ou corrente, mas também quedas de tensoes

causadas pelos transistores e diodos.

X(t) = f(X(t), e(t)v u<t)7 t)
y(t) =h(x(t), e(t),u(t),t)

(3.114)
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1, apenas chaves da configuragao S; conduzindo
u; = (3.115)

0, caso contrario

O modelo da equacao (3.114) pode ser simplificado ao considerar que os elementos
classicos da teoria de circuitos: o resistor, o indutor e o capacitor, tenham dinamicas
lineares, conforme (3.116). Além disso, o transformador também deve ser linear como
o modelo da figura 5, cuja funcdo transferéncia é descrita pela equacao (3.117), em que
Zy(s)=Rpr1+s- Ly, Zo(s) = Rpo+5- Lo e Zy(s) =Ry, //S Lin =5 Ry - Ly /(R +
s+ Ly). E os diodos e os transformadores sao considerados ideais ou linear por partes
(piecewise linear) conforme, respectivamente, as equagoes (3.118) e (3.119), em que pode-
se incorporar também componentes parasitas lineares, como resisténcia, capacitancia e
induténcia. Essas hip6teses permitem chegar as equagoes lineares (3.120), que sao validas
apenas para uma dada configuragao S; de acionamento das chaves eletronicas, sendo
A; € R* B, € R C; € R e D; € R™". Entretanto, pode-se juntar as m
configuragdes em um modelo unificado (3.121) ao utilizar as fungdes de chaveamento w;.
Esse modelo unificado é linear por partes (também chamado de bilinear) e continua sendo

nao-linear e nao-suave.

~ip(t)
dig,
i
dt

Va(s) Zioad * Lo

— 3.117
)~ 17 (Zuea ¥ Za) ¥ Zo - (Znjr ¥ 10 Za 10 Zaond) (8:117)

v = Vi o
i) =4 B 0>V (3.118)

t) (3.116)
(t)

, se vg(t) > Vi
ig(t) = { fips t (3.119)

O? s€ UG(t) S ‘/th

,parau; =lewu; =0 com j #1¢ (3.120)

X(t) =Y (A -x(t) + B; - e(t)) - u(t)
i=1 (3.121)
y(t) = (Ci-x(t) + D; - e(t)) - ui(t)

=1
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Modelos do tipo (3.114) e (3.121) explicitam a fungao de chaveamento w;, que estd
associada a uma configuracao S; de status das chaves eletronicas e permite compreender
como a dinamica do circuito de poténcia é alterada. Entretanto, o tinico paradigma de
controle que pode ser projetado usando esses modelos é o modo de deslizamento (sliding
mode) com modulagao A-Y [51], que possui o problema de introduzir excitagao de alta-
frequéncia no circuito. Uma forma de limitar a frequéncia de operagao é utilizar PWM
(modulagao por largura de pulso) com um periodo de chaveamento T constante e controlar
cada ciclo de trabalho d; de modulagao de cada configuracao de chaves S;, o que implica na
restrigao (3.122). Porém, esse ciclo de trabalho apenas aparece como variavel de controle
em modelos médios no espago de estados (SSA) e ele corresponde a porcentagem do
periodo de chaveamento em que as chaves de sua respectiva configuracao estao conduzindo.

u; = i , sendo que E (t; —tiq) =Ts (3.122)
i=1

0, caso contrario

3.7.2 Modelo chaveado do conversor forward

Pelas figuras 2 e 5, chega-se a conclusao que o conversor forward possui trés variaveis
de estado: ve(t), ip(t) € ipm(t). Desconsidera-se a dindmica da ponte de diodos retifi-
cadora (Dpy, Dps, Dpz € Dpy) em conjunto com o filtro capacitivo (Cpyy), pois ela é
severamente mais lenta que a dinamica do conversor, a ponto deste enxergar a sua saida
como uma constante. Assim, o modelo chaveado do conversor é de terceira ordem, ou
seja, xT = [vc(t),in(t),iLm(t)] € R3. Entretanto, na literatura [8, 9, 24, 50], é comum
desprezar a influéncia da corrente de magnetizacao do transformador (ir,,(t)) além de
considerar as chaves eletronicas como ideais, o que torna o sistema de segunda ordem

T

xT = [ve(t),ir(t)] € R? e a sua dinamica se assemelha a dinamica do conversor buck da

figura 3.

A topologia forward com dois transistores possui 4 chaves eletronicas que alteram o
campo vetorial das variaveis de estado, sendo que 2 delas sao ativas, os transistores Q;
e Q2 que agem em conjunto como uma tunica chave, e as demais chaves sao passivas, os
diodos D3 e D4. Entretanto, como as topologias forward derivam do conversor buck com
a restricao do ciclo de trabalho ser menor que 50%, a tensao de entrada sempre é maior
que a tensao de saida, o que implica que as chaves Q;, Qs e D3 se comportam como tnica
chave, pois sempre que os transistores estao conduzindo esse diodo também esta. E claro
que eles se comportam como uma tnica chave do ponto de vista da dinamica das variaveis

de estado, o que nao significa que o diodo D3 possa ser removido, pois a sua presenca
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forca a energia armazenada no indutor L e no capacitor C' fluir sempre para a carga e

nunca de volta para a rede elétrica.

Embora o conversor tenha 2 chaves que alteram o campo vetorial das variaveis de
estado xT = [vc(t),i(t)], apenas 3 configuragoes de chaveamento sido possiveis: Qp, Qo
e D3 conduzindo e Dy nao conduzindo; Qi, Qs e D3 nao conduzindo e D, conduzindo;
e ambos nao conduzindo. A quarta possibilidade com ambas as chaves conduzindo é

fisicamente impossivel devido a passividade do diodo Dy.

A figura 13 destaca o secundéario do conversor com dois transistores da figura 2 para
a configuracao de chaves eletronicas em que Qp, Q2 e D3 estao conduzindo e Dy nao esta
conduzindo, além de explicitar as resisténcias parasitas Ry e Rc. O modelo dinamico dessa
configuragao é descrita pela equagao (3.123), em que as chaves sao consideradas ideias
e a tensao de entrada foi aproximada por vrs(t) =~ v;(t)/n. Ele pode ser transformado
para a forma de equagao diferencial matricial, conforme a equagao (3.120), resultando nas

matrizes (3.124).

(doe _ L . R
dt  C-(R+Rc) ¢ C-(R+Rc) *
diy R 1 R-Rc\ | 1
L N . . 3.123
it  L-(R+Re) ¢ L ( L+R+RC> T (3.123)
) R, RBRe
\ O_R+Rc ¢ R+ Re g
- 1 R
4 C - (R+ Re) C-(R+ Rc)
1= R 1 (R R Rc)
L-(R+Rs) L \'"" R+Rc (3.124)
0 R R-Re
B, = C) = Dy =
L ! [RJch R+RC} !
n-L
172 Ds 1, L Ry 1o
ANN—e—
+ | + +
: C——= vo¢
vee Dy RH vo
|
| Re
N | -

Figura 13: Secundario do conversor forward com transistores Q; e Q2 conduzindo.
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A figura 14 destaca o secundario do conversor com dois transistores da figura 2 para
a configuracao de chaves eletronicas em que Q;, Q2 e D3 nao estao conduzindo e Dy
estd conduzindo. Como o diodo D, é uma chave passiva, essa configuracao ocorre se
o indutor estiver magnetizado. O modelo dinamico dessa configuracao ¢ descrita pela
equagao (3.125), em que as chaves sdo consideradas ideias. Ele pode ser transformado
para a forma de equagao diferencial matricial, conforme a equacao (3.120), resultando nas

matrizes (3.126).

dt  C-(R+Rc) ¢ C-(R+Ro) *©
dig, R 1 R - R¢ .
&L — v —=-|R . 3.125
it = L-(R+Re) ' L L+R+Rc) ' (3.125)
Vo = i ) +—R.RC )
° " R+Re ¢ " R+Rc *
B 1 R
4 — | C(R+Re) C - (R+ Rc)
2= R L (g B R
L-(R+Re) L " "R+ (3.126)
0
B,y = Cy = { It RC}
O R+RC R+RC

Figura 14: Secundario do conversor forward com transistores Q; e Q2 nao conduzindo e
indutor L magnetizado.

A figura 15 destaca o secundario do conversor forward com dois transistores da figura 2
para a configuracao de chaves eletronicas em que nenhuma chave esta conduzindo. Isto s6
ocorre no modo de condugao descontinuo (DCM), em que a corrente do indutor é nula, ou
seja, ele esta desmagnetizado e apenas o capacitor fornece energia para a carga. O modelo
dinamico dessa configuragao é descrita pela equacao (3.127), que pode ser transformada

para a forma de equacao diferencial matricial, conforme a equagao (3.120), resultando nas
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matrizes (3.128).

(dve _ 1
it~ C-(Rt+Re) ¢
CZ_tL ) (3.127)
Vo = r (Yo
1
“C(R+R 0 R
0 0 0 C
. D3 . L R
172 +. 5 I, - .- L
G—’TP?—::}:-———?--EJ—I vy ‘___J\‘/‘\/\\,———i
_|_ 1
I C=
- A-
VT2 D4 ‘/-'\_
I
| Re
_ I
oo P

Figura 15: Secundario do conversor forward com transistores Q; e Qs nao conduzindo e
indutor L desmagnetizado.

Obtidas as matrizes (3.124), (3.126) e (3.128), pode-se utilizar o modelo (3.121) para
m = 3. Entretanto, devido a passividade do diodo D4, o0 modelo chaveado unificado pode

ser ainda mais compactado, como mostrada a equagao (3.129), em que

( dve 1 i R .
= — * U Uug - 1
it C-(R+Ro) ¢ "™ C (R+Rre) ™
d’iL R 1 RRC . Uy - Uy
e e Y P (N ») . 3.129
a ( L (R+Re) ° L <L+R+RC) e n-L) (3.129)
Vo = i Ve +u - Re 7
(°  R+Re " P R+Ro*
em que

1, Q1, Q2 e D3 conduzindo

Uy =
0, casos contrério
. 1, CCM e DCM Lz>0
ug = sgn(uy + sgn(ir)) = , sendo sgn(z) =
0, apenas DCM 0,z <0

Na secao 3.3, todo o design do conversor partiu do principio que o modo de operagao

é o continuo (CCM). Entao, o modelo dinamico que deve ser utilizado no projeto do
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controlador s6 precisa descrever o modo continuo, o que implica em uy = 1 nas equagoes

(3.129), resultando num modelo ainda mais compacto:

i  C-(R+Rc) ¢ C-(R+Ro) "
diy R 1 R- Rc v
L (R : : 3.130
dt L (R+Ro) ¢ L <L+R+RC> LT (8-130)
U, 1t + fi- fic 7
\ © R+ Re © R+ Re L

3.7.3 Modelo médio

No capitulo 5 do livro [50], apresenta-se o conceito de modelo médio generalizado
de sistemas de eletronica de poténcia, em que o vetor x(t) é decomposto em compo-
nentes harmonicos numa janela temporal mével, de maneira que a k-ésima componente
harménica é descrita por (x)x(t), sendo que (-); é um operador linear. As quatro equagoes

de (3.131) resumem as definicoes e as propriedades algébricas dessa técnica de modelagem.

(x)(t) = T /t_T x(7) - e R dr

D (it - e
' (3.131)

»
—~

~
N—

Il

Um caso particular ocorre quando considera-se apenas k = 0, ou seja, despreza-
se as harmonicas e analisa-se apenas o nivel DC, resultando nas equagoes (3.132). No
capitulo 4 do livro [50], esta técnica particular de modelagem recebe o nome de modelo
médio classico, que é basicamente a média movel continua. Mas ele é mais conhecido
pelo nome de modelo médio no espago de estados (modelo SSA), foi desenvolvido
pelo engenheiro Robert David Middlebrook em conjunto com Slobodan Cuk [104] e outros
colegas da California Institute of Technology (Caltech), e revolucionou a area de eletronica

de poténcia na década de 70 pois permitiu a implementacao de técnicas de controle classico
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(como o PID) e de espago de estados (como a imposigao de polos).

(0(t) = - /t_T x() - dr = x(t)
o = (G) =5 (3.132)

(x-¥)o(t) = (X)o(t) - (y)o(t)

O modelo médio em espago de estados pode ser extraido das equagoes (3.121) ao
utilizar as ferramentas de (3.132), chegando nas equagoes (3.133) e (3.134). Finalmente,
aparece a variavel de controle d; = (u;)o(t), que é correspondente ao ciclo de trabalho da

configuracao S; de chaves eletronicas.

dx d dx
S0 = g0 = () 0

= Z(Az‘ - (x(t) - ui(t))o + By - (e(t) - ui(t))o) (3.133)
= Z(Az’ ~(x(t))o - (ui(t))o + Bi - (e(t))o - (wi(t))o)

= (i A;- di) -x(t) + (i Bi-di> -&(t)
y(t) = (Em: Ci'dz’> -X(t) + (i Dzwdz-) -&(t) (3.134)

Embora esses modelos ainda sejam nao-lineares pois a varidvel (d) de controle mul-
tiplica tanto os estados médios (X) quanto a entrada média (€), o campo vetorial deles
¢ suave (smooth), ou seja, trata-se uma funcao de classe C" para n > 1, o que permite
projetar controladores nao-lineares do tipo linearizagao entrada-saida [105]. Entretanto,
para aplicar controle linear, precisa-se linearizé-los em torno de um ponto de operacao.
As equagoes (3.135) e (3.136) mostram como linearizar um sistema dindmico nao-linear:
calcula-se os estados (x.) e controle (u.) de equilibrio para uma dada saida y, de interesse

em regime permanente, seguido pelo calculo das matrizes A, B, C e D.

x(t) = f(x,u) x(t)=A-x+B-1 0 = f(x.,u,)
D

com (3.135)
Y(t> = h(X, u) y= ‘u Ye = h<Xea U—e)

Q

M
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of(x., u,) of(x., u.) Oh(x., u,) oh(x.,u,.)
A=—— B=——"— C=——"— D=———7——+ 3.136
ox OJu ox Ju ( )
Linearizando as equagoes (3.133) e (3.134), chega-se nas matrizes:
Of(Xe, de, @) <
A= T CeC) N A g 1
0% ; 7 dz,e (3 37)
B= of(x.. d.. &) — [Bf(fce,de,ée) Bf(fce,de,ée)]
od o O (3.138)
= Al.)ze_|_B1.ée Am'ie+Bm'éei|
Ooh(x.,d,,e.) <=
_ — . d 1
C - ; Ci-die (3.139)
p . Eede,&) _ [ixdoen . ohizeden)]
od oh Ocm (3.140)
:[Cl'ie—i_Dl'ée Cm'ie+Dm'éei|

3.7.4 Modelo médio do conversor forward

O modelo médio do conversor é obtido diretamente da aplicacao das relagoes de
(3.132), de maneira semelhante a (3.133) e (3.134), no modelo chaveado (3.130) resul-
tando na equacao de estados (3.141) e na equacdo da saida (3.142), que formam um

modelo linear no espago de estados, sendo que d = (u1)g e Vi = (vy)o.

1 R
. s — ; 0
e C-(R+R C(R+R e
[;]: (R ) 1 R( RC-)RC ST V| (3.141)
L - . L
L (R+Ro) L ( L+R+RC> n-L
) R R-Re [we
— : 3.142
Vo [R+Rc R+RC] ;L] (3.142)

Como trata-se de um modelo SISO (uma entrada e uma saida), as equagoes no espago
de estado podem ser transformadas numa fungao de transferéncia ao fazer H(s) = C- (s -
I — A)~' + D [106], resultando em:

Vo(S) . ViR RcR-s+1
D(s)  nL LO(R+Rc)-s*+ (L+C(RLR+ R Rc + RcR))-s+ R+ Ry,

(3.143)

Os parametros do conversor sao todos positivos, consequentemente os coeficientes no
numerador e do denominador sao positivos. Pelo critério de estabilidade de Routh—Hurwitz

[106], os dois polos e o tinico zero da sua fungao de transferéncia estao no semi-plano es-
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querdo, assim o sistema é estavel e de fase minima.

Os polos da funcao de transferéncia (3.143) equivalem aos autovetores da matriz A da
equagao de estados (3.141). Considerando os valores de projeto da se¢ao 3.3 (L = 100uH,
Ry =25mQ, C' = 680uF, Rc = 21mS) e n = 1.5) e assumindo que a resisténcia da carga
seja R = 10 e a tensao de entrada do conversor forward igual ao pico da tensao de rede
com valor eficaz nominal (127V), ou seja, V; = 127v/2 ~ 179.6V, os valores dos polos sao:
p1 = —303.2 + 5 - 3823.6 e po = —303.2 — j - 3823.6.

Um sistema dinamico linear de ordem n tem também n polos e cada um deles tem o
seu proprio tempo de resposta e pode ser analisado separadamente devido ao Principio
da Superposi¢ao [106]. Pelo anexo B.14 do livro [107], um polo p; tem como tempo de
resposta 7, = —1/R(p;), para i = 1,...,n. O modelo linear (3.141) possui dois polos

conjugados, assim ambos tém o mesmo tempo de resposta 7 = —1/(—303.2) ~ 3.3ms.

3.7.5 Modelo médio discretizado do conversor forward

Na secao 3.8 deste trabalho, propoe-se implementar um controlador no espaco de esta-
dos usando um sistema digital, como um microcontrolador ou um DSP. Para isto, é preciso
discretizar o modelo continuo do conversor DC-DC para entao projetar o controlador di-
gital. Embora seja possivel projetar um controlador por emulagao, ou seja, projeta-lo em
tempo continuo para depois discretizé-lo, o projeto direto em tempo discreto se mostra

mais eficaz e robusto [56, 67, 68].

Antes de avancar para um algoritmo de discretizagao de sistemas continuos, precisa-
se escolher o perfodo de amostragem T;. Ele deve satisfazer o Teorema de Amostragem
de Nyquist-Shannon-Whittaker [55], que especifica uma frequéncia angular minima de
amostragem (w;) tal que ws > 2 - wp = wy (critério de Nyquist), em que wp equivale
a banda maxima de frequéncia angular e wy é conhecido como frequéncia de Nyquist.
Esse teorema estabelece uma condicao sobre a taxa de amostragem de sinais continuos
com banda limitada para que a sequéncia discreta de amostras extraia toda a informagao
[108]. Em termos de periodo de amostragem, essa condigao se torna Ty < Tp/2 = Ty.
No contexto de sistemas dinamicos lineares, o periodo de fronteira (T) é associado ao
tempo de resposta do polo mais rédpido, ou seja, o polo com menor tempo de resposta,
assim T = min(abs(r;)). Consequentemente, T < maz(abs(p;))/2 = Txn. Entretanto,
na pratica, escolhe-se um periodo de amostragem que seja pelo menos dez vezes menor que
o periodo de Nyquist [109], assim T < Tn/10 = maz(abs(p;))/20. O modelo linear do

conversor forward (3.141) possui dois polos conjugados com o mesmo tempo de resposta
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7 = 3.3ms, desta maneira o periodo de amostragem escolhido deve satisfazer Ty < 165us.
Ao fazer com que o periodo de amostragem seja igual ao de periodo de chaveamento da

PWM (segao 3.3), tem-se que Ty = 10us, o que satisfaz o critério de Nyquist.

Para o controlador digital ser projetado no espaco de estados, a planta também deve
ser discretizada no espago de estados, como mostra (3.144). Uma maneira de fazer isto
¢ considerar que a variavel de controle (u) e a saida da planta realimentada no contro-
lador (y) se mantém constantes entre as amostragens, ou seja, existe um segurador de
ordem zero (ZOH) tanto na saida quanto na entrada do controlador. Considera-se que
a frequéncia de amostragem seja Ty e satisfaca o critério de Nyquist. A técnica de dis-
cretizagdo por ZOH no espago de estado parte da solugao geral (equagao (3.145)) [56]
da equagao de estados (primeira equagao de (3.144)) e delimita o dominio temporal para
[kT, (K +1)T] (ou seja, tg = kT e t = (K 4 1)Ty), chegando na equagao (3.146). Devido
ao ZOH, tem-se que u(7r) = u(kTy), para 7 € [kT, (K + 1)Ty]. E, mudando a varidvel
de integragao para n = (k+ 1)T; — 7, o que implica em dn = —dr, chega-se na equagao
(3.147). Ao comparar esta equacao com a equagao de diferencgas finitas dos estados em
(3.144), conclui-se que as matrizes ® e I' sdo expressas por (3.148). Na discretizagao
Z0OH, as matrizes da equacao de saida do sistema discretizado sao idénticas as matrizes

do sistema continuo, H=C e J = D.

x(t) =A-x(t)+ B -u(?) x[k+1] =@ -x[k] + T - u[k]

= (3.144)
y(t) =C-x(t) + D - u(t) y[k] = H-x[k] +J - u[k]
x(t) = eAt0) L x(ty) + /t AT B u(r) - dr (3.145)
(k+1)ili

x((k+ 1)T,) = AT . x(kT,) + / AV B (7)) - dr (3.146)
x((k+ 1DTy) = e - x(kTy) + </T9 A dn) -B - u(kTy) (3.147)
o=cAT o = (/T A dn> ‘B (3.148)

Na segao 4.3.3 do livro [56], apresenta-se um algoritmo iterativo que calcula as matrizes
de (3.148). Entretanto, a fungao ¢2d() com a op¢ao zoh’ do Matlab (e Octave) é uma
alternativa mais pratica. Considerando o modelo linear continuo do conversor forward
(3.141), os valores de projeto da secao 3.3 (L = 100uH, R, = 25mQ), C' = 680uF,
Rc =21m) e n = 1.5) e assumindo que a resisténcia da carga seja R = 102, a tensao de

entrada seja V; = 127v/2 ~ 179.6V e o periodo de amostragem seja Ty = 10us, ao utilizar
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a fungao c2d(), chega-se no modelo discretizado (3.149) a partir da execugao do programa

do apéndice A.5.

—0.0995 0.9947 11.9429

0.9978 0.0146] [0.0877

] H = [0.9979 0.021] (3.149)

A discretizacao por ZOH tem a desvantagem de impor um atraso de uma amostra,
que é representado pelo termo exp(—s-Ty) na matriz de transferéncia do segurador, como
mostra a equagao (3.150) da segao 5.1 do livro [56].

1 —exp(—s-Tj)
s

Para diminuir o atraso na discretizacao, utiliza-se a transformacao de Tustin, também
conhecida como Bilinear. Como mostra a secao 6.1 do livro [56], essa transformagcao
implica em uma integragao trapezoidal nas variaveis de estado e de controle para gerar o

modelo discretizado, resultando nas equagoes (3.151).

-1 -1
S O e e e S e

—1 -1
H:\/Ts.c.(I—A'QTS) J:D+C-<I—A'2TS) B. 1

(3.151)

2

Considerando as mesmas condigoes utilizas para calcular (3.149), as matrizes (3.152)
sdo resultado da aplicacdo da transformagao de Tustin no modelo continuo (3.141) e

(3.142), em que se utilizou a funcao c2d() com a opcao "Tustin’ do Matlab (e Octave).

—0.0995 0.9947

0.9978  0.0146
11.9415

0.0876
[ ] H= [0.9958 0.0282 (3.152)

Os valores numéricos das entradas das matrizes (3.149) e (3.152) se assemelham devido
a elevada frequéncia de amostragem (fs = 100kHz) frente ao tempo de resposta do sistema.
Se nao fosse o caso, a discretizacao por ZOH geraria matrizes mais discrepantes a ponto

do projeto do controlador ser abrigado a levar em consideracao o atraso do segurador.

3.8 Projeto do controlador digital

A literatura consolidada em projeto de fontes DC chaveadas e conversores DC-DC em
geral [9, 24-26, 110] ndo costuma se aventurar além das técnicas de controle cldssico em

tempo continuo, que correspondem ao: lugar das raizes (root locus), diagrama de Bode,
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diagrama de Nyquist e critério de estabilidade de Routh-Hurwitz; frequentemente em-
pregando a estrutura do PID e amplificadores operacionais na implementacao analégica.
Entretanto, também existem publicacoes que implementam um controlador classico digital
[8, 69-71], assim como, linear no espaco de estados [50, 51, 69], nao-linear [50, 51, 111-114],
preditivo [69, 115, 116], robusto [69, 117] e adaptativo [118, 119].

Uma técnica de controle classico aplicada a conversores DC-DC pode seguir dois
paradigmas: modo de tensao e modo de corrente. O modo de tensao possui uma unica
malha de controle, em que a tensao de saida do conversor é realimentada na entrada do
controlador. Enquanto que o modo de corrente possui duas malhas: uma malha interna
e rapida que controla a dinamica da corrente do indutor, e outra externa e lenta que
controla a tensao de saida. O controlador linear classico é projetado utilizando o modelo
médio linear do sistema, assim precisa-se usar o tanto o valor médio da tensao quanto da
corrente, entretanto, como a corrente oscila rapido e com uma amplitude grande, projetar
um circuito que extrai essa valor nao é trivial [8]. Embora pode-se utilizar um filtro passa-

baixa, ele gera um atraso no sistema, o que pode instabilizar o sistema realimentado.

Em comparagao ao controlador em modo de tensao, o controlador em modo de corrente
¢ mais preciso e mais robusto, pois ele rejeita melhor perturbacoes na malha de dinamica
rapida ao atuar com uma alimentacao adiante (feedforwad) para a malha de dinamica
lenta [8]. Enquanto que, para o controlador em modo de tensdo, a malha de dinamica
rapida é invisivel. Entretanto, isto sé6 é valido para o controlador classico, pois, ao utilizar
um controlador em espaco de estados, os estados do sistema podem ser estimados através
de um observador (ou estimador) e do sinal da saida [56]. Ou seja, a corrente do indutor
pode ser estimada a partir da tensao de saida, o que representa uma vantagem para o
controlador no espacgo de estado pois basta um unico sensor. E claro que a vantagem da
analise em espaco de estados nao se resume apenas ao observador, ela também permite
o projeto de controladores 6timos, como o LQR e o LTR, inclusive para sistemas MIMO
[56].

Infelizmente, a implementacao analdgica de um controlador no espaco de estados,
mesmo sem observador, é razoavelmente mais complexa do que a implementacao analégica
de um controlador classico. Entretanto, quando o algoritmo de controle é implementado
por um sistema digital, a dificuldade de implementacao desses dois paradigmas é pratica-
mente a mesma. E o mesmo vale para controladores adaptativos. Assim, um controlador
no espaco de estados em tempo discreto, operando no modo de corrente, é um substituto
razoavel para o seu concorrente baseado em teoria de controle classico. As vantagens e

desvantagens do controle digital sao discutidas nas secoes 2.4 e 2.5.
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Os modelos do conversor forward apresentados na secao 3.7 sao lineares, entretanto
o sistema real é nao-linear. Além disso, parte da dinamica foi propositalmente ne-
gligenciada. Desta maneira, precisa-se contornar essa deficiéncia do modelo com um
controlador mais complexo, usando um paradigma robusto e/ou adaptativo. Esta segao
propoe o projeto de um controlador LQR/LQG com agao integral, que pode conferir certa

robustez de estabilidade e de desempenho.

3.8.1 Controle por imposicao de polos

Conforme a se¢ao 3.7.5, um sistema dinamico linear em tempo discreto é descrito pelas
equagoes de diferencas finitas (3.153), em que a primeira equagao descreve a dinamica dos
estados e a segunda se refere as saidas, sendo & € R™" ' € R™™ H € R™" e J € R™™,

x[k+1] = ®-x[k] + T - ulk]

(3.153)
ylk] = H - x[k] + J - ulk]

O ganho K de um controlador linear no espago de estados é uma combinacao linear das
varidveis de estado [56], como mostra (3.154), em que o sinal ”-” indica que a realimentagao
é negativa.

T

T
u=-K-x=—-|K, Ky --- K,|- '2 (3.154)

Tn

Ao substituir (3.154) na equagao de estados de (3.153), chega-se na equagao (3.155),
que mostra como a realimentacao no espaco de estados altera os polos do sistema em
malha fechada. Em malha aberta, os polos sao os autovalores da matriz ®. Enquanto

que, em malha fechada, os polos sao os autovalores da matriz (& —I' - K).

xk+1]=® -x[k] - T -K-x[k] = (® - T - K) - x[k] (3.155)

De acordo com o critério de estabilidade BIBO, um sistema dinamico linear continuo
é estavel se todos os polos dele estiverem no semi-plano imagindrio esquerdo ($(s;) < 0),
e um sistema dinamico linear discreto é estavel se todos os polos dele estiverem dentro da

circunferéncia unitéria do plano imagindrio (|z;| < 1).

A técnica de projeto por imposigao de polos permite calcular o ganho K de (3.154)

para qualquer conjunto de polos estaveis P = [p1,pa, - ,p,] em malha fechada, tanto
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para sistemas continuos [106] quanto discretos [56, 67, 68], o que o difere do controle
classico pois este s6 permite polos pertencentes ao lugar geométrico do lugar das raizes.
Entretanto, essa técnica s6 pode ser aplicada em sistemas controlaveis, que podem ser
verificados através da matriz de controlabilidade (3.156) [56] de maneira que o seu

posto (rank) deve equivaler & dimensao n do sistema, ou seja, rank(C) = n = Dim(P).

C=|l T - o '.T (3.156)

Os métodos rank() (calcula o posto) e ctrb() (gera matriz de controlabilidade) do
Matlab podem ser combinados, gerando rank(ctrb()), para verificar a controlabilidade
de um sistema. Ao aplicd-lo no modelo linear discreto do conversor forward (3.152), o

resultado é 2, assim este sistema é controlavel.

Felizmente, o Matlab possui duas fungoes nativas que geram o controlador por im-
posicao de polos: place() e acker(); sendo que a segunda é mais adequada para sistema de
baixa ordem (n < 10). A equagao (3.157) mostra como obter o ganho K do controlador,

em que P, sao os polos discretos desejados em malha fechada.

K = place(®, ', P,) (3.157)

Especificar os polos de malha fechada para um sistema de ordem elevada nao é trivial.
Entretanto, para sistemas de segunda ordem, como (3.152), a especificagdo dos polos é
mais simples, pois a resposta temporal de sistemas lineares de segunda ordem é ampla-
mente estudada [106]. Embora esses sistemas sejam de tempo continuo, é possivel passar
cada um dos polos especificados no plano-s (continuo) para o plano-z (descontinuo) através
da relagao (3.158), que é vélida na transformacao de sistema continuo amostrado para
sistema discreto.

zi = exp(Ts - s;) (3.158)

3.8.2 Controle 6timo LQR

O projeto de controlador no espago de estados por imposicao de polos representa
um avanco frente as técnicas classicas, porém ele se torna um problema cuja solucao é
indefinida no contexto de sistemas MIMO e impraticavel no contexto de sistemas SISO
de ordem elevada, pois quanto maior for a quantidade de polos em malha fechada a serem

definidos menos trivial se torna o problema de garantir performance e robustez do sistema.

Para resolver ambos os problemas, insere-se o projeto do controlador num problema
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de otimizacao, resultando num controle étimo. Problemas de otimizacao partem de um
funcional ou funcdo custo/objetivo, em que o controlador 6timo deve minimiza-lo ou
maximizd-lo. Um funcional muito comum de ser utilizado é o quadratico [56], descrito
pela equagao (3.159), em que Q; € R™™ e Qo € R™" sdo matrizes ndo-negativas definidas
e sao escolhidas pelo projetista. O controlador 6timo deve minimiza-lo, entretanto ele
deve respeitar a restrigao dinamica x[k + 1] — ® - x[k] — I" - ulk] = 0, que é a equacao de

estados do sistema discreto.

T =237 Q- x[k] + uT[k]- Q, - ulk]) (3.159)

0

N| —

N
k=

Na segao 9.2 do livro [56], demonstra-se que o problema de minimizagao de (3.159) com
restricao dinamica pode ser resolvido pela incorporacao de multiplicadores de Lagrange,
resultando no controlador 6timo (3.160). O ganho K[k] do controlador é variante no
tempo e é atualizado conforme a equacao (3.161), em que o valor de S|k + 1] vem da
equagao (3.162), que é conhecida como Equacao Discreta de Riccati. Esta equagao é

semelhante a sua versao em tempo continuo [106].
ulk] = —K[k] - x[k] (3.160)

K[k]=(Qy+TIT-Slk+1]-T)" - T'"-Slk+1]-@ (3.161)
Sk]=®" - (S[k+1] =S[k+1]-T-R*-TT-S[k+1])- 2+ Q,

(3.162)
onde R=Q,+T"-S[k+1]-T

A equagao de diferencas finitas (3.161) tem como condigao de contorno S(N) = Q;.
Como esta condigao ocorre em N amostras apds o inicio da execucao do algoritmo, o
ganho do controlador é calculado recursivamente de trés para frente no tempo, conse-

quentemente, o regime permanente do controlador ocorre num tempo finito.

O ganho do controlador (3.160) é variante no tempo, isto implica que ele nao é uma
mera combinacao linear de varidveis de estado, ou seja, ele é nao-linear. E possivel
obter um controlador linear ao fazer o seu ganho ser constante. Com esta finalidade,
existe o controlador LQR (regulador linear quadratico), que torna infinito o tempo de
convergéncia do controlador para o regime permanente ao fazer S[k + 1] ~ S[k] — S
para k — oo, resultando no ganho constante (3.163) e na Equagao Algébrica Discreta
de Riccati (3.164).

Ko=(Qy+I"-S-I) ' I'"-S, @ (3.163)
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Seo =P (Seo = See T+ (Qy+T"-S-I)1-TT-S)-®+Q (3.164)

Resolver a equagao (3.164) para S, nao é trivial. Felizmente, existe a funcao digr()
do Matlab, que se encarrega de calcular o ganho K., do controlador, como mostra a

equagao (3.165). Porém, ainda resta definir as matrizes Q; e Qx.

KLQR:dqu((I)a F? Q17 QQ) (3165)

O Procedimento de Bryson, da segao 9.5.1 do livro [56], fornece uma diretriz para
a escolha dessas matrizes, em que pode-se assumi-las diagonais. Para a matriz Q;, cada
uma das n entradas diagonais equivale ao inverso quadrado do maximo desvio da sua
respectiva varidvel de estado, conforme a equagdo (3.166). O mesmo é feito com cada
uma das m entradas diagonais de matriz Qs e o maximo desvio da sua respectiva variavel
de controle, conforme a equagao (3.167). Essas matrizes fazem uma ponderacao entre o
quadrado de cada variavel de estado e de controle, assim, ao dividi-las pelo seu respectivo

desvio quadrético maximo, cada uma das parcelas fica limitada numa escala de 0 a 1.

1

Qi = maz(22[H]) (3.166)
1

Q2,55 = maz(Z[F]) (3.167)

A defini¢ao das matrizes Q; e Q2 nao garante que se atinja uma dada performe, como

o tempo de assentamento. Existem 4 solucoes para este problema:

1. Escolhe-se outras matrizes por tentativa e erro, por exemplo, Q, = G' - Q, - G e

Q,=H"-Q, H, sendo Q, e Q, matrizes diagonais semi-positivas;

2. Utiliza-se algum algoritmo de otimizacao exploratério, como algoritmos genéticos

[120];
3. Impodem-se um determinado conjunto de polos na equacao de Riccati;

4. Aplica-se o Procedimento Pincer (pinga).

Destes métodos, o Procedimento Pincer, da secao 9.5.2 do livro [56], é o mais
pratico. Ele forga a taxa de convergeéncia da resposta do sistema a ser pelo menos igual
a a* de forma a impor polos de malha fechada no interior do circulo de raio a~! no

plano-z, para um dado a € R, a > 1. O desenvolvimento desta técnica comeca com uma
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modificacido no funcional (3.159) ao multiplica-lo por o*, resultando em (3.168).

Jo= 5 ST Q- x[k] +uT [k Qq - ulk]) -0
o (3.168)

D (0" -x[K) T Q- (oF - x[k]) + (oF - ulk]) T Qy - (aF - ulk]))

Fazendo as mudangas de variaveis z[k] = of - x[k] e v[k] = o* - u[k], tem-se que:

N

Y (2" [K] - Q- z[k] + v k] - Q, - V[K]) (3.169)

k=0

N —

ja:

Como essas mudancas de variaveis sao lineares, pode-se facilmente obter a equacao
de estado delas:
zlk +1] = o™ - x[k + 1]
=" (@ x[k] + T - ulk])
— (a-®) - (" -x[k]) + (a - T) - (a* - ulk])
=®p-z[k|+Tp- vk

(3.170)

Desta maneira, o problema de controle 6timo se torna a minimizagao do funcional
(3.169) com a restrigao dinamica (3.170), que equivale ao problema original (funcional
(3.159) com a restrigao (3.153)) porém com a matriz $p = «- P de transigao de estados e a
matriz I'p = a-I" de controle. Curiosamente, como mostra (3.171), o ganho do controlador
constante do LQR é o mesmo tanto no problema de otimizagao original quanto para o

modificado do Procedimento Pincer.

vik] = -K-z[k] = o -ufk]=-K- (" x[k]) = ulk]=-K-x[k] (3.171)

O parametro « é especificado a partir do tempo de assentacao t, (settling time) e do
periodo de amostragem 7. Para isto, precisa-se investigar como o ganho do controlador

LQG do Procedimento Pincer influencia a dinamica em malha fechada do sistema (3.153).

A equagao (3.172) resolve a equagao de diferencas finitas dos estados para o instante
k, de maneira a explicitar que (® — I' - K)* é a matriz de transicdo entre o estado inicial

e o estado do instante k.

Devido as relagoes lineares p = a-P e 'p = I, pode-se colocar a dinamica original

em fungao da dinamica das varidveis vetoriais v e u, como feito na equagao (3.172).
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Se o par (®,I") é controlavel, entao o par (®p,I'p) também é. Consequentemente,
a matriz de transigao de estados do sistema Pincer (3.170) em malha fechada pode ser
diagonalizada (®p —I'p-K) =P -D P! em que a matriz D € R™" é diagonal e suas
entradas correspondem aos polos impostos pelo ganho K do controlador LQG Pincer. Ao
aplicar essa diagonaliza¢ao na equagao (3.172), vé-se que os polos do sistema em malha
fechada original equivalem ao polos do sistema Pincer em malha fechada multiplicados

pela relacao 1/a.

sl

=
ol
CRCER
R
- =
R
A =
x5
.
&
=T
|

=

QIr

= &
]
|

Ql— Q| QK
~__
=
)
|
—
]
A
ol
>
=

(3.172)

I
TN TN TN

Para que o sistema Pincer em malha fechada seja estavel, cada um dos seus polos zp;
devem estar dentro do circulo unitério do plano-z imagindrio, ou seja, |zp;| < 1. Assim,
ao aplicar o ganho do controlador LQR Pincer no sistema original, cada um dos seus polos

z; em malha fechada fica dentro do circulo com raio 1/a, ou seja, |z| = ||zp;/a| < 1/a.

Quanto mais préximo do circulo unitério um polo (ou par de polos conjugados) estiver,
mais ele é dominante, isto é, mais lento e com maior importancia no definicao do tempo
de resposta do sistema geral. Pelo anexo B.14 do livro [107], o tempo de resposta de cada
polo z; discreto de um sistema amostrado é 7; = —T,/In(|z;|). Assim, ao trazer o polo
dominante para mais préximo da origem no plano-z, diminui-se o tempo de resposta do

sistema.

Considerando que o sistema tem um polo dominante (ou par de polos), pode-se sim-
plificar a equagao (3.172) para o caso unidimensional, conforme a equagao (3.173). Mesmo
no pior caso z; = 1, ou seja, o sistema Pincer estd no limite de estabilidade, a resposta
do sistema original é decrescente e converge para zero. No instante de assentamento do
sistema ts = Ty - k = k = t,/T;, tem-se que z[k] = p - z[0], em que p corresponde a uma

porcentagem. Assim, a equagao (3.173) mostra a relagdo entre o parametro «, o tempo
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de assentamento t; (settling time) e o periodo de amostragem 7.

o= (2) ) = a:(%)_'i:pfi (3.173)

A equagao (3.174) mostra como obter o controle LQR com o Procedimento Pincer

utilizando a funcao dlgr() do Matlab.

KLQR,PinceT = dlqr(a : q)y (0% F, Ql, QQ) (3174)

O pior caso geral ocorre quando o sistema Pincer, em malha fechada, tem ordem n
e todos os seus polos estao sobre o circulo unitéario, a relacao de a pode ser modificada
para uma versao mais restritiva, em que ela mapeia todos os polos do sistema original

para dentro do circulo com raio 1/(n - a), como mostra a equagao (3.175).

a=n-a=mn-p =/t (3.175)

Assim como no controlador LQR padrao, a sintonia do controlador LQR com o Proce-
dimento de Bryson e o Procedimento Pincer pode requerer algumas iteragoes. Entretanto,

neste ultimo, basta variar um tnico parametro: a > 1.

E importante enfatizar que, conforme se aumenta o valor de «, os polos em malha
fechada se aproximam da origem do plano-z, ou seja, o sistema se torna mais rapido. Isto
ocorre porque o ganho do controlador aumenta, o que aumenta a margem de ganho [56],

mas também aumenta a amplificacao de ruido.

Como afirma o famoso artigo do Doyle [121], o controlador LQR em si nao é robusto, e
nem o LQR/LQG. Entretanto, isto pode ser levemente alterado ao utilizar a acao integral,

gerando o LQI (integrador linear quadratico).

3.8.3 Controle com agao integral

Projetar um controlador usando imposicao de polos ou otimizagao, como o LQR, nao
garante que a saida do sistema va convergir para uma referéncia desejada em regime
permanente. O problema de rastreamento (tracking) de uma referéncia constante (ou
lentamente variavel), também conhecido como problema de servo-mecanismo, no
espaco de estados, pode ser resolvido utilizando a Agao Integral. Ela propoe aumentar
(augment) a dimensao do sistema para incluir integradores em malha fechada, ou seja,

polos em (1 + j - 0) no caso discreto [56], ou polos na origem no caso continuo [106].
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A figura 16 mostra o diagrama de um controlador no espaco de estado com acao

integral. Embora um observador de estados esteja indicado, pode-se fazer a realimentagao

|

r e _ U Planta Y
5 a2 e

(DaPaFdaHa‘]

negativa de estados com medigoes diretas na planta.

Observador

o0, H JL|

=>

AN
A
L 4

Figura 16: Diagrama de controle no espaco de estados com acao integral e observador.

Um controlador no espaco de estados com acao integral nao é tao robusto como um
controlador H.o, Hy, QFT, modo de deslizamento ou adaptativo. Entretanto, conforme a
segao 8.5.1 do livro [56] e a se¢do 8.3 do livro [122], ele possui robustez de estabilidade e
robustez de desempenho que o permitem rejeitar incertezas do modelo linear da planta,
tais como: descasamento (mismatch) ou deriva no valor de parametros; uso de modelos
de ordem reduzida em que se despreza alguns polos mais rapidos; e presenca de distirbios

constantes ou lentamente variaveis.

O desenvolvimento dessa técnica comega com a integracao adiante (forward Euler
method) [57] do erro e € R” entre a saida y do sistema (3.153) (fazendo J = 0) e a
referéncia r € R” (constante ou lentamente varidvel), o que gera a nova varidvel vetorial

de estado w € R", como mostra a equagao (3.176).

wik + 1] = w(k| + e[k| = w[k] + y[k] — r[k] = w[k] + H - x[k] — r[k] (3.176)

Juntando a equacao de integragao (3.176) com as equacoes (3.153) do sistema discreto,
além acrescentar um distirbio x4 € R! (constante ou lentamente varidvel) na planta,
chega-se no sistema aumentado (3.177) de ordem (n + r). Existem outras formas de se

aumentam a ordem do sistema para incluir algum efeito integrativo, como feito na secao
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2.4 do livro [123] para controle preditivo.

x[k+1] =@ -x[k] + - ulk] + L'g - x4[k]
y[k] = H - x[k] =
wlk + 1] = wlk] + H - x[k] — r[k]

([xik+1] [o o] [xm] [r 0 r,

- I = ] x| xalt
wlk + 1] H I w|k] 0 I 0

YWIFI@'XQ

X[[k’ + ]_] = (1)[ : X[[k’] + F[ . Ll[k?] — Fr . I’[k’] + F[d . Xd[k?]
y[k] = H[ . X[[l{]]

] ref] o] ] e

A variavel de controle também deve incluir os estados de integracao na realimentagao:

, para (3.177)

o) =

X[[k] - [

umz—me—memz—pcKJ-Kﬁ]:4qx, (3179

Substituindo (3.178) em (3.177), obtém-se a equagao de estados em malha fechada:

X[[k + 1] = (CI)[ - P] : K[) : X[[k] - F,« : I'[/{Z] + F[d . Xd[k}] (3179)

Caso a referéncia e o disturbio sejam constantes (ou lentamente varidveis), isto é,
rlk] = r e x4[k] = x4, a acdo integral garante que a saida convergird para a referéncia.
Para provar isto, precisa-se determinar o ponto de equilibrio de (3.179), que é encontrado
ao fazer x;[k+1] = x;[k] = X1 ¢4, resultando na equacao (3.180). Se o ganho do controlador
for escolhido de maneira a estabilizar o sistema em malha fechada, entao esta equacao
tem solugao e o sistema converge para o ponto de equilibrio, que equivale ao regime
permanente do sistema. Ou seja, w[k| — w,,, para k — oo. Consequentemente, o erro

da equagao (3.176) converge para zero como mostra a equacao (3.181).
X, -I 0 r
N=T-@,+T, - K;) ' : (3.180)
Weq 0 Ty [xa

lim e[k] = lim (y[k] —r) = lim (W[k + 1] — W[k]) = Wy — W, =0 (3.181)

k—oo k—o0 k—o0
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A equacgao (3.179) se assemelha a (3.155), assim o ganho K; do controlador pode
ser obtido através de imposicao de polo ou por otimizacao. Entretanto, o controlador
no espago de estados s6 existe se o par (®;,I';) for controldvel. Através do teste de
Rosenbrock-Hautus-Popov (RHP) da segao 8.7 do livro [56], pode-se determinar a contro-
labilidade de um sistema mais facilmente do que pelo método da matriz de controlabilidade
(3.156). Se o par (®,T") é controldvel, o teste RHP resulta na equagao (3.182). Conse-
quentemente, como mostra a equagao (3.183), o par (®;,T';) também é controldvel, desde

que o sistema original ndo tenha zeros em (1 + j - 0), caso contréario rank(H) # r.
rank |(A-1—®) T|=n VA€C (3.182)

AI—0 0 r

(SR E N

] =n+r,VAeC (3.183)

Ao utilizar a Ac¢ao Integral em parceria com o LQR (3.163), surge o LQI (integrador
linear quadratico). Além disso, pode-se utilizar o Procedimento de Bryson e o Procedi-
mento Pincer da secao 3.8.2 para facilitar o seu projeto. Entretanto, ao utilizar a equagao
(3.166) para gerar a matriz Q;, nao se deve supor um valor méximo para as varidveis
de integracao (w), mesmo utilizando anti-windup. Assim, as entradas diagonais de Q;
referentes as essas variaveis, ou seja, as ultimas m entradas, devem ser nulas. O Proce-
dimento Pincer é facilmente aplicado no projeto do LQI como mostra a equagao (3.184),

em que dlgr() é a fungao do Matlab da equagao (3.165).

KLQ],Pincer = dlCIT(OZ ' (I)[, a - FI: le Q2) (3184)

No comego da se¢ao 3.8, revela-se o intuito de projetar um controlador LQR/LQG
digital para regular a tensao de saida da fonte chaveada projetada neste trabalho. En-
tretanto, como a saida deve convergir para uma dada referéncia virtual, o controlador
almejado é na verdade um LQI/LQG. Como mostra a equagao (3.141), as varidveis de
estado com acgdo integral da fonte chaveada sao x' = [vg,ir,w], em que a varidvel de

integracao ¢ unidimensional pois o sistema é SISO, e a variavel de controle é d.

O projeto do LQI comega com o aumento da dimensao do sistema (3.152) para incluir

os integradores conforme a equagao (3.177), resultado em (3.185)

0.9978 0.0146 0 0.0876
®r = [—0.0995 0.9947 0 I'r = [11.9415 (3.185)
09979 0.021 1 0
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Na especificacao das matrizes Q; e Qo, aplica-se o Procedimento de Bryson. Conforme
os objetivos de projeto da secao 1.1, a maxima tensao de saida é 30V. Ao desconsiderar
a queda de tensao no resistor do capacitor, pode-se assumir que este também é o valor
maximo da tensao do capacitor (ve). Da tabela 3, o valor maximo da corrente do indutor
(i) é 11.33A. Como a fonte chaveada é um sistema SISO, apenas a terceira entrada da
diagonal de Q; é nula. Assim, obtém-se a matriz (3.186). O mesmo ¢é feito com a matriz

(3.187), em que o valor maximo da varidvel de controle d é 0.45 conforme indicado na

secao 3.3.1.
1
302 0.0011 0 0
Q, = - ~| 0 00078 0 (3.186)

11.332

0 0 0 0 0 0
Q, = L~ (3.187)

270452 T '

No aplicacao do Procedimento Pincer, considera-se a porcentagem p = 1%, o periodo
de amostragem Ty = 10us e o tempo de assentamento t; = 10ms, resultando em a =
1.0046 pela equagao (3.173). Este valor a em conjunto com as equagoes (3.185), (3.186)
e (3.187) permitem calcular o ganho do controlador LQI através da equacao (3.184), que
retorna (3.188).

K o1, pineer = [0.0333 00325 0.00023] (3.188)

3.8.4 Observadores de Luenberguer

Um controlador no espago de estados precisa dos valores de todos os estados para
fazer a realimentacao negativa da malha de controle, o que implicaria na necessidade
de medir cada um dos estados. Entretanto, isto pode ser contornado com a aplicacao
de observadores (ou estimadores) de estados. Eles utilizam informagoes sobre a planta,
como a sua topologia e os valores de seus parametros, para inferir os valores dos estados

a partir da saida da planta.

No caso da fonte chaveada deste trabalho, é conveniente utilizar a tensao de saida
(vo) do conversor forward para estimar a tensao do capacitor (v¢) e a corrente do indutor
(iz). Principalmente esta corrente, pois ela oscila mais e a sua dindmica é mais rapida
que a tensao de saida, o que dificulta fazer uma medicao mais fidedigna da sua média

temporal sem impor um atraso consideravel no sistema devido a filtragem.

O objetivo de um observador x[k] é fazer o erro de estimagao, definido na equagao

(3.189), x[k] — 0, para k — oo. Um dos observadores mais simples que satisfaz este
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objetivo é o de Luenberguer, que surgiu no contexto de sistemas de tempo continuo, mas

foi adaptado para o tempo discreto em duas versao [56]: preditivo e corrente.

x[k] = x[k] — ][] (3.189)

Assim como precisa-se testar a controlabilidade do par (®,I") antes de impor polos
arbitrarios no sistema em malha fechada, seja calculando o posto da matriz de contro-
labilidade (3.156) ou realizando o teste RHP (3.182), para projetar um observador é
preciso verificar a sua observabilidade, ou seja, calcular o posto da matriz de observabi-
lidade (3.190) ou realizar o teste PHP (3.191) [56]. Um sistema ser observével significa
que ele permite um estado inicial x[0] qualquer ser computado a partir das observagoes
y[0], ¥[1],...,y[N — 1] da saida.

g
H-
o=| " (3.190)
H‘(I)nfl
AI—-@
rank[ . ] =n, VAeC (3.191)

A observabilidade é um dual da controlabilidade. Desta maneira, assim como o método
ctrb(®,T') do Matlab gera a matriz de controlabilidade C do par (®,I"), este mesmo
método é utilizado para gerar a matriz de observabilidade O do par (®,H) ao fazer
crth(®’', H'), em que o apdstrofo indica o transposto. E calcula-se o posto dessas matrizes
usando o método rank(). Ao verificar a observabilidade do modelo linear discreto do

conversor forward (3.152), o resultado é 2, assim este sistema é observavel.

O observador preditivo de Luenberguer propoe a seguinte estrutura [56]:
xX[k+1] =& -x[k] + - ulk] + Lp - (y[k] — H - x[k]) (3.192)
Sendo Lp o ganho do observador. Substituindo (3.153) e (3.192) em (3.189), obtém-

se a equacao (3.193). Ela mostra que é possivel fazer o erro de estimagao de estados

convergir para zero caso o ganho do observador seja escolhido de maneira a colocar os



106

polos de (& — Lp - H) dentro do circulo unitério.

x[k+ 1] = x[k + 1] — x[k + 1]

= & (x[k] = x[k]) = Lp - (y[k] - H-x[k])
¢ -x[k] — Lp- (H-x[k] — H-x[k])
(® —Lp-H) - x[K]

(3.193)

Fazendo (& — Lp-H)"T = (&7 — H' - L},), verifica-se que esta matriz se assemelha a
matriz (¢ —I'- K) de transicao de estados do sistema em malha fechada (3.155). Assim,
pode-se utilizar a imposicao de polos para encontrar o ganho Lp de maneira semelhante
ao ganho K do controlador (3.157), como mostra a equacao (3.194), em que o apdstrofo
indica o transposto e P, sao o polos discretos desejados. Deve-se escolher estes polos de
maneira que a convergéncia do observador seja duas (ou mais) vezes mais rapido que os

polos do sistema em malha fechada.

Lp = place(®’, H', P, ,) (3.194)

O observador corrente de Luenberguer propoe a estrutura (3.195) [56]. Seguindo
a equacao (3.193), o erro de estimacao deste observador é descrito por (3.196). Assim,

também é possivel encontrar o ganho L¢ por imposigao de polos, como mostra (3.197).

x[k] = x[k] + Lc - (y[k] — H - x[k])
X[k+1] =@ -x[k] + - ulk] (3.195)
x[k+1] =& -x[k]+ T -ulk] + @ -Lp - (y[k] — H-x[k])
xk+1]=(® —Lc-H-®) - x[k]| (3.196)

Lc = place(®', o' -H', P,,) (3.197)

Como mostra a equacao (3.198), com a presenca do observador, o controlador passa a
utiliza os estados estimados X para realizar a realimentacao negativa. Porém, o momento
em que ocorre a estimacao de estados frente a atualizacao do controlador difere as duas
versoes de observador de Luenberguer. No preditivo, a estimacao de estados ocorre apos
a atualizacao do controlador, assim o observador faz uma predicao do estados para o
proximo ciclo de execucao. Enquanto que, no corrente, a atualizacao do controlador ocorre
entre as duas equagoes das chaves em (3.195), assim o controlador usa uma estimagao atual
dos estados.

ulk] = —K - x[k] (3.198)
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Na secao 8.3.1 do livro [56], apresenta-se o Principio da Separagao, que demonstra
que o projeto do regulador completo pode ser separado em duas parte: o projeto do
controlador; e o projeto do observador. De maneira que os polos de malha fechada de

controle se combinam com os polos da malha de observacao.

Os observadores de Luenberguer nao sao robustos. Ou seja, caso existam desca-
samentos entre os parametros do sistema e do modelo, presenca de ruido ou dinamica
desprezada (modelo de ordem reduzida), esses observadores nao estimam corretamente os
estados. Entretanto, de maneira semelhante a acao integral da secao 3.8.3, pode-se au-
mentar a dimensao do sistema observado para incluir uma estimacao de disturbios, como
mostra a se¢ao 8.5.2 do livro [56]. Para o caso do distirbio considerado ser constante,
o observador com rejei¢ao de distirbio adquire robustez [124]. Porém, ao utilizar um
controlador LQI com observador, nao se precisa dar importancia a rejeicao de distirbios
constantes pelo observador pois o controlador se encarrega disto. Para atenuar o ruida de

medicao e de processo, utiliza-se um estimador 6timo, como o filtro de Kalman.

3.8.5 Filtro de Kalman e observador LQG

O filtro de Kalman é um observador de estados que possui diversas formas de ser
implementado [125] devido ao fato dele ser deduzido em contextos diferentes, por exemplo,

processamento de sinais, fusao de sensores, controle 6timo e andlise de equagoes de Riccati.

Na se¢ao 9.4.2 do livro [56], enfatiza-se que o Filtro de Kalman pode ser obtido ao
modificar o filtro adaptativo RLS (minimos quadrados recursivo), de maneira que deve-se

estimar os estados ao invés dos parametros do sistema.

Assim como os observadores de Luenberguer da se¢ao 3.8.4, o filtro de Kalman também
possui uma versao preditiva e outra corrente, sendo esta ultima mais utilizada. E, assim
como o controlador 6timo da secao 3.8.2, ele também surge de um problema de otimizacao
[56], em que o ganho de Kalman L deve minimizar o funcional (3.199) para todos os ins-
tantes k, sendo que este funcional equivale a matriz de covariancia do erro x de estimagao
(3.189).

Plk] = £{x - x"} = {(x[k] — x[k]) - (x[k] — x[k]) "} (3.199)

Toma-se como modelo para o filtro de Kalman as equagoes (3.153) e acrescenta-se na

saida um ruido estocastico aditivo v e um distirbio x4 também estocastico na equacao
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dos estados, resultando em (3.200).

x[k+1] =& -x[k] + T -ulk] + L'y - x4[K]
y[k] = H - x[k] + v[#]

(3.200)

O filtro de Kalman corrente de horizonte infinito ¢ implementado seguindo, em
ordem, da equagao (3.201) até (3.205), em que R, = E{v-v'} é a matriz de covariancia
do ruido de medida e Ry = £{x4 - x; } é a matriz de covariancia do ruido de processo.
Comparando (3.195) e (3.202) até (3.204), nota-se que o filtro de Kalman corrente é um
observador de Luenberguer corrente com ganho variavel, o que o torna nao-linear. A

atualizacao do controlador (3.198) ¢ feito entre as equagoes (3.203) e (3.204).

1. Atualizagdo da matriz de covariancia do erro de estimacao de estados:

Plk] = M[k] - MJ[k] - H' - (H-M[k]-H' +R,)™' - H-MJk] (3.201)

2. Atualizacao do ganho do observador:

L[k] =P[k]-H' -R,* (3.202)

3. Atualizacao da estimacao de estados:

X[k] = % + L[k] - (y[k] — H - %[k]) (3.203)

4. Extrapolagao da estimagao de estados:

x[k+1] =@ - x[k] + T - ulk] (3.204)

5. Equacao discreta de Riccati:
Mk +1] =& -Plk]-®" +T; Ry Ty (3.205)

Assim como no controlador LQR (3.163) e (3.164), o filtro Kalman pode ser implemen-
tado considerando a convergéncia em horizonte infinito, ou seja, L[k] — Lo, P[k] = P«
e M[k] = M, para k — oo, resultando em (3.206) e (3.207). Ao utilizar o ganho L, na
equacao (3.202), obtém-se o estimador LQG (linear quadréatico gaussiano), que é um ob-
servador linear. Note como (3.206) e (3.163) sao andlogas. Assim como (3.207) e (3.164),

em que ambas sao equacoes algébricas discretas de Riccati.

Lo=M, H -(H- M, -H +R,)! (3.206)
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My =0 My -M H' - (HM_ H" +R,)™-HM,) - &' + T R,  (3.207)

Resolver a equagao algébrica discreta de Riccati (3.207) ndo é uma tarefa trivial.
Felizmente, o Matlab possui o método kalman(), que permite encontrar o ganho Ly g do

filtro de Kalman com horizonte infinito, como mostra a equagao (3.208).

[~, Lrog, ~|= kalman(ss(®,I';H,0,T;), R4, R,, 0) (3.208)

Assume-se que o ruido de medicao v e o ruido de processo x4 sao WGN (ruido branco
gaussiano), ou seja, processos estocasticos ergddicos IID (independente e identicamente
distribuido) com fungao densidade de probabilidade gaussiana. Assim, as suas respectivas
matrizes de covariancia se toram R, = 02 -1 e Ry = 03 - I, em que as variancias o2 e o3
representam as suas respectivas poténcias espectrais. Na pratica, como mostra a se¢ao
9.4.4 do livro [56], encontrar as matrizes R, e Ry é um processo mais trabalhoso do que

adotar a hipdtese de ruido branco.

Uma forma de especificar o ruido é referencia-lo ao sinal completo, como mostra a
equagao (3.209), em que SNR é a razao de poténcia entre o sinal e o ruido, SNRyp é a

versao em decibéis, 0,45 ¢ 0 desvio padrao do ruido e jigigne € 0 valor esperado do sinal.

O noise noise

2
SNR = <M) = SNRgp = 20 - logy (M) (3.209)

Considerando o modelo discreto da fonte chaveada (3.152) e que ambos os ruidos
tenham o mesmo desvio padrao o, = o4 = 0.01V na tensao maxima de saida Vo 42 =
30V, o que implica em SNR4g = 69.5dB pela equagao (3.209), tem-se que R, = Ry =
0.0001, o que permite o calculo do ganho do observador LQG através da equagao (3.208),

resultando em (3.210).
0.349
Ligc = (3.210)
8.6444

3.8.6 Algoritmo do controlador LQR/LQG com acgao integral

Este trabalho propoe a implementagao de controle digital para regular a tensao de
saida da fonte chaveada. Desta maneira, precisa-se ter cuidado com relagao a comple-
xidade do algoritmo de controle, pois o tempo de processamento nao deve ultrapassar
o periodo de amostragem. Além disso, ele deve ser executado o rapido possivel para

minimizar o atraso na atualizacao de controle.
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Com isto em mente, é mais garantido executar um controlador com observador em
horizonte infinito, como o LQR (3.163) com LQG (3.206), ao invés da versao étima recur-
siva, em que (3.160) até (3.162) descrevem o controlador, e (3.201 até (3.205) descrevem
o filtro de Kalman.

Como o objetivo da malha de controle é garantir que a fonte chaveada tenha erro
nulo em regime permanente, ou seja, a tensao de saida deve seguir uma dada referéncia
virtual, uma possivel solucao é usar um integrador. No espaco de espaco de estado, a
acao integral (3.178) se encarrega disto. O controlador LQR pode ser obtido a partir
do sistema aumentado (3.177) da agao integral e, em conjunto com o Procedimento de
Bryson ((3.166) e (3.167)) e o Procedimento Pincer (3.174), sintonizado pelo parametro

a (3.173) para fazer o sistema em malha fechada atingir a performance desejada.

O algoritmo 1 em pseudocddigo implementa o controlador digital LQR com observador
LQG e agao integral da figura 16. Num microcontrolador, o método Controller LQ1G deve
ser executado continuamente para regular o sistema SISO da fonte chaveada projetada
nas secoes 3.3 e 3.6. Nesse algoritmo, indica-se as constantes armazenadas numa meméria
nao-volatil, como a memoria flash, as variaveis armazenadas numa memoria volatil, como
a RAM, e as varidveis de entrada r, que é a referéncia virtual de tensao selecionada pelo
usuario através de uma interface digital, e vp, que é a tensao medida da saida da fonte

chaveada.

Algorithm 1 Algoritmo do controlador LQR/LQG com agao integral
= Memoéria nao-volatil

Matrizes ¢, T', H > Modelo linear discretizado (3.152)
Krgr < [0.0333, 0.0325, 0.00023] > Ganho do controlador (3.188)
Lygc < [0.349, 8.6444]" > Ganho do observador (3.210)
Diyrax < 0.45 > Valor méximo do ciclo de trabalho (segao 3.3.1)
= Memoéria volatil
Estimador de estados: x = [0¢, EL]T
Integrador: w
Ciclo de trabalho da PWM: d > Esforco de controle
1: procedure CONTROLLERLQIG(r, vp)
2 W= w+vo—T > Agao integral (3.176)
3 X x+Lige - (vo —H-x) > Atualizacao do estimador (3.195)
4: d+ —Kpor- [x", w]T > Atualizagao do controle (3.198)
5: if d > Dysax then > Saturacao da PWM
6 d Diyrax
7 else if d < 0 then
8 d<«0
9: end if
10 x+d-x+1-d > Extrapolagao do estimador (3.195)

11: end procedure
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4 SIMULACOES E RESULTADOS

Este capitulo apresenta os resultados de simulacoes do controlador da secao 3.8.6
aplicado na regulacao da tensao de saida da fonte DC chaveada projetada neste tra-
balho. Nestas simulagoes, avalia-se a capacidade do sistema em malha fechada de seguir
referéncias constantes (e eventuais perturbagoes nessas referéncias) na presenca de ruidos,
tanto de medicao quanto de processo. Os softwares utilizados nas simulagoes sao: o Ma-
tlab R2015a 64-bit 8.5.0.197613 da MathWorks; e o PSIM 64-bit Professional Version
9.0.3.464 da PowerSim.

A fonte DC chaveada projetada nas secoes 3.6 e 3.3.11 nao apresenta todos os elemen-
tos de uma fonte comercial, como o filtro EMI, a DPWM, o sensor analégico de tensao,
a interface digital com o usuario, a alimentagao do microcontrolador, os snubbers, o gate
driver dos transistores, e o circuito de protecao contra sobrecarga. Entretanto, ela apre-
senta os dois blocos que mais influenciam a dinamica do sistema: a ponte retificadora com
filtro capacitivo; e o conversor forward. Assim, pode-se fazer a simulacao considerando

apenas esses blocos para avaliar a performance esperada do controlador.

Além disso, essa fonte DC chaveada é projetada com o intuito de ser usada como fonte
de bancada para experimentos de eletronica, o que implica que ela precisa ser ajustavel,
conforme decisoes de seu usuario humano. Certamente ela precisa dos demais elementos
citados para executar esta tarefa sem falha e com seguranca. Porém, pode-se emular
a alteragao da tensao pelo usudario ao considerar uma tensao virtual de referéncia que
varie entre patamares constantes. Neste capitulo, considera-se variagoes rapidas entre os

patamares de tensao para testar os limites da fonte, seu desempenho e controlabilidade.

Na simulagao do Matlab, o sistema a ser regulado é o modelo médio em CCM, das
Eqs. 3.141 e 3.142 da secao 3.7.3. Enquanto que, na simulacao do PSIM, o sistema a
ser regulado é o circuito elétrico combinado da ponte retificadora com filtro capacitivo da
secao 3.6 e do conversor forward com dois transistores da secao 3.3.11, gerando um sistema,
mais semelhante ao chaveado em CCM (3.130) da secao 3.7.2. Para testar a robustez de

estabilidade e de performance do controlador, fez-se simulagoes com parametros descasa-
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dos entre a planta e o modelo utilizado no projeto do controlador. Além disso, algumas
simulagoes utilizam uma planta com polos adicionais em relacao ao modelo utilizado no

projeto do controlador.

4.1 Simulacao no Matlab

A programacao da simulacao no Matlab é composta por duas partes. Uma parte é
um codigo no editor do Matlab, que esta presente no apéndice A.5. Este cédigo chama
a segunda parte, que é um programa no Simulink e esta representado pelo diagrama
de blocos da figura 17. Neste diagrama, o bloco uC é um subsistema que emula um
microcontrolador e dentro dele também ha um diagrama de blocos, que se encontra na
figura 18. Neste subsistema, o bloco DigCtrl permite que o usuario descreva uma funcao

de maneira semelhante ao editor do Matlab, como a funcao do apéndice A.6.

r (< d @—bt

Ref uc Ctrl Clock time

[Ia'ds Rel X' = Ax+Bu

Vref P Vo Ctrl y = Cx+Du —e—Pp VO
Vo

Forward

WGNm | |<W | |WW, [weNp

Sat Grvd

/e <Cle

Figura 17: Diagrama do Simulink representando a malha fechada do conversor forward
com modelo médio.

O codigo do apéndice A.5 declara os parametros do projeto do conversor forward da
segdo 3.3.11, monta as matrizes do modelo médio CCM (Egs. 3.141 e 3.142), discretiza
o sistema pelo método de Tustin (3.152), gera o ganho do controlador LQR Pincer com
acao integral (3.188), gera o ganho do observador LQG (3.210), executa a simula¢ao no
Simulink, tendo como resultados os dados para os graficos do ciclo de trabalho e da tensao

na carga ao longo do tempo.

O diagrama em Simulink da figura 17 mostra o sistema em malha malhada para o
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Figura 18: Diagrama do Simulink dentro do bloco uC' da figura 17.

controle do modelo médio CCM do conversor, que é representado pelo bloco Forward. O
esforco de controle é o ciclo de trabalho gerado pelo microcontrolador, que é representado
pelo bloco uC. Os blocos WGNm e WGNp sao geradores de ruido gaussiano branco,
respectivamente, da medicao e do processo, sendo que eles sao independentes entre si pois
usam sementes distintas. A parte de medicao também conta com o bloco Gruvd, que é o
ganho do divisor resistivo de tensao, e o bloco Sat, que representa a saturacao do circuito

seguidor de tensao (um amplificador operacional de ganho unitario).

Em todas as simula¢bes no Matlab/Simulink, utilizou-se o método ode3 (Bogacki-

Shampine) com passo fixo de 1us para resolver as equagoes diferenciais.

No Simulink, o bloco de subsistema permite estabelecer uma hierarquia entre os dia-
gramas, o que facilita a visualizacdo. Assim, o bloco uC' se comporta como o diagrama da
figura 18, que representa de maneira simplificada as estruturas de um microcontrolador
ou de um DSP. O bloco DigCtrl armazena o algoritmo de controle digital do apéndice A.6,
que é semelhante ao algoritmo 1, com a tnica diferenca de que a entrada vo é multiplicada
pelo inverso do ganho do divisor resistivo de tensao antes de ser utilizada. Os blocos Mem
w e Mem z sao atrasos unitarios discretos, representando a memoria volatil e armazenam,
respectivamente, o integrador w e o estimador de estados X' = [0c, i r]. Os blocos ADC e
DAC sao os seguradores de ordem zero (ZOH), respectivamente, do conversor analégico-
digital e do conversor digital-analégico, que operam na frequéncia de amostragem f;.
Esses conversores também possuem quantizadores representados, respectivamente, pelos

blocos QtzI (medigao) e QtzC' (controle).

A méxima tensao que o conversor controlado pode chegar é de 30V e, considerando
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que os blocos ADC' e QtzI do microcontrolador esperam obter tensoes entre 0V a 5V
(limites de tensao do bloco de saturagao Sat) logo, o ganho do bloco Grud deve ser 1/6.
Os blocos DAC' e QtzC' produzem dados em ponto flutuante, representante o ciclo de

trabalho do sinal PWM de chaveamento, com valores entre 0,0 e 1,0.

A quantizagao de valores nos sistemas digitais provém da quantidade limitada de bits
disponiveis para representar um nimero e realizar suas operagoes algébricas que, inclusive,
podem gerar overflow. Assim, dado que um sensor digital tenha uma faixa de operacao de
Ymin at€ Ymae com resolucao de n bits, o intervalo de quantizacao é calculado pela equagao
(4.1). Embora a quantizacao seja uma nao-linearidade, o efeito dela no sistema pode ser
analisado ao considera-la como um ruido branco com densidade de probabilidade uniforme
fo(z), como mostra a equagao (4.2) (segao 10.1 do livro [56]), em que a sua variancia 0629

aumenta com o quadrado do intervalo de quantizacao.

Ymaz — Ymin
- o 4.1
K on (4.1)
1
—,para—ggxgg 1o =0
falr) =11 ’ 2 = - (4.2)
0, caso contrario 0‘% =13

4.1.1 Simulagao com parametros casados e baixo ruido

A figura 19 mostra o resultado de simulacao do rastreamento de referéncia para o
conversor forward ideal do ponto de vista do controlador. Ou seja, o conversor tem os
mesmos parametros utilizados no projeto desenvolvido: indutor L = 100uH; resisténcia
do indutor Ry = 25mf}; capacitancia C' = 680uF’; resisténcia do capacitor Ro = 21mf);
carga resistiva Rj,.q = 10€2; tensao de entrada nominal V; = 179.6V; relacao de espiras
do transformador n = 1.5; e periodo de chaveamento T, = 107°. Além disso, os ruidos
tém baixa significancia com relagao aos sinais de referéncia, tanto na medi¢ao quanto no
processo, e possuem variancia o2 = 1078, que equivale a SNRqg = 109.5dB em relacao a
tensdo maxima de saida (30V). Por fim, as resolu¢oes do ADC e do DAC sao elevadas e

assumidas, respectivamente, 16-bits e 10-bits.

A simulagao da figura 19 é bem sucedida, pois a referéncia é seguida perfeitamente
em regime permanente. O tempo de assentamento do sistema em malha fechada passa
um pouco da especificagao de 0.01s devido a dinamica do estimador de estados. Mas isto
nao ¢é algo critico, afinal este atraso é imperceptivel pelo usuario. Ainda, ele pode ser

corrigido pelo aumento do parametro « no projeto do controlador LQR Pincer (3.173)
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para tornar a resposta mais rapida, mas com a penalizacao do ruido ser amplificado.

4.1.2 Simulagao com parametros casados e alto ruido

Sistemas de controle digital reais apresentam ruido significativo, tanto de medicao
quanto de processo e de quantizacao. Assim, para tornar as simulacoes mais realistas,
pode-se aumentar o ruido de medicao e de processo para SNRgg = 69.5dB, o que implica
num ruido com variancia o? = 0.01 na tensao maxima de vp = 30V. Para facilitar as
simulagoes em Matlab, utiliza-se esta mesma variancia para todos os valores de tensao
de saida nas préoximas simulacoes. Além disso, reduz-se a resolugao do ADC e do DAC.
Para o ADC, utiliza-se a resolucao de 10-bits, referentes ao ADC em um microcontrolador
PIC16F88X [126], resultando num ruido com variancia descrita pela equagao (4.3), que
segue as equagoes (4.1) e (4.2). Para o DAC, utiliza-se uma resolugao de 5-bits, como
aquela do DPWM DS1052 [127], resultando num ruido com a variancia descrita pela
equagao (4.4). Também se utiliza essas mesmas resolugoes nas préximas simulagoes no

Matlab.

2 2
2 _ 9apc _ 1 5—0 -~ -6
2 2
q 1 1-0 _
0 40 = ligC:E.( 5 ) ~8.14-107° (4.4)

As figuras 20, 21 e 22 mostram os resultados de simulacao do sistema em malha fechada
com parametros casados entre planta e controlador, como na secao 4.1.1, entretanto, as
tensoes de entrada sdo distintas e relativas a tensdo minima de 141.4V (3.1), a tensdo
nominal de 179.6V e a tensdo méxima de aproximadamente 200V (3.2), além do ruido
com intensidade maior. Os resultados dessas figuras mostram como o controlador consegue
rejeitar as variagoes na tensao de entrada, o que indica que ele tem robustez de estabilidade
e razoavel robustez de performance com relacao a variacao deste parametro. Note como
o ciclo de trabalho diminui e a sua dispersao aumenta conforme a tensao de entrada

aumenta.

O controlador nao deve apenas rejeitar as variagoes da tensao de entrada, ele também
deve rejeitar as variagoes da carga. As figuras 23 e 24 apresentam resultados que mostram
que ele consegue rejeitar variagoes grandes na carga sem dificuldade, em que as simulagoes
foram feitas com parametros casados, exceto pela carga que vale, respectivamente, 0.1€2
(baixa resisténcia, alta carga) e 1k{) (alta resisténcia e baixa carga), com uma tensao de
entrada igual a nominal. Note como a dispersao do ciclo de trabalho aumentou conforme

o aumento da carga, de maneira que ele atinge mais frequentemente o limite inferior da
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Figura 19: Resultado de simulacao no Matlab do modelo médio do conversor forward em
malha fechada com parametros casados, Vi = 179.6V, Rjpeq = 109, ruidos 02 = 1078 e
resolucoes ADC = 16-bits e DAC = 10-bits.
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Figura 20: Resultado de simulacao no Matlab do modelo médio do conversor forward em
malha fechada com pardmetros casados, V; = 141.4V, Rjeq = 1082, ruido 02 = 107% e
resolucoes ADC = 10-bits e DAC = 5-bits.
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Figura 21: Resultado de simulacao no Matlab do modelo médio do conversor forward em
malha fechada com parametros casados, V; = 179.6V, Rjoeq = 108, ruido 02 = 107* e
resolugoes ADC = 10-bits e DAC = 5-bits.
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Figura 22: Resultado de simulagdo no Matlab do modelo médio do conversor forward
em malha fechada com parametros casados, Vi = 200V, Rjpeq = 1082, ruido 0? = 107 e
resolugoes ADC = 10-bits e DAC = 5-bits.
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saturacao. Certamente, a nao-linearidade causada pela saturacao do sinal PWM passa a
interferir mais conforme o desvio em relacao aos valores nominais aumenta, até o ponto

em que se perde a robustez de performance e até a robustez de estabilidade.

4.1.3 Simulacao com parametros descasados e alto ruido

A figura 25 apresenta o resultado de simulagao com um descasamento leve entre os
parametros da planta e os parametros considerados no projeto do controlador, em que
nenhum parametro variou mais que 5%. Os parametros modificados foram: indutor
L = 98uH (antes 100pH); resisténcia do indutor Ry, = 26m2 (antes 25mf2); capacitor
C = 685uF (antes 680uF); e resisténcia do capacitor Re = 20m$) (antes 21mS2). Nestes
casos a resisténcia da carga foi feita igual a nominal Rj,,q = 102, assim como a tensao
de entrada V; = 179.6V. Assim, nota-se apenas a influéncia do capacitor e do indutor,
que tem impacto direto na dinamica dos estados ve e 1;,. Essa simulacao mostra que,
para pequenas perturbagoes nos parametros associados aos estados, o sistema em malha
em fechada mal apresenta diferenca em relagao a simulagao com parametros casados da

figura 21.

A figura 26 apresenta o resultado de simulagdo com um descasamento elevado entre
os parametros da planta e os parametros considerados no projeto do controlador, em que
alguns parametros variaram mais de 10%. Os parametros modificados foram: indutancia
L =90pH (antes 100pH); resisténcia do indutor Ry, = 28mf2 (antes 25mf2); capacitancia
C' = 610uF (antes 680uF); resisténcia do capacitor Ro = 25mf) (antes 21mf2); e relacdo
de espiras do transformador n = 1.3 (antes 1.5). A resisténcia da carga foi feita igual a
nominal Rj,.q = 10€), assim como a tensao de entrada V; = 179.6V. As perturbacoes nos
parametros foram suficientes para remover a performance e até a estabilidade do sistema
em malha fechada, como pode-se notar pelo comportamento intempestivo do sinal PWM

e o aumento em amplitude nas oscilagoes da tensao regulada.

O descasamento elevado entre os parametros da planta e os parametros considerados
no projeto do controlador provoca uma oscilagao brusca no esfor¢o de controle (ciclo de
trabalho) entre os limites de saturagdo da PWM, o que gera a instabilidade oscilatéria
da figura 26. Através da andlise com fungoes descritivas, o capitulo 5 do livro [105]
apresenta uma forma de reduzir essas oscilagoes, ao incluir no projeto do controlador, a
nao-linearidade da saturacao como uma funcao de transferéncia no dominio da frequéncia
com ganho nao-linear. Existe também a possibilidade de investigar os parametros cujas

perturbagoes mais influenciam a performance e estabilidade do sistema em malha fechada,
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Figura 23: Resultado de simulagao no Matlab do modelo médio do conversor forward em
malha fechada com parametros casados, V; = 179.6V, Rjpeq = 0.1, ruido 02 = 107* e
resolugoes ADC = 10-bits e DAC = 5-bits.
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Figura 24: Resultado de simulacao no Matlab do modelo médio do conversor forward em
malha fechada com parametros casados, V; = 179.6V, Rjpeq = 1k, ruido 02 = 107* e
resolucoes ADC = 10-bits e DAC = 5-bits.
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Figura 25: Resultado de simulacao no Matlab do modelo médio do conversor forward
em malha fechada com parametros pouco descasados, V; = 179.6V, Rj,.q = 10€2, ruido
0% = 107* e resolucoes ADC = 10-bits e DAC = 5-bits.
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Figura 26: Resultado de simulagao no Matlab do modelo médio do conversor forward
em malha fechada com parametros muito descasados, V; = 179.6V, Rj,.q = 10€2, ruido
0% = 107* e resolucoes ADC = 10-bits e DAC = 5-bits.
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o que resulta no projeto do controlador robusto Hy, ou Hy [128].

4.2 Simulacao no PSIM

O PSIM é um pacote de software de simulagao de circuito eletronicos desenvolvido
pela Powersim para sistemas operacionais Windows. Ele é especializado em simulacao
e controle de eletronica de poténcia e drivers para motores elétricos e, a exemplo da
figura 27, assim como o Simulink, também utiliza blocos para representar os componentes,
conectando-os em um fluxo de dados entre entradas e saidas diversas. O PSIM monta
o sistema de equacoes algébrico-diferenciais equivalente ao circuito elétrico através da
analise nodal, e o resolve utilizando métodos numéricos, como a integracao trapezoidal.

Em todas as simulacao feitas no PSIM, aplicou-se um passo de integracao de 100ns.

A figura 27 mostra a fonte chaveada completa projetada neste trabalho, em que se
combina o conversor forward com dois transistores, da secao 3.3.11, e a ponte de diodos
retificadora com filtro capacitivo da secao 3.6. O conversor é representado pelos seguin-
tes componentes: os diodos D1, D2, D3 e Dj; os transistores MOSFET Q1 e Q2; o
transformador; o indutor Lbuck; e o capacitor Cbuck. Enquanto que a ponte retifica-
dora com filtro capacitor é representada apenas pela ponte de diodos DiodeBridge e o
capacitor DCLink. Além disso, tem-se a carga Load, a tensao senoidal da rede Vmains,
o sensor analdgico de tensao com os resistores 50k e 250k, e o subsistema uC, que re-
presenta o microcontrolador. Os componentes formados por uma circunferéncia com V
ou A escrito no centro sao pontos de aquisigao de dados (probes), de tensao e corrente
respectivamente, que informam ao software quais varidveis devem ser armazenadas para
apresentacao grafica. Por fim, os componentes NoiseProc e NoiseMeas sao geradores de
tensao aleatéria com distribuigao uniforme (o software nao blocos prontos para geragao
de pseudo-aleatdrios com distribuicdo gaussiana), e representam o ruido de processo e o

ruido de medicao, respectivamente.

O sensor analdgico de tensao nao é composto apenas pelos resistores de 50k e 250k, ele
também inclui o componente formado pelo amplificador diferencial (triangulo recortado
conectado aos terminados do resistor de 50k). Os resistores formam um divisor de tensao,
cujo ganho é 50k/(250k + 50k) = 1/6, de maneira que suas resisténcias precisam ser
elevadas para que eles nao consumam uma corrente significativa da carga. Entretanto,
as suas resisténcias também nao pode ser elevadas demais, chegando na faixa de 1M,
caso contrario o divisor resistivo pode passar a amplificar alguns sinais parasitas, frutos

de ruidos eletromagnéticos conduzidos e irradiados por outras partes do sistema. Com
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relacado ao terceiro componente, ele representa um amplificador operacional diferencial
ideal, de ganho unitério, usado apenas para desacoplar o circuito de poténcia do circuito

de controle uC.

Dentro do bloco uC' da figura 27 existe um diagrama de blocos aritméticos e logicos que
emulam o comportamento de um microcontrolador ou DSP em conjunto com o circuito
da DPWM, como mostra a figura 28. Assim como no diagrama do microcontrolador
no Simulink da figura 18, os blocos ADCh e DACh representam seguradores de ordem
zero (ZOH), respectivamente, do sensor de tensao e do ciclo de trabalho da PWM. E o
mesmo vale para os ADCq e DACq, que sao quantizadores. O bloco Controller detém a
logica de controle digital, cuja memoria é implementada pelos blocos de atraso unitario
1/z. E os blocos PMWuv e PMWcomp geram o sinal de PWM com ciclo de trabalho
ajustavel. O microcontrolador todo opera com a mesma frequéncia de amostragem da

PWM f, = 100kHz, que equivale a frequéncia de chaveamento.

O bloco MA da figura 18 também é um subsistema, cujo diagrama de blocos no PSIM
se encontra na figura 29, e implementa uma média mével (Moving Average) com nyr4 = 10
elementos. Entretanto, ela nao estd na forma de um filtro digital FIR, mas sim na forma
de filtro IIR, conforme a equagao (4.5). O objetivo deste filtro é suavizar a tensao medida
na saida da fonte chaveada, o que também suaviza as transi¢coes no esforco de controle.
Entretanto, o niimero de elementos deve ser baixo para nao causar atrasos significativos
entre a planta e o controlador, afinal a dinamica deste filtro nao foi considerada no projeto
do controlador digital.
S(z)  1—znma
Vin(2) 1—z71
% N Vour(2) 1 Lz

nara Vin(z)  npa  1—2z71

S[k] :S[k_1]+vln[k?]—U,n[lf—TLMA] =
(4.5)
Uout[k] -

O programa do bloco Controller executa o algoritmo 1 do controlador digital LQR/LQG
com agao integral. O seu cédigo é escrito em C e se encontra no apéndice A.8. Assim como
o bloco DigCtrl do Simulink na figura 18, ele também corrige a tensao medida na saida
do fonte chaveada ao multiplicé-la por 6 devido a ganho de 1/6 do divisor resistivo. Além
disso, ele também corrige o sinal de referéncia para (1 — 6Vo maz) - Vrer, em que 6Vo max
é a variacao tedrica da tensao de saida em relacao ao valor DC e é dada pela tabela 4.
Esta correcao deve ser feita devido ao momento em que a medigao de tensao é realizada
pelo ADC, que ocorre no fim do ciclo de PWM, ou seja, no instante em que a tensao é
minima ao longo do ciclo em regime permanente. Por fim, antes de comegar a execucao

do algoritmo de controle digital, o controlador espera por 0.01s até o regime permanente
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do estagio de entrada do conversor DC-DC, o que evita instabilidades no fornecimento de

energia.

A PWM ¢ gerada apenas com os blocos PMWwv e PMWcomp, em que o primeiro é um
gerador de onda triangular de OV até 1V com frequéncia equivalente a de chaveamento
fs = 100kHz, e o segundo é um comparador logico entre a onda triangular e o esforco
de controle d gerado pelo bloco Controller. Se o sinal da onda triangular for maior que
esforco de controle, entao o comparador tem como saida o nivel l6gico 0, caso contrario,

a saida ¢é o nivel logico 1.

A menos que seja especificado outro valor, os valores nominais de cada componente

da fonte chaveada da figura 27 sao:

e Tensao da rede Vmains: tensao de pico 179.6V e frequéncia 60Hz;

e Ponte de diodos DiodeBridge: tensao direta 0.55V e resisténcia 5mf);
e Capacitor DCLink: capacitancia 680uF e resisténcia 21m(2;

e Diodos D1, D2, D3 e Dj: tensao direta 0.82V e resisténcia 68.3m¢2;

e Transistores MOSFET Q1 e @Q2: resisténcia conduzindo 0.55€2, tensao direta do

diodo de corpo 2V e resisténcia do diodo de corpo 10mS2;

e Transformador: resisténcia do primério 47.11m¢2, indutancia de dispersao do primario
4.66H, nimero de espiras do primario 21, resisténcia do secundario 19.73m¢2, in-
dutancia de dispersao do secundério 2.07uH, niimero de espiras do secundario 14 e

indutancia de magnetizagao 2162uH;
e Indutor Lbuck: indutancia 100uH e resisténcia 25m¢2;
e Capacitor Chuck: capacitancia 680uF e resisténcia 21m¢2;

e Geradores de tensao aleatéria NoiseProc e NoiseMeas: SNRy;p = 69.5dB (desvio

padrao maximo o,,q, = 0.01V);
e Quantizadores ADCq e DACYq: resolucao respectiva de 10-bits e 5-bits;

e Seguradores de ordem zero ADCq e DACYq: frequéncia de amostragem f; = 100kHz.
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4.2.1 Simulagao com parametros casados e baixo ruido

De maneira semelhante a simulacao no Matlab da secao 4.1.1, a figura 30 mostra o
resultado de simulacao do rastreamento de referéncia para o conversor forward ideal do
ponto de vista do controlador. Ou seja, o conversor tem os mesmos parametros utilizados
no projeto do controlador. Além disso, os ruidos tém baixa intensidade em relagdo aos
sinais de referéncia, tanto na medicao quanto no processo, e possuem variancia o? = 1078,
que equivale a SNRgqp = 109.5dB em relacao a tensdo maxima de saida (30V). Por fim,
as resolugoes do ADC e do DAC sao elevadas e assumidas, respectivamente, 16-bits e

10-bits.

o 00z 004 0.08 0,08 0.1 0.1z
Time ()

Figura 30: Resultado de simulagao no PSIM da fonte chaveada em malha fechada com
parametros casados, Vi = 179.6V, Rjpeq = 1092, ruido 0? = 107% e resolucoes ADC=16-
bits e DAC=10-bits. O primeiro grafico mostra o rastreamento da tensao de saida e o
segundo, o esforco de controle.

Embora o resultado de simulacao da figura 30 mostre que o controlador consegue
fazer a dinamica do sistema em malha fechada convergir para as tensoes de referéncia
com precisao, e com um tempo de acomodacao de cerca de 0.01s, como especificado em
projeto (3.210). Existe uma diferenca notavel entre este resultado e o resultado da figura
19: durante a transicao de 25V para 5V, a tensao da saida cai significativamente abaixo
da tensao de referéncia, para entao convergir para 5V. E este processo dura 0.04s, ou
seja, 4 vezes mais que o especificado para a convergéncia em malha fechada. Mesmo
assim, do ponto de vista do usudrio do sistema, este tempo de resposta ainda é aceitavel,
entretanto, no seguimento de curvas de referéncia, esse atraso pode ser significativo na

dinamica resultante.
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Este fenomeno ocorre porque existe uma dinamica nao-controlada que é encoberta
pelo modelo médio em CCM (3.141). O controlador altera o ciclo de trabalho da PWM,
que o permite alterar quanta energia € injetada no filtro LC do conversor DC-DC ao longo
do tempo. Entretanto, ele nao consegue remover energia do filtro LC, ou seja, a descarga
deste filtro representa uma dinamica nao-controlada porém estavel, o que torna o sistema
estabilizavel. Desta maneira, o controlador consegue regular a saida do sistema em malha
fechada, mas, sempre que a tensao de referéncia diminuir, a sua performance é penalizada
pois ele precisa esperar a descarga do filtro LC, cujo tempo aumenta conforme se aumenta
a impedancia da carga. Note que, na transicao de 5V para 15V, o controlador nao tem

penalizacao na performance.

Durante a descarga do filtro LC, como o controlador nao consegue ativamente remover
energia do filtro LC, ele zera o ciclo de trabalho para evitar injetar energia e fica esperando
a tensao da saida diminuir. Como mostra a figura 31, a desmagnetizacao do indutor Lbuck
ocorre mais rapido que a descarga do capacitor Cbhuck. Assim, o controlador espera, na
verdade, o capacitor descarregar. Certamente ele nao precisaria esperar este procedimento
terminar e poderia aproveitar parte da energia na convergéncia ao novo patamar reduzido
de tensao. Entretanto, o controlador foi projetado com a hipétese de CCM, ou seja, a
corrente média do indutor nao zera. Assim que a esta corrente zera, essa premissa € violada
e o controlador "fica perdido”, pois o sistema entra em modo descontinuo (DCM), cuja
corrente média é nao-linear [129]. Quando a tensao do capacitor se aproxima o suficiente
de zero, a regulacao retorna. Note que, em qualquer outro periodo, a corrente média é

maior que zero.

A figura 32 mostra os gréaficos de variaveis do estégio de entrada do conversor forward.
Note como a hipdtese de tensao constante na entrada é valida. Além disso, o capacitor
DClink tem uma elevada corrente no comeco da simulagao enquanto ele esta carregando
até a tensao de pico da rede. Este é o transitorio que o controlador espera terminar antes

de iniciar o algoritmo do controle digital.

4.2.2 Simulagao com parametros casados e alto ruido

O resultado da figura 30 mostra uma boa performance de rastreamento da tensao
de saida, mesmo para o caso de queda de referéncia. Porém, foram utilizados ruidos de
baixa intensidade, carga nominal e tensao nominal. Em sistemas reais o controlador deve

superar ruidos, variacoes de carga e de tensao de entrada.
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Figura 31: Outras varidveis da simulagao da figura 30: il (vermelho) é a corrente do
indutor Lbuck, vC (azul) é a tensdo do capacitor Chuck e iC (verde) é a corrente do
capacitor Cbuck.

4.2.2.1 Carga puramente resistiva R = 1012

No resultado de simulacao da figura 33, assim como na figura 30, foram considera-
dos parametros casados, mas com ruido elevado e resolucao reduzida. Ainda assim, os
resultados de ambas as curvas sao semelhantes, o que mostra como o controle consegue
rejeitar ruido. As figuras 34, 35 e 36 sao ampliacoes da figura 33, em que se mostra como

a tensao de saida oscila, em alguns mV em torno do valor de referéncia.

As figuras 37 e 38 mostram resultados de simulacao com tensoes de entrada distintas
da tensao nominal, em que utiliza-se, respectivamente, a tensao minima 141.4V (3.1) e a
tensdo maxima 200V (3.2), mas mantém-se a carga nominal 10€2. Elas indicam como o

sistema em malha fechada consegue rejeitar alteragoes na tensao de entrada.

Para o controle ter robustez de performance, rejeitar variacoes na tensao de entrada

nao basta. Ele também precisa rejeitar variagoes na carga, como sera testado a seguir.

4.2.2.2 Carga puramente resistiva R = 5}

O resultado de simulagao da figura 39 mostra a resposta em malha fechada do sis-
tema considerando parametros casados, tensao nominal, ruido elevado e resolucao baixa,
com carga resistiva reduzida para R = 5{2. Com um valor reduzido para a impedancia

equivalente da carga, o tempo de descarga do filtro LC diminui. Assim, na transicao de
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Figura 32: Mais varidveis da simulacao da figura 30: VI (vermelho) é a tensao de entrada
do conversor, il (azul) é a corrente de entrada do conversor e iBulk (verde) é a corrente
do capacitor DClink.

25V para 5V, o sistema alcanca regime permanente em 0.02s, mais veloz em comparacao
ao resultado da figura 33, o que mostra a dependéncia da impedancia da carga quando o

sistema estd em DCM.

4.2.2.3 Carga puramente resistiva R = 3012

O resultado de simulacao da figura 40 mostra a resposta em malha fechada do sistema
considerando parametros casados, tensao nominal, ruido elevado e resolugao baixa, mas
com carga resistiva aumentada para R = 30€2. Com uma impedancia equivalente maior, o
tempo de descarga do filtro LC aumenta. Assim, na transicao de 25V para 5V, o sistema
alcanca regime permanente em 0.11s, bem mais lento do que em comparacao ao resultado
da figura 33. Novamente, isto mostra a dependéncia da impedancia da carga quando o
sistema estda em DCM. Além disso, como demonstrado na secao 3.4, essa resisténcia faz
o conversor forward entrar em DCM para qualquer tensao de saida, ou seja, a dinamica
média da corrente é nao-linear [129]. Ainda assim, o controlador consegue fazer o sistema
em malha fechada convergir, embora demora mais para alcangar o regime permanente.
Mas, surge um sobressinal, com uma curva que se comporta da mesma maneira que a

resposta subamortecida de um sistema linear de segunda ordem.
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Figura 33: Resultado de simulagao no PSIM da fonte chaveada em malha fechada com
parametros casados, V; = 179.6V, Rjpeq = 109, ruido 02 = 10~ e resolucoes ADC=10-
bits e DAC=5-bits. O primeiro grafico mostra o rastreamento da tensao de saida e o
segundo, o esforco de controle.

003 0.032 0.034 0.038 003 0.04
Time (=)

Figura 34: Zoom no periodo 0.03s a 0.04s da figura 33.
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Figura 37: Resultado de simulagao no PSIM da fonte chaveada em malha fechada com
parametros casados, V; = 141.4V, Rjpeq = 109, tuido 02 = 107* e resolucoes ADC=10-
bits e DAC=5-bits. O primeiro grafico mostra o rastreamento da tensao de saida e o
segundo, o esfor¢co de controle.

-----------------------------------------------------------------------------------------------------------

Figura 38: Resultado de simulagao no PSIM da fonte chaveada em malha fechada com
parametros casados, V7 = 200V, Rjpeq = 1092, Tuido 02 = 10~ e resolucoes ADC=10-bits
e DAC=5-bits. O primeiro grafico mostra o rastreamento da tensao de saida e o segundo,
o esforco de controle.
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Figura 39: Resultado de simulagao no PSIM da fonte chaveada em malha fechada com
parametros casados, V; = 179.6V, Rjpeq = 5, ruido 02 = 10~ e resolucoes ADC=10-bits
e DAC=5-bits. O primeiro grafico mostra o rastreamento da tensao de saida e o segundo,
o esforgo de controle.

o 005 0.1 0.15 02
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Figura 40: Resultado de simulagao no PSIM da fonte chaveada em malha fechada com
parametros casados, V; = 179.6V, Rjpeq = 309, ruido 02 = 10~* e resolucoes ADC=10-
bits e DAC=5-bits. O primeiro grafico mostra o rastreamento da tensao de saida e o
segundo, o esfor¢co de controle.



133

4.2.2.4 Carga puramente resistiva R = 100¢

O resultado de simulacao da figura 41 mostra a resposta em malha fechada do sistema
considerando parametros casados, tensao nominal, ruido elevado e resolucao reduzida,
mas com carga resistiva aumentada para R = 100§2. Este resultado mostra apenas a
convergéncia para a referéncia de 25V com a finalidade de enfatizar que o controlador
consegue fazer o sistema em malha fechada convergir mesmo com o conversor operando em
DCM e com cargas razoavelmente mais elevadas que a carga nominal de 10€). Entretanto,
conforme se aumenta a carga, o sobressinal também aumenta assim como o tempo de
assentamento. O atuar, ou seja, o gerador de PWM, e a tensao de entrada sao limitados,
entao o sobressinal nao aumentara indefinidamente, mas ele pode passa da tensao méxima

de 30V.

4.2.2.5 Alteragao rapida de carga puramente resistiva

Como a fonte chaveada deste trabalho tem a missao de servir como fonte variavel de
bancada, ela deve suportar trocas rapidas de carga, como a conexao um resistor nos seus
terminais pelo usuario durante operacao, embora isto nao seja recomendado. Para testar
a performance da fonte chaveada nesta condi¢ao, o diagrama original no PSIM da figura
27 ¢é alterado para emular uma troca de carga, resultando no diagrama da figura 42, em

que a carga pode variar entre Loadl e (Loadl + Load?2).

O resultado de simulacao da figura 43 mostra a resposta em malha fechada do sistema
considerando parametros casados, tensao nominal, ruido elevado e resolucao reduzida, mas
com variacao de carga resistiva comecando com R = 15{2, mudando para R = 45¢) no
instante 0.04s e voltando para o valor inicial no instante 0.08s. Nas duas transigoes,
o sistema em malha fechada retorna rapidamente para o valor de referéncia. Porém, a
transicao 15 — 45 é mais lenta e oscilatéria do a transicao 45 — 15. Ambas as cargas
forcam o conversor a operar em DCM, porém a carga de 15¢) estd mais préxima da
fronteira entre CCM e DCM em comparacao a carga de 45). Ou seja, a dinamica do
sistema com a carga de 15{2 se parece mais com a condigdes em que o controlador foi

projetado em comparacao a dinamica do sistema com carga de 45¢).

4.2.2.6 Carga resistiva e indutiva com gerador de tensao em série

Para cargas resistivas, o controlador LQR/LQG com acao integral consegue fazer

o sistema em malha fechada convergir para as tensoes de referéncia com performance
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Figura 41: Resultado de simulagao no PSIM da fonte chaveada em malha fechada com
parametros casados, V; = 179.6V, Rjoeq = 10092, Tuido 0 = 10~* e resolucoes ADC=10-
bits e DAC=5-bits. O primeiro grafico mostra o rastreamento da tensao de saida e o
segundo, o esfor¢co de controle.
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Figura 42: Diagrama de blocos no PSIM da fonte chaveada com mudanga abrupta de
carga resistiva.
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satisfatéria quando o conversor estd em CCM. E, até quando o conversor estd em DCM,
a tensao de saida converge para a referéncia, mas com penalizagao na performance. Mas,
também precisa-se testar o cenario em que a carga tem alguma reatancia ou alguma

geracao de tensao (ou corrente).

Um elemento que acrescenta estes dois elementos é o motor elétrico DC com escovas
e excitagao de campo, que possui reatancia indutiva (L,) e um gerador de tensao variavel
(eqa(t)). A equagdo (4.6) apresenta o modelo linear completo do motor DC [130], em que
o indice a refere-se a armadura e o indice f, ao campo. Desconsiderando a dinamica da
excitacdo de campo, a corrente is(t) = vy/R; = Iy passa a ser constante. Definindo
K. = L - Iy, pode-se determinar a funcao de transferéncia entre a forca eletromotriz
e, (t) induzida no motor e a tensdo de armadura v,(t), que é a tensdo de entrada, como

mostra a equagao (4.7).

di,
va:ea—i—La-i—i—Raw’a
dt di
. if
— i Re+ Ly —L
Up =y by
Tele = Laf : lf g
dw,,
'W:Tele_Tmec
Ea(s)_ 1
Vo(s)  La-J 32+R“'J~s—|—1 (4.7)
K2 K2

A equacao (4.7) mostra que existe um transitério na dinamica da forga eletromotriz
eq(t), o que a torna um gerador de tensao varidvel. Além disso, aplicando o teorema do
valor final nesta equagao, a forga eletromotriz induzida tende a tensao de armadura para

t — o0.

Porém, para simplificar a simulacao no PSIM, assume-se que a forga eletromotriz
induzida seja constante e,(t) = Ve rioad, resultando na equacao de armadura simplificada
(4.8), em que Rjpoq = Ry € Ligaa = Lg.Desta maneria, a carga da fonte chaveada passa a

ser resistiva, indutiva e com gerador de tensao, todos em série, como mostra a figura 44.

diload

Vioad = Rioad * tioad + Licad - o + VEMF load (4.8)

Assumindo um motor DC pequeno, pode-se considerar a indutancia de armadura e
a forga eletromotriz com valores baixos, como 10mH e 2V. O resultado de simulacao

da figura 45 mostra a resposta em malha fechada do sistema considerando parametros
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Figura 43: Resultado de simulacao no PSIM da fonte chaveada em malha fechada com
parametros casados, V; = 179.6V, variacao de carga Rj,.q = 15 — 45 — 15{) nos instantes
0.04s e 0.08s, ruido 0 = 10~ e resolucoes ADC=10-bits e DAC=5-bits. O primeiro
grafico mostra o rastreamento da tensao de saida e o segundo, o esfor¢o de controle.
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Figura 44: Diagrama de blocos no PSIM da fonte chaveada com carga resistiva e indutiva
com gerador de tensao em série.
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casados, tensao nominal, ruido elevado, resolucao reduzida, carga com componente re-
sistiva Rj,qq = 1082, componente indutiva L;,,q = 10mH e gerador de tensao constante
VEMF0aa = 2V, todos em série. A baixa indutancia da carga acrescenta um polo rapido
na fonte chaveada e o gerado de tensao, um distirbio constante. Esse resultado indica que
o controlador consegue rejeitar tanto o distirbio constante quanto uma dinamica rapida
nao modelada, pois ele se assemelha ao resultado da figura 33, embora a transigao de 25V

para 5V tenha um atraso maior.

4.2.3 Simulacao com parametros descasados e carga puramente
resistiva R = 1052

Os componentes eletronicos reais tém uma faixa de tolerancia percentual em torno
de seus valores nominais deles a impossibilidade dos processos de manufatura fabricarem
0 exato mesmo componente, sempre. Além disso, ao longo da vida 1til dos circuitos
eletronicos, os seus componentes sofrem alteracao de valores devido, principalmente, ao
estresse térmico e ao estresse mecanico. Desta forma, o controlador precisa rejeitar peque-
nas pertubagoes nos valores nominais dos componentes da fonte DC chaveada da figura
27, ou seja, ele precisa ter robustez de estabilidade e de performance pelo menos com

parametros levemente descasados em relacao a planta.

O resultado de simulacao da figura 46 mostra a resposta em malha fechada do sistema
considerando parametros levemente descasados (variagao menor que 5%), tensao nominal
179.6V, ruido elevado, resolucao reduzida e carga resistiva nominal 10€2. Os parametros
modificados foram: indutor L = 98uH (antes 100uH); resisténcia do indutor Ry = 26mS2
(antes 25mfQ); capacitor C' = 685uF (antes 680uF); e resisténcia do capacitor Re = 20mS2
(antes 21mS2). Esse resultado mostra que uma pertubagcao leve nos parametros associados
aos estados (v¢ e i) nao altera significativamente a dinamica em malha fechada quando

comparado a dinamica com parametros casados da figura 33.

O resultado de simulagao da figura 46 mostra a resposta em malha fechada do sistema
considerando parametros levemente descasados (variagdo pelo menos de 10%), tensdo
nominal 179.6V, ruido elevado, resolucao reduzida e carga resistiva nominal 10€2. Os
parametros modificados foram: indutancia L = 90uH (antes 100pH); resisténcia do in-
dutor Ry = 28mf (antes 25mf?); capacitancia C' = 610uF (antes 680uF); resisténcia do
capacitor Ro = 25mf2 (antes 21mS2); e relacdo de espiras do transformador n = 1.3 (antes
1.5). Ao contréario da instabilidade indicada pela simulagdo no Matlab da figura 26, esse

resultado mostra que uma pertubacao mais intensa nos parametros associados aos esta-
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Figura 45: Resultado de simulagao no PSIM da fonte chaveada em malha fechada com
parametros casados com carga resistiva R;,,q = 10€2 indutiva L;,,q = 10mH e com gerador
de tensao em série Venrrioaa = 2V, Vi = 179.6V, ruido 0? = 107 e resolugoes ADC=10-
bits e DAC=5-bits. O primeiro grafico mostra o rastreamento da tensao de saida e o
segundo, o esfor¢co de controle.

__________________________________________________________________________________________________________

Figura 46: Resultado de simulagao no PSIM da fonte chaveada em malha fechada com
parametros levemente descasados, Vi = 179.6V, Rjoeq = 1092, ruido 02 = 10~* e resolucoes
ADC=10-bits e DAC=5-bits. O primeiro grafico mostra o rastreamento da tensao de saida
e o segundo, o esfor¢o de controle.
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dos (ve e ir) também nao altera significativamente a dinamica em malha fechada quando
comparado a dinamica com parametros casados da figura 33. Entretanto, a dispersao da
oscilacao da tensao de saida na fonte chaveado em regime permanente, de fato, aumenta

conforme o descasamento de parametros também aumenta.
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Figura 47: Resultado de simulagao no PSIM da fonte chaveada em malha fechada com
parametros fortemente descasados, V; = 179.6V, Rjpeq = 109, ruido 0 = 107% e re-
solucoes ADC=10-bits e DAC=5-bits. O primeiro grafico mostra o rastreamento da tensao
de saida e o segundo, o esforco de controle.

4.2.4 Estatisticas da oscilacao da tensao de saida em regime
permanente

Certamente, o controlador ter robustez de estabilidade e de performance na regulacao
da tensao de saida da fonte chaveada em diversos cenarios é de suma importancia. En-
tretanto, além da convergéncia para a referéncia desejada, a fonte também precisa ter
pequena oscilagao na tensao de saida em regime permanente, como especificado na se¢ao

1.1.

As tabelas 6, 7, 8 e 9 apresentam dados estatisticos de simulacao da fonte chaveada em
malha fechada referentes aos respectivos cenarios: parametros casados com carga pura-
mente resistiva; parametros casados com carga resistiva, indutiva 50mH e com gerador de
tensao 2V, todos em série; parametros levemente descasados com carga puramente resis-
tiva; e parametros fortemente descasados com carga puramente resistiva. Consideram-se
duas tensoes de referéncia 5V e 25V, e trés componentes resistivas da carga 582, 102 e

30€2. Além disso, o ruido de processo e o ruido de medicao possuem SNR4g = 69.5dB.



140

Assim, para a tensdao de 5V, esses ruidos tém variancia de o2, = 2.81 - 107%. E, para
a tensao de 25V, 0%, = 1.4- 1075 A resolugao do ADC é 10-bits e do DAC, 5-bits.
A tensao de entrada é a nominal 179.6V. Além da média e do desvio padrao, a terceira
estatistica apresentada é o desvio padrao (DP) divido pela tensao de referéncia (V,.r) e

constitui o valor principal na anélise de oscilacao da tensao de saida.

Tensao (V) 5 25
Carga (Q) 5 | 10 [ 30 5 [ 10 | 30
Média (V) 5.009 [ 5.008 | 5 [24.974 | 24.976 | 24.955

Desvio Padrao (V) || 0.037 | 0.023 | 0.025 | 0.094 | 0.069 | 0.144
DP / Vier (%) 0.74 | 0.465 | 0.506 | 0.375 | 0.276 | 0.578

Tabela 6: Resultados das simulagoes com parametros casados, tensao de entrada nominal
179.6V, carga puramente resistiva, resolugoes ADC=10-bits e DAC=5-bits, e ruidos o2, =
2.81-10%e 02y, =1.4-107°.

Tensao (V) 5 25
Carga (Q) 5 | 10 | 30 5 [ 10 | 30
Média (V) 5.008 [ 5.005 | 5.107 | 24.966 | 24.967 | 24.836

Desvio Padrao (V) || 0.025 | 0.021 | 0.003 | 0.077 | 0.072 | 0.174
DP / Vier (%) 0.494 | 0.428 | 0.065 | 0.307 | 0.287 | 0.696

Tabela 7: Resultados das simulagoes com parametros casados, tensao de entrada nominal
179.6V, carga resistiva, indutiva 50mH e com gerador de tensao 2V, todos em série,
resolugoes ADC=10-bits e DAC=5-bits, e ruidos o2, = 2.81-107% e 03, = 1.4 - 107°.

Tensao (V) 5 25
Carga (Q) 5 | 10 [ 30 5 [ 10 | 30
Média (V) 5.006 [ 5.004 | 5.004 | 24.971 | 24.973 | 24.926

Desvio Padrao (V) || 0.036 | 0.021 | 0.019 | 0.095 | 0.062 | 0.135
DP / V,e; (%) || 0.719 | 0.426 | 0.372 | 0.379 | 0.248 | 0.542

Tabela 8: Resultados das simulacoes com parametros levemente descasados, tensao de
entrada nominal 179.6V, carga puramente resistiva, resolugbes ADC=10-bits e DAC=5-
bits, e ruidos o2, = 2.81-107% e 03, = 1.4 - 107°.

Tensao (V) 5 25
Carga (Q) 5 [ 10 | 30 5 | 10 [ 30
Média (V) 5.007 | 5.006 | 5.007 | 25.001 | 24.97 | 24.855

Desvio Padrao (V) || 0.047 | 0.029 | 0.02 | 0.204 | 0.084 | 0.173
DP / Vier (%) 0.935 | 0.575 | 0.399 | 0.408 | 0.167 | 0.346

Tabela 9: Resultados das simulacoes com parametros fortemente casados, tensao de en-
trada nominal 179.6V, carga puramente resistiva, resolucoes ADC=10-bits e DAC=5-bits,
e ruidos o2, =2.81-107% e 0%, = 1.4-107°.
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Exceto em algumas simulacoes que utilizaram a carga resistiva de 30€2, a tensao
média se manteve bem préxima a tensao de referéncia. Além disso, as variagoes (ou
ripples) percentuais da tensao de saida, DP/Vg.s (%), nas tabelas mantiveram-se abaixo
do 0.5% especificado na se¢ao 1.1, mesmo em cendrios com parametros descasados e cargas
nao puramente resistivas. Apesar dessa estatistica estar razoavelmente acima do 0.2%
caracteristico de fontes de bancada comerciais [3], com um cuidado maior com relagao ao
projeto ou especificagao de supressores de ruido EMI, a fonte chaveada projetada neste

trabalho pode se tornar comercialmente viavel.

Além disso, é importante notar que a fonte deve possuir em seu projeto uma carga
dummy, interna, capaz de aplicar uma carga minima, mesmo quando os terminais da fonte
estao em vazio. Isso pode ajudar a fonte em seus desempenho nas reducoes dos valores
de referéncia, descarregando a tensao no capacitor do filtro LC. Como essa carga dummy
pode diminuir a eficiéncia global da fonte, outra alternativa é fazé-la uma carga ativa,
acionada por um transistor (de forma direta ou por outro sinal PWM) pelo sistema de
controle, formando uma espécio de circuito de ’crowbar’ com um elemento dissipativo,
capaz de inserir uma carga forcada, acional, nos momentos mais relevantes, para manter

a regulacao desejada da tensao na saida.
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5 CONCLUSOES E COMENTARIOS

Foi realizada uma pesquisa bibliografica a respeito de referéncias consagradas e de-
senvolvimentos recentes nas areas de eletronica de poténcia, com conversores DC-DC e
AC-DC, da modelagem desses sistemas eletronicos e suas linearidades, sobre as particu-
laridades e estratégias de sistemas de controle modernos que podem ser aplicados nesta
tematica, sobretudo aquelas que utilizam de forma predominante de sistemas digitais

computadorizados, com microcontroladores, FPGAs e DSPs.

Foi elaborado um projeto detalhado de uma fonte DC-DC chaveada tipo forward, com
dois transistores, incluindo o projeto individual, especificagao e selegao de seus componen-
tes principais, com detalhe ao procedimento heuristico para determinacao dos parametros
de um transformador, que deve ser especialmente projetado para a fonte. O design foi
baseado nas melhores praticas encontradas na literatura, convergindo técnicas e reco-

mendagoes de diversos autores encontrados durante a pesquisa bibliografica.

Foram elaboradas simulacoes para o desenvolvimento da estratégia de controle digital
utilizando modelos linearizados do sistema da fonte, especialmente desenvolvidos para o
sistema dinamico, para testes e ensaios no Matlab/Simulink. Os resultados prelimina-
res obtidos nas simulagoes do controle foram entao transportados para simula¢gao num
software de circuito elétricos, o PSIM, onde a eletronica da fonte chaveada pode ser si-
mulada num sistema de maior complexidade, com algumas das nao linearidades reais da

eletronica, para teste do desempenho do controlador projetado no Matlab.

Os resultados mostraram que o controlador digital proposto é robusto, tanto nos
testes com o modelo linearizado quanto nos testes com modelos de ordem mais elevada,
considerando nao linearidades. Além disso, ele consegue filtrar os ruidos e garantir uma
oscilacao de tensao na saida seja menor que o 0.5% especificado. E, com a adigao de
alguns componentes para filtragem de ruido, pode-se chegar numa fonte DC chaveada

ajustavel comercial.

Infelizmente devido a pandemia do COVID-19, testes reais nao puderam ser feitos
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com um circuito elétrico especialmente desenvolvido para prototipar a fonte projetada.

Este desenvolvimento é planejado como partes de um futuro mestrado neste tema.

No projeto, pode-se ter contato com uma série de bibliografias, técnicas, softwares e

métodos, importantes para a formacao profissional de um engenheiro, envolvendo conhe-

cimentos multidisciplinares, de eletricidade, eletrotécnica, eletronica, sistemas digitais,

modelagem de sistemas, controle e simulagao.

5.1 Trabalhos Futuros

Mediante os resultados obtidos até o momento, os seguintes trabalhos futuros podem

ser explorados, utilizando o projeto realizado e as referéncias bibliograficas mencionadas:

10.

11.

Anaélise térmica do funcionamento do circuito, considerando alteracoes paramétricas

resultantes da deriva térmica de componentes com relacao a temperatura ambiente;

Projeto de uma solugao de arrefecimento e convecgao com aletas para transferéncia

de calor dos vérios componentes de interesse;

Refinamento das perdas no transformador, com consideracao de efeito pelicular,

efeito de proximidade, capacitancias parasitas e histerese;
Dimensionamento 6timo do fio Litz dos enrolamentos do transformador;

Consideracao de um modelo médio mais completo, incluindo a indutancia magneti-

zante do transformador;
Aplicacao e impacto do uso de um modelo médio generalizado;

Adigao de circuitos de seguranca contra sobretensao e sobrecorrente (e/ou protegao

contra surtos);

Projetar o indutor de forma dedicada, para poder utilizar uma faixa maior de re-

sisténcias nas cargas, e obter maior poténcia na saida;
Uso de um circuito de PFC com filtro ativo, ou um filtro de entrada passivo;
Migracao para uma topologia forward com active clamp ou soft-switching;

Migragao para uma topologia com conversor DC-DC de quarto quadrantes, que
possibilita um fluxo de energia bidirecional, assim a atuacao da PWM poderia tanto

fornecer energia aos componentes que a armazenam quanto remove-la deles;
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13.

14.

15.

16.

17.

18.

19.

20.

21.

22.

23.

24.
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Aplicagao de um sistema de medicao mais preciso, sem ser de alta fidelidade e
resolucao, através de melhorias em observadores e técnicas de processamento digital

de sinais;
Uso de retificador controlado, sincronizado, self-driven;

Uso de capacitores ceramicos em conjunto com os capacitores eletroliticos, para

melhor regulagao e desempenho na tensao da carga;
Filtro de EMI para a entrada AC;

Anélise e ensaios de EMI e EMC de uma placa protétipo para o conversor, incluindo

uma caixa metalica;

Analisar o impacto do uso de snubbers nos transistores para diminuir problemas de
EMI/EMC;

Uso de sensor de tensao na saida e na entrada para a implementagao de controladores

com realimentacao adiante (feedforward);
Anadlise do impacto de diferentes tipos de DPWM;
Consideracao dos atrasos em gate drivers;

Desenvolvimento de um protétipo real com interface digital com o usuério;

Implantar o algoritmo de controle no cédigo fonte para um microcontrolador (aritmética

de ponto fixo ao invés do ponto flutuante), e realizagao de testes em algum simulador
em tempo real em Hardware in the Loop, responsavel por representar a eletronica

de poténcia e seus componentes;

Modelagem e projeto da fonte em modo de condugao discreto (DCM), ao invés do
continuo (CCM), incluindo um controlador que permita uma transi¢ao suave entre

os modos, ou seja, modo de condugao mista (MCM);

Desenvolvimento comparativo de controles mais avancados, como H-inf, linearizacao

entrada-saida, preditivo, fuzzy e redes neurais.
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APENDICE A - CODIGOS EM MATLAB

A.1 Algoritmo de design do conversor forward

close , clear , clc; format long;
%%% Initial parameters
Vi_.RMS_min = 100; % V
Vi_RMS_max = 140; % V

eta = 0.8; % initial efficiency
Vo_max = 30; % V

loomax = 10; % A

Ts = le—5; % s

n = 1.5; % transformer relation

%% Max output power

Po_max = Vo_max * lo_max; % W

%7% Electrical components properties
L = 100e—6; % H

RL = 25e¢—3; % Ohm

C = 680e—6; % F

RC = 21e—3; % Ohm

Rds = 0.55; % Ohm

Crss = 120e—12; % F

Vi = 0.82; %V

Rf = 68.3e¢—3; % Ohm

%%% Peak input voltage
Vip.min = sqrt(2) * Vi_RMS_min; % V
Vip.max = sqrt(2) x Vi_RMS.max; % V
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%7/ DC-DC CONVERTER DESIGN

re = 0.01; % relative error percent

ite_max = 50; % maximum iteration

for core = 1:9 % EE: 12, 16, 19, 22, 30, 40, 50, 60, 70
rel_er = 1;
ite = 0;
while ((rel_er>re) && (ite<ite_max))

eta_b = eta;

%7%% Duty cycle (max output voltage)
Dmin = n * Vo.max / (eta % Vip_max);

Dmax = n % Vo.max / (eta * Vip_min);

%%% Output inductor
dIL_max = Ts * Vomax * (1/eta — Dmin) / L;
IL_min = Jo.max — dIL_max/2;

IL_max = Jo.max + dIL_max/2;

%%% Transformer design

[PT, ITl.max, IT1.med, IT1.RMS, Lm, ILm, NI,
N2, Kgfe, Awl, Aw2, Bop, Ku, wirel , wire2,
RT1, RT2]

= transformer_design (core, n, eta, Ts, Vomax,

Pomax, IL.max, IL_min, Dmax);

%% Power dissipation
% Transistors Q1 and Q2
IQRMS = sqrt (Dmax*(IT1_max"2 +
IT1 max*IT1 med + IT1.med"2)/3);
PQ =2 % (Rds * IQRMS"2 + Crss * Vipmax"2 / (2xTs));
% Diodes D1 and D2
ID12.RMS = sqrt (Dmax+ILm~2/3);
PD12 = 2 % (Vf % Dmax + Rf % IDI2.RMS) % ID12.RMS;
% Diodes D3 and D4
ILRMS = sqrt ((IL.max"2 + IL max*IL_min + IL_min"2)/3);



PD34 = (Vf + Rf % IL.LRMS) x IL_.RMS;

% Transformer: PT

% Capacitor

PC = RC * dIL.max"2 / 12;

% Inductor

PL = RL % IL_.RMS"2;

% Total loss

P loss = PQ + PD12 + PD34 + PT + PC + PL;
% Effeciency

eta = 1 — P_loss / Po.max;

ite = ite + 1;
rel_er = abs(l—eta/eta_b) % 100;

end

%%% Output inductor
dIL_max = Ts * Vomax x (1/eta — Dmin) / L;
IL_max = Jo.max + dIL_max/2;

%% Max output voltage ripple
dVo.max = dIL_max % (Ts/(8+*C) 4+ RC) / Vo.max;

%% Excel write

xcl_.v = [le3xKgfe, 100xeta, le3xBop, dIL_max, IL_max,
ILRMS, IT1 max, IT1RMS, 100%dVo max, N1, N2,
le6xLm, 1e3+RT1, 1e3xRT2, wirel, wire2, 100xKu, Dmax];

xlswrite (’ Transformer.xlsx ', xcl_v , "Range’,
[’C” num2str(core+1) ":T’ num2str(core+1)]);

end

core.v = [12; 16; 19; 22; 30; 40; 50; 60; 70];

xlswrite (’ Transformer.xlsx ', core_v , Range’, A2:A10");

Kgfe_v = [0.458; 0.842; 1.3; 1.8; 6.7; 11.8; 28.4;
36.4; 75.9]; % le—3 cm” beta
xlswrite (’ Transformer.xlsx ', Kgfe_v, ’Range’, "'B2:B10");
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table_title = {’Core EE’, 'Kgfe Geometric (le—3 cm”beta)’,
"Kgfe Simulation (le—3 cm”beta)’, 'Efficiency (%),
"Bop (mT)’, ’dIL max (A)’, ’IL max (A)’, 'IL RMS (A)’,
'IT1 max (A)’, 'IT1 RMS (A)’, ’dVo max (%)’, 'N1’,
'N2’, ’Lm (mu H)’, 'RTI (mOhm)’, 'RT2 (mOhm)’,
"Wire 1 (AWG) ', "Wire 2 (AWG)’, 'Ku (%)’, ’Dmax’};
t

xlswrite (’ Transformer.xlsx ' table_title ,’Range’,’Al1:T1");

A.2 Algoritmo de design do transformador

function [PT, IT1.max, ITl1.med, IT1.RMS, Lm, ILm, NI,
N2, Kgfe, Awl, Aw2, Bop, Ku, wirel, wire2, RT1, RT2]

= transformer_design (core, n, eta, Ts, Vo.max, Po_max,
IL_max, IL_min, Dmax)

%% Material F magnetic properties (Bsat = 470 mT)

beta = 2.68;

Kfe = 57.3; %W / (cm3 % T beta)

muF = 2.9723e-3; % H / m

%7% Transformer electrical properties
rho = 1.68e—6; % Ohm x* cm

ILm = 0.1 % IL.max / n; % A

Ku_ref = 0.3;

Ku = Ku_ref;

PT = 0.01 * Po.max; %W

%%% Electric variables
ITl.med = IL_min / n;
IT2. RMS = sqrt (Dmax(IL_max 2 + IL_max*IL_min + IL_min"2)/3);

lambl = n % Ts x Vomax / eta;

%7%% Transformer core geometrical properties (EE12 to EE70)
Acv = [0.14, 0.19, 0.23, 0.41, 1.09,

1.27, 2.26, 2.47, 3.24]; % cm2
Wav = [0.085, 0.19, 0.284, 0.196, 0.476,
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1.1, 1.78, 2.89, 6.75]; % cm2
MLTv = [2.28, 3.4, 3.69, 3.99, 6.6, 8.5, 10, 12.8, 14]; % cm
Im.v = [2.7, 3.45, 3.94, 3.96, 5.77, 7.7, 9.58, 11, 18]; % cm
Ac = Ac_v(core);
Wa = Wa_v(core );
MLT = MLT.v(core );

Im = Im_v(core);

%% Wire properties (AWGD to AWG2A)

wire.v = 0 : 1 : 44;

Awv = [534.8, 424.1, 336.3, 266.7, 211.5, 167.7, 133,
105.5, 83.67, 66.32, 52.41, 41.6, 33.08, 26.26, 20.02,
16.51, 13.07, 10.39, 8.228, 6.531, 5.188, 4.116, 3.243
2.508, 2.047, 1.623, 1.28, 1.021, 0.8046, 0.647, 0.5067,
0.4013, 0.3242. 0.2554, 0.2011, 0.1589, 0.1266, 0.1026,
0.08107, 0.06207, 0.04869, 0.03972, 0.03166, 0.02452,
0.0202] * le—3; % cm2

rw_v = [3.224, 4.065, 5.128, 6.463, 8.153, 10.28, 13, 16.3,
20.6, 26, 32.9, 41.37. 52.09, 69.64, 82.8, 104.3, 131.8,
165.8, 209.5, 263.9, 332.3, 418.9, 531.4, 666, 842.1,
1062, 1345, 1687.6, 2142.7, 2664.3, 3402.2, 4294.6,
5314.9, 6748.6, 8572.8, 10849, 13608, 16801, 21266,
27775, 35400, 43405, 54429, 70308, 85072] * le—6; % Ohm / cm

cw = length (wire_v );

%% Transformer design
re = 0.01; % relative error percent
ite_max = 50; % maximum iteration
rel_er = 1;
ite = 0;
while ((rel_er>re) && (ite<ite_max))
ILm_b = ILm;
PT b = PT;

IT1 max = IL.max / n + ILm;
IT1.RMS = sqrt(Dmax * (IT1.max 2 +
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IT1 max*IT1 med + IT1 med"2 + ILm"2) / 3);
I_.RMS_t1 = ITI.RMS + IT2.RMS / n;

Kgfe = 1e8 % rho * lambl1°2 x T_RMS_ t1°2 % Kfe " (2/beta)
/ (4 %= Ku x PT"(14+2/beta));

Bop = (1e8 % rho % lamb1°2 % I_.RMS_t1°2 = MLT / ...
(2 « Ku ¥ Wa * Ac"3 % lm % beta x Kfe)) = (1/(beta+2));

N1 = lambl / (2 * Bop % Ac) x led4;
NI = n % round(N1l/n);
N2 = N1 / n;

Awl = Ku_ref % Wa % ITI.RMS / (N1 % I_.RMS_tl);
posl = 1;
while ((Aw_v(posl)>Awl) && (posl<cw))
posl = posl + 1;
end

Awl = Aw._v(posl);

Aw2 = Ku_ref * Wa % IT2.RMS / (N1 % I_.RMS_tl);
pos2 = 1;
while ((Aw_v(pos2)>Aw2) && (pos2<cw))
pos2 = pos2 + 1;
end

Aw2 = Aw_v(pos2);

Ku = (N1xAwl + N2xAw2) / Wa;
PT = Kfe % Bop beta x Ac x Im + ...
rho * MLT % N1°2 %« I.RMS_t1"2 / (Wa % Ku);
Im = muF % N1"2 % Ac x le—2 / Im;
ILm = Ts * n * Vomax / (eta x Lm);

ite = ite + 1:
rel_er = max(abs([1—ILm/ILm b, 1-PT/PT.b])) x 100;
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ITl max = IL.max / n + ILm;
IT1.RMS = sqrt (Dmaxx(IT1_max 2 + IT1 max*IT1_med + ...
ITl-med"2 + ILm"2)/3);

wirel = wire_v (posl);

RT1 = rw_v(posl) *x N1 % MLT;

wire2 = wire_v(pos2);

RT2 = rw_v(pos2) * N2 x MLT;

A.3 Diagrama de Bode do filtro LC

close , clear, clc;
L = 100e—6; % H
Rl = 25e—3; % Ohm
C = 680e—6; % F
Rc = 21e—3; % Ohm

% Ressonance frequency

fr =1 / (2xpixsqrt (LxC)); % Hz

wr = 1 / sqrt (L«C); % rad/s

H_LCr_abs.r = 20 % logl0( sqrt( (1 + (RexCxwr)"2) /
((LxCxwr"2)"2 4+ (((RI+Rc)*C)"2 — 2xLxC)xwr"2 + 1) ) ); % dB

% Cutoff frequency

fc = sqrt((10°0.15 + 1) / (LxC)); % Hz

we = 2xpi % sqrt ((10°0.15 + 1) / (LxC)); % rad/s

H_LCr_abs_.c = 20 % loglO( sqrt( (1 4+ (RexCxwc) 2) /
((LxCxwc"2)"2 + (((RIHRc)*C) "2 — 2xL+xC)xwc"2 + 1) ) ); % dB

% Transfer functions

w= 100 : 0.1 : 1e5; % rad/s

H_LC_abs = 20 * logl0(1 ./ abs(l — LxCsxw."2)); % dB

H_LCr_abs = 20 % loglO( sqrt( (1 4+ (RexCxw)."2) ./
((LxCxw."2)."2 + (((RI4Rc)*C)"2 — 2«L«C)xw."2 + 1) ) ); % dB



w = loglO(w); % rad/s

% Plot
figure (1), set(gecf,’ color’,’w’);
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plot (w,H.LC_abs,’k’, w,H_LCr_abs,’r’), xlabel(’log(w) [rad/s]’);

ylabel (7|H(w)| [dB]’), title(’Bode diagram’), grid on;
legend ('LC filter >, ’LC filter with parasitic resistances ’);

A.4 Ponte de diodos e filtro capacitivo

close , clear, clc; format long;

% Initial data

f = 60; % mains frequency [Hz]

T=1/ f; % mains period [s]

w=2 % pi x f; % angular velocity [rad/s]

p = 0.85; % admissible input voltage drop

Po = 300; % max output power [W]

Vp = sqrt(2) % 100; % input peak voltage [V]

eff DC_.DC = 0.868576; % DC-DC convertor efficiency
Dmax = 0.366357; % max duty cicle

% Minimal bulk capacitance [F]
tmin = acos(—p) / w % [s]
C_Bulk_min = 2 % Po * tmin / (eff DC.DC % Vp"2 % (1 — p~2))

% Selected bulk capacitance [F]
C_Bulk = 1200e—6;

% New values

fun = @Q(p) C_Bulk * w x eff DC.DC % Vp"2 % (1 — p~"2)
— 2 % Po % acos(—p);

p = fsolve(fun,p) % input voltage drop

tmin = acos(-p) / w % [s]

% RMS charge current [A]
[_charge . RMS = C_Bulk * Vp x w x



sqrt (0.5 — p % sqrt(1-p"2) / (2 * w x (T/2 — tmin)))
% RMS discharge current [A]
[_discharge . RMS = 4.12;
% RMS bulk current [A]
[ Bulk_ RMS = sqrt ((tmin * I_discharge . RMS"2 + ...
(T/2 — tmin) * I_charge . RMS"2) / (T/2))
% Max bulk current [A]
[ Bulk_max = C_Bulk * Vp * w % sqrt(l1 — p~2)

% Bulk capacitor resistence [Ohm]
ESR = 60e—3; % 100Hz and 60 Celcius
% Bulk power dissipation [W]
PC_Bulk = ESR x [_Bulk_ RMS "2

% Diode Bridge max current [A]
[Tl max = 7.795981; % [A]
[.DB_max = I_Bulk_-max 4+ 7.78
% Diode Bridge RMS current [A]
[ DB.RMS = sqrt ((I.discharge. RMS "2 + I.T1 max x
[ Bulk_max % Dmax + I_.charge RMS"2) % (1 — 2xtmin/T))
% Diode Bridge power dissipation [W]
R.-DB_f = 10e—3; % [Ohm]
VDBf=1.1; % [V]
PDB = (R.DB.f x IDBRMS + V_DB_f) « I.DB.RMS

% Efficiency

P_loss. DC_.DC = Po % (1 — eff DC_.DC); % [W]
P_loss = P_loss.DC_.DC + PDB + PC_Bulk; % [W]
eff =1 — P_loss / Po

A.5 Projeto e simulacao do controlador

close , clear, clc; format long;

%7% System parameters

Lf = 100e—6; % [H] Inductor

RLf = 25e¢—3; % [Ohm| Inductor resistance
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Cf = 680e—6; % |
RCf = 21e—3; % |
Rl = 10; % [Ohm] Load resistance
Vi=179.6; % |

F] Capacitor

Ohm| Capacitor resistance

V] Mean input voltage

N = 1.5; % Transformer turns ratio

Dmax = 0.45; % Max duty cicle

%7%% Linear continuous—time model: x’

= [vC, iL]

A = [ —1/(Cf«(RI4RCH)), R1/(Cf+(RI+RCE));
“R1/(Lf*(RIHRCE)), —(RLERI*RCE/(RIHRCE)) /L] ;

B [0;  Vi/(NxLf)];

C = [RI/(RI4RCE), RI«RCf/(RI4+RCI)];
D 0;

sys = ss(A, B, C, D);

%%% Linear discrete —time model
Ts = le—5; % sample period [s]
sysd = c2d(sys, Ts, ’Tustin’);
Ad = sysd.a;
Bd = sysd.b;
Cd = sysd.c;

%7% Integral action augmented model:
Ad_aug = [Ad, [0;0]; Cd, 1];
Bd_.aug = [Bd; 0];

%% Optimal control — LQR

% Bryson rule

Ql = diag([30°(—2), 11.33°(—2), 0]);
Q2 = 0.45°(2);

% Pincer procedure

ts = 0.01; % settling time

alpha = 100" (Ts/ts );

K = dlqgr(alphaxAd_aug, alphaxBd_aug,

%%% Kalman Filter — LQG

x_aug’' = [vC, iL, w]

Ql, Q2);
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var_.v = (0.01)"2; % measurement noise variance
var_.xd = var_v:; % process noise variance

Rd = var_xd; % covariance matrix of process noise
Rv = var_v; % covariance matrix of measurement noise

[7, Le, 7] = kalman(sysd, Rd, Rv, 0);

Y%9% Simulation

qtz_in =5 / 2710; % measurement quantization interval
qtz_ctr =1 / 2°10; % control quantization interval
Sat_max = 5; % saturation max value

Sat_min = 0; % saturation min value

G=1/ (30 / Sat_max); % Resistive voltage divider gain
tf = 0.06; % [s] final time
t_step = Ts / 10; % [s] simulation step

sim (*Control_Simulink.slx ");

%7 Plot
figure (1), set(gef,’color’,’w’);
subplot (211), stairs (0:Ts:tf ,d,’k’), grid on;
title ("Forward Converter — Control Effort ’);
xlabel ("Time (s)’), ylabel(’Duty Cicle’), xlim ([0,tf]);
subplot (212), plot(t,r,’r’,t,vo,’k’), grid on, xlim([0,tf]);
title ('Forward Converter — Output’);
xlabel ("Time (s)’), ylabel(’Voltage [V]');
legend (’Reference ', "Load ”) ;

A.6 Bloco DigCtrl do Simulink

function [w, x, d] = fen(wb, xb, r, vo, Ad,
Bd, K, Le, Cd, Dmax)

% Plant output value correction

y =6 * vo;

% Integral action

w=wbh+y— r;

% Current Estimator — State update

x LQG = xb + Le % (y — Cdxxb);
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% Control effort
d =— K x [xLQG; w];
% PWM saturation
if d > Dmax
d = Dmax;
elseif d < 0
d = 0;
end
% Current Estimator — State extrapolation

x = Adxx LQG + Bdxd;

A.7 Simulacao do controlador com planta modificada

close , clear, clc; format long;

%7% System parameters

Lf = 100e—6; % [H] Inductor

RLf = 25e—3; % [Ohm] Inductor resistance
Cf = 680e—6; %

[
[F] Capacitor

RCf = 21e—3; % [Ohm| Capacitor resistance
[
[

Rl = 0.1; % [Ohm] Load resistance: 0.1 | 10 | 1000
Vi=179.6; % [V] Input voltage: 141.4 | 179.6 | 200
N=1.5; % Transformer turns ratio

Dmax = 0.45; % Max duty cicle

Ts = le—5; % [s] Sample period

%% Linear continuous—time model

A =] —1/(Cfx(RI+RCY)), R1/(Cfx(RI+RCYf) ) ;
—R1/(Lf*(RI4+RCf)), —(RLH#RI«RCf/(RI+RCf))/Lf];
[0 Vi/(NxLf)];

[R1/(RI4+RCf), RI«RCf/(RI+RCf)];

0;

o Qw
[

%% Microcontroller

Ad = [0.997804369618173, 0.014625348088769;
—0.099452367003629, 0.994686874295616];

Bd = [0.087557083891431; 11.941525420783089];



Cd = [0.995766824623838, 0.028197671115147];

K = [0.033293762099687, 0.032463881530606,
0.000230526126952];

Le = [0.349035208102762; 8.644382966325479];

% Simulation

var.v = (0.01)"2; % measurement noise variance

var_.xd = var_v; % process noise variance

qtz_in =5 / 2710; % measurement quantization interval
qtz_ctr =1 / 2°5; % control quantization interval
Sat_max = 5; % saturation max value

Sat_min = 0; % saturation min value

G=1/ (30 / Sat_max); % Resistive voltage divider gain
tf = 0.06; % [s] final time
t_step = Ts / 10; % [s] simulation step

sim (*Control_Simulink.slx ");

% Plot
figure (1), set(gef,’color’,’w’);
subplot (211), stairs (0:Ts:tf,d,’k’), grid on;
title ([ Forward Converter — Ideal Noise — Vi=’
num2str (Vi) 'V | Rload=" num2str(Rl) 'Ohm’]);
xlabel ("Time (s)’), ylabel(’Duty Cicle’), xlim ([0,tf]);
subplot (212), plot(t,r,’'r’,t,vo,’k’), grid on, xlim([0,tf]);
xlabel ("Time (s)’), ylabel(’Voltage [V]');
legend (’Reference ’, "Load ") ;

A.8 Bloco Controller do PSIM

// Input

double vo = 6 % in[0]; // adjusted plant output

double r = (1 — 0.00203) * in[1]; // virtual reference

double t = in[2]; // simulation time
|5 // x’ = [ve, il] state variables

double il = in [4]

double w = in [5

)

]
double ve = in [3
4
]

» /) xaug’ = [ve, il, w]

166



167

// Controller gain

double K[3] = {0.033293762099687, 0.032463881530606,
0.000230526126952};

// Observer gain

double Le[3] = {0.349035208102761, 8.644382966325313};

// Discrete plant

double Ad[2][2] = {{0.997804369618173, 0.014625348088769},
{—0.099452367003629, 0.994686874295616}};

double Bd[2] = {0.087557083891431, 11.941525420783089};

double Cd[2] = {0.995766824623838, 0.028197671115147};

double d = 0; // duty cicle = control effort

if (¢t > 0.01) {
// Integral action

W =W+ Vo — T;

// Current Estimator — State update:

// dx_hat = x_chk 4+ Le * (vo — Cdxx_chk)

ve = ve + Le[0] * (vo — Cd[0]*vce — Cd[1]*1il);
il = il 4+ Le[l] % (vo — Cd[0]*xvec — Cd[1]x1il);

// Control effort
d =— (K[0]*xve + K[1]*i]l + K[2]*w);

// PAWM saturation = natural anti—windup
if (d> 0.45) d = 0.45;
else if (d < 0) d = 0;

// Current Estimator — State extrapolation:
// dx_chk = Adxx_hat + Bdxd

ve = Ad[0][0]*xve + Ad[0][1]* il + Bd[0]xd;
il = Ad[1][0]*ve + Ad[1][1]*il 4+ Bd[1]xd;
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// Output

out [0] = d;
out [1] = ve;
out [2] = il;
out [3] = w;
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