
 

  

 

T
ítu

lo
 

N
o

m
e

 d
o

 A
u

to
r 

Este trabalho apresenta o projeto de um conversor 

CC-CC multiníveis e multipulsos unidirecional 

isolado em média frequência destinado a 

aplicações que utilizam ou podem se beneficiar de 

sistemas de transmissão e/ou distribuição em 

corrente contínua e que demandam potência na 

faixa de centenas de quilowatts a unidades de 

megawatts. O conversor CC-CC consiste de uma 

estrutura inversora do tipo NPC três níveis trifásico 

acoplado a um retificador 12 pulsos com saída série 

alimentado com correntes senoidais. São realizadas 

análises teóricas do comportamento estático e 

dinâmico do conversor com o objetivo de 

desenvolver uma metodologia de projeto do 

mesmo. Os resultados das análises matemáticas 

são validados através da construção de um 

protótipo em escala reduzida em laboratório.  
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RESUMO

Este trabalho apresenta o projeto de um conversor CC-CC multiníveis e mul-
tipulsos unidirecional isolado em média frequência destinado a aplicações que utili-
zam ou podem se beneficiar de sistemas de transmissão e/ou distribuição em corrente
contínua e que demandam potência na faixa de centenas de quilowatts a unidades
de megawatts. O conversor CC-CC consiste de uma estrutura inversora do tipo NPC
três níveis trifásico acoplado a um retificador 12 pulsos com saída série alimentado
com correntes senoidais, que apresenta uma característica interessante em relação
à redução do estresse de tensão nas isolações do transformador defasador devido à
limitação de 𝑑𝑣/𝑑𝑡. São realizadas análises teóricas do comportamento estático e di-
nâmico do conversor com o objetivo de desenvolver uma metodologia de projeto do
mesmo. A partir dessas análises desenvolve-se uma estratégia de controle digital da
tensão de saída atuando em cascata com o controle das correntes de entrada do retifi-
cador 12 pulsos, sendo este último implementado em coordenadas dq0. Os resultados
das análises matemáticas são validados através da construção de um protótipo em
escala reduzida em laboratório. Os resultados obtidos mostram que o conversor opera
de maneira coerente em relação às análises teóricas realizadas.

Palavras-chaves: retificador multipulsos, fonte de corrente, CC-CC, média frequência.





ABSTRACT

This work presents the design of a DC-DC multilevel and multipulse unidirec-
tional medium frequency isolated converter that is suitable to applications that use or
can benefit from direct current transmission or distribution systems and that require
power in the range of hundreds of kilowatts to units of megawatts. The converter con-
sists of an NPC three level three phase inverter structure coupled to a 12 pulse rectifier
with series output fed with sinusoidal currents, which presents an interesting character-
istic as regards the voltage stress reduction on the shifting transformer isolations due to
the 𝑑𝑣/𝑑𝑡 limitation. Theoretical analyzes are made as regards the static and dynamic
behavior of the proposed converter with the objective of developing a project metodol-
ogy for it. From these analyzes a digital control strategy of the output voltage acting in
cascade with the 12 pulse rectifier input currents control, which is implemented in dq0
coordinates, is developed. The mathematical analyzes results are validated through the
construction of a small scale prototype in laboratory. The obtained results show that the
converter oparetes accordingly to the theoretical analysis that were made.

Key-words: multipulse rectifiers, current source, DC-DC, medium frequency.
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cadoras

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑆14<𝑇𝑠>
Potência instantânea dissipada por condução pelos interruptores 𝑆1𝑥 e

𝑆4𝑥

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑆14 Potência média dissipada por condução pelos interruptores 𝑆1𝑥 e 𝑆4𝑥

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑆23<𝑇𝑠>
Potência instantânea dissipada por condução pelos interruptores 𝑆2𝑥 e

𝑆3𝑥

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑆23 Potência média dissipada por condução pelos interruptores 𝑆2𝑥 e 𝑆3𝑥

𝑃𝑡_𝑠𝑐 Potência total dissipada pelos semicondutores

𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝐷𝑔12 Potência média total dissipada pelos diodos 𝐷𝑔1𝑥 e 𝐷𝑔2𝑥



𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝐷𝑔1234 Potência média total dissipada pelos diodos em anti-paralelo com os

interruptores

𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝑆14 Potência média total dissipada pelos interruptores 𝑆1𝑥 e 𝑆4𝑥

𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝑆23 Potência média total dissipada pelos interruptores 𝑆2𝑥 e 𝑆3𝑥

𝑃𝑜, 𝑃𝑖 Potências de saída e de entrada

𝑄𝑐 Carga elétrica transferida para o capacitor de saída durante 𝑡𝑐

𝑅𝑏1 Resistência equivalente ao retificador 12 pulsos alimentado em corrente

𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎 Resistência de carga equivalente

𝑅𝑐𝑑_𝐷𝑟𝑒𝑡 Resistência térmica de cápsula-dissipador dos diodos das pontes retifi-

cadoras

𝑅𝑐𝑑_𝐼𝐺𝐵𝑇 Resistência térmica de cápsula-dissipador dos IGBT’s

𝑅𝑑𝑎_𝑛𝑝𝑐 Resistência térmica do dissipador dos módulos do NPC

𝑅𝑑𝑎_𝑟𝑒𝑡 Resistência térmica do dissipador dos módulos dos retificadores

𝑅𝑑𝑝_𝑎, 𝑅𝑑𝑝_𝑏, 𝑅𝑑𝑝_𝑐 Resistências dos enrolamentos do primário do transformador

𝑅𝑑𝑌 , 𝑅𝑑Δ Resistências dos enrolamentos dos secundários do transformador

𝑅𝑗𝑐_𝐷𝑟𝑒𝑡 Resistência térmica de junção-cápsula dos diodos das pontes retificado-

ras

𝑅𝑗𝑐_𝐼𝐺𝐵𝑇 Resistência térmica de junção-cápsula dos IGBT’s

𝑅𝑗𝑐_𝐼𝐺𝐵𝑇𝑑 Resistência térmica de junção-cápsula dos diodos em anti-paralelo com

os IGBT’s

𝑟𝑥 Resistência total equivalente no primário do transformador

𝑅𝑆𝐸 Resistência série equivalente

𝑅𝑆𝐸𝑖𝑛 RSE dos capacitores de entrada

𝑆 Símbolo dos interruptores

𝑆𝑖𝑛 Potência aparente consumida pelo NPC trifásico

𝑇𝑑𝑞0 Transformada de Park

𝑇−1
𝑑𝑞0 Transformada inversa de Park



𝑡𝑟𝑟 Tempo de recuperação reversa

𝑇𝑎 Temperatura ambiente

𝑡𝑐 Tempo de carga do capacitor de saída

𝑇𝑐 Temperatura da cápsula

𝑇𝑑 Temperatura do dissipador

𝑇𝑗 Temperatura de junção dos semicondutores

𝑇𝑜 Período relativo à frequência fundamental

𝑇𝑠 Período relativo à frequência de chaveamento

𝑉𝑎Δ, 𝑉𝑏Δ, 𝑉𝑐Δ Potencial elétrico das fases do secundário ∆

𝑣𝑎𝑏Δ, 𝑣𝑏𝑐Δ, 𝑣𝑐𝑎Δ Tensões do secundário ∆ do transformador

𝑣′𝑎𝑏Δ, 𝑣′𝑐𝑎Δ Tensões no secundário ∆ considerando a queda de tensão nas indutân-

cias de dispersão

𝑣𝑎𝑏𝑃 , 𝑣𝑏𝑐𝑃 , 𝑣𝑐𝑎𝑃 Tensões de linha do primário do transformador

𝑣𝑎𝑏𝑌 , 𝑣𝑏𝑐𝑌 , 𝑣𝑐𝑎𝑌 Tensões de linha do secundário Y do transformador

𝑉𝐴𝐷 Excursão máxima de tensão na entrada do conversor analógico-digital

𝑣𝑎𝑁𝑃 , 𝑣𝑏𝑁𝑃 , 𝑣𝑐𝑁𝑃 Tensões de fase do primário do transformador em relação ao ponto

N

𝑣𝑎𝑛𝑌 , 𝑣𝑏𝑛𝑌 , 𝑣𝑐𝑛𝑌 Tensões de fase do secundário Y do transformador em relação ao

ponto n

𝑣′𝑎𝑛𝑌 , 𝑣′𝑐𝑛𝑌 Tensões de fase no secundário Y considerando a queda de tensão nas

indutâncias de dispersão

𝑣𝑎𝑜, 𝑣𝑏𝑜, 𝑣𝑐𝑜 Tensões de saída das fases do NPC em relação ao ponto o

𝑉𝑎𝑌 , 𝑉𝑏𝑌 , 𝑉𝑐𝑌 Potencial elétrico das fases do secundário Y

𝑣𝑐𝑚 Tensão de modo comum

𝑉𝐷1234𝑚𝑎𝑥
Tensão máxima de bloqueio diodos em anti-paralelo com os interruptores

𝑆1𝑥, 𝑆2𝑥,𝑆3𝑥 e 𝑆4𝑥

𝑉𝐷𝑟𝑒𝑡𝑚𝑎𝑥
Tensão máxima de bloqueio dos diodos das pontes retificadoras

𝑣𝐷1Δ, 𝑣𝐷4Δ Tensões nos diodos 𝐷1Δ e 𝐷4Δ



𝑉𝐷𝑔12𝑚𝑎𝑥
Tensão máxima de bloqueio dos diodos 𝐷𝑔1𝑥 e 𝐷𝑔2𝑥

𝑣𝐿𝑎, 𝑣𝐿𝑏, 𝑣𝐿𝑐 Tensão sobre os indutores

𝑣𝑙𝑎𝑌 , 𝑣𝑙𝑐𝑌 Tensões nas indutâncias de dispersão do secundário Y

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 , 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 , 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐 Moduladoras

ˆ𝑣𝑚𝑜𝑑𝑜 Perturbação na variável 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑜

𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜 Valor médio adicionado às moduladoras

𝑉𝑚𝑜𝑑 Amplitude das moduladoras

𝑉𝑛𝑜𝑚 Tensão nominal do transformador

𝑣𝑜Δ Tensão de saída do retificador 6 pulsos do secundário ∆

𝑣𝑜𝑌 Tensão de saída do retificador 6 pulsos do secundário Y

𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝑈 , 𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝐿 Portadoras triangulares superior e inferior

𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡 Amplitude da portadora superior

𝑉𝑆14𝑚𝑎𝑥
Tensão máxima de bloqueio dos interruptores 𝑆1𝑥 e 𝑆4𝑥

𝑉𝑆23𝑚𝑎𝑥
Tensão máxima de bloqueio dos interruptores 𝑆2𝑥 e 𝑆3𝑥

𝑣𝑥𝑜<𝑇𝑠>
Valor médio dentro de 𝑇𝑠 das tensões geradas pelo NPC

𝑣𝐿 Fasor da tensão aplicada sobre o indutor L

𝑉𝑁 Potencial elétrico do ponto médio do primário do transformador

𝑉𝑛 Potencial elétrico do ponto médio do secundário Y do transformador

𝑣𝑜 Perturbação na tensão 𝑣𝑜

𝑣𝑜 Tensão de saída do conversor

𝑉𝑜 Tensão média de saída do conversor

𝑉𝑝 Amplitude do componente fundamental das tensões de fase geradas

pelo inversor

𝑉 𝑐𝑐+, 𝑉 𝑐𝑐− Tensão dos capacitores do barramento de entrada em relação ao ponto

médio

∆𝑖 Ondulação das correntes do primário



∆𝑖𝐿𝑠 Máxima variação de corrente nos indutores obtido de forma simulada

∆𝑖𝐿𝑡 Máxima variação de corrente nos indutores obtido de forma teórica

∆𝑖𝑚𝑎𝑥 Máxima variação das correntes nos indutores

∆𝑖𝑥𝑦 Variação da corrente no indutor da fase x na etapa y

∆𝑖𝑥𝑦 Variação da corrente no indutor da fase x na etapa y normalizada

∆𝑖𝑥𝑦_𝑚𝑎𝑥 Maior valor de ∆𝑖𝑥𝑦

∆𝑖𝑜 Variação da corrente de saída

∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥 Máxima variação da corrente de saída normalizada

∆𝑡𝑦 Duração da etapa y

∆𝑣𝐶𝑜 Variação de tensão no capacitor de saída

∆𝑣𝑅𝑆𝐸 Variação da tensão na RSE

∆𝑣𝑜 Variação da tensão de saída

𝛿 Ângulo de defasagem entre 𝑖𝑥𝑌 e 𝑖𝑥Δ

𝜀 Perturbação na variável 𝜀

𝜀 Diferença de tensão entre os capacitores superior e inferior do barra-

mento de entrada

𝜂 Rendimento

𝜃 Ângulo equivalente a 𝜔𝑜𝑡

𝜑 Ângulo de defasagem entre as tensões de fase do inversor e suas res-

pectivas correntes

𝜑𝑚𝑎𝑥 Máximo ângulo de defasagem entre 𝑣𝑥𝑜 e 𝑖𝑥

𝜔𝑜 Frequência do componente fundamental em rad/s

𝜔𝑠 Frequência de chaveamento em rad/s
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1 INTRODUÇÃO

1.1 Contextualização e motivação

O crescente desenvolvimento e aperfeiçoamento de semicondutores baseados na

tecnologia de Carbeto de Silício (SiC) tem proporcionado o surgimento, ainda que majo-

ritariamente no âmbito de pesquisa, de IGBTs e MOSFETs com capacidade de suportar

elevados níveis de tensão de bloqueio, com os IGBTs variando de 12 kV a aproximada-

mente 27 kV e os MOSFETs de 3 kV a 15 kV (WANG, 2015; JOHANNESSON, 2016).

Apesar dos interruptores de SiC para alta tensão ainda não apresentarem capaci-

dade de condução de correntes médias muito elevadas (tendem a variar entre 10 A e 25

A para os MOSFETs e entre 20 A e 40 A para os IGBTs (WANG, 2015)) e terem algumas

limitações em relação à frequência de chaveamento devido à alta quantidade de energia

armazenada na capacitância de saída dos mesmos (WANG, 2015; KADAVELUGU, 2014;

WANG, 2012), estes componentes apresentam potencial para substituir transistores de si-

lício convencionais de forma eficiente para algumas aplicações que demandam alta tensão

de bloqueio e alta potência, já que podem ser associados em módulos, reduzindo a neces-

sidade de utilização de conversores multiníveis com elevado número de níveis, que tendem

a ser complexos em termos de funcionamento e a ter um elevado número de componentes.

Dentro desse contexto de desenvolvimento de tecnologias de interruptores para

elevadas tensões e potências, paralelamente, tem-se expandido a possibilidade de explo-

ração dos benefícios de sistemas de transmissão e distribuição de energia em corrente

contínua (CC) em alta e média tensões para algumas aplicações específicas. Essa expan-

são decorre, em termos gerais, do crescimento da geração de energia a partir de fontes

renováveis de forma concentrada e/ou distribuída, do aumento contínuo de cargas eletrô-

nicas que naturalmente demandam alimentação em corrente contínua e a elevação do uso

de energia elétrica em sistemas remotos, ou seja, que atuam com diferentes níveis de ten-

são e a longas distâncias em relação às suas fontes de energia (SHI; LI, 2017; MA, 2016;

OÑEDERRA, 2013; REED, 2012; FAIRLEY, 2012).

Tratando especificamente de sistemas remotos, um nicho de aplicação interessante

para sistemas de transmissão e distribuição CC é a indústria de extração de gás e petró-

leo. A Figura 1 mostra uma possível configuração do sistema de alimentação das cargas

motrizes localizadas no leito do oceano necessárias para a extração da matéria prima. Es-

sas cargas podem consumir de centenas de kW a dezenas de MW e podem se situar a

dezenas de quilômetros dos geradores instalados nas plataformas flutuantes ou a cente-

nas de quilômetros de subestações localizadas no continente. Desta forma, comparando

com a transmissão/distribuição em CA em 50/60 Hz, a utilização de transmissão/distri-
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buição em CC tende a diminuir a limitação do fluxo de potência no sistema através da

redução considerável da potência reativa que é consumida pelas capacitâncias dos cabos

de alimentação dispostos abaixo da superfície do oceano (LAMBERT, 2015; THIBAUT;

LEFORGEAIS, 2015; ZHANG, 2010).

Figura 1: Possível configuração do sistema de alimentação de cargas para extração de óleo e gás
em plataformas remotas

CA-CC

CC-CA

Carga

CC-CC

Plataforma

Oceano

Solo

CC-CA

Carga

Grupo

Gerador

Transformador

baixa frequência

Fonte: produção do próprio autor

Apesar das vantagens citadas, um dos maiores desafios de implementação de um

sistema elétrico CC é fazer a adequação dos níveis de tensão de forma que a transmis-

são/distribuição tenha alto rendimento, seja segura e seja feita através de condutores com

seção transversal não muito elevada, devido ao custo da logística de instalação. Ao mesmo

tempo, os inversores das cargas devem ser alimentados com tensão adequada, que nor-

malmente é menor do que a tensão de transmissão/distribuição. É nesse escopo que o

conversor CC-CC destacado na Figura 1 é inserido.

Algumas soluções de conversores CC-CC baseadas no conversor modular multiní-

vel (MMC) adequadas para a aplicação em questão são propostas por (KENZELMANN,

2015; LAMBERT, 2015). Um dos conversores é bidirecional e o outro unidirecional, sendo

que ambos operam como conversores de dois estágios (estrutura CC-CA conectada a uma

estrutura CA-CC) isolados através de um transformador projetado para trabalhar em média

frequência (200 Hz a 2 kHz). No entanto, devido às características de modularidade e com-

plexidade do MMC, ambos os conversores tendem a ser mais adequados para sistemas

onde as cargas se situam a uma longa distância dos geradores (centenas de kilômetros),

quando é necessária elevada tensão de transmissão (até algumas centenas de quilovolts)

para garantir baixas perdas nos condutores.
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Considerando cenários onde as cargas ficam dispostas a uma média distância dos

geradores (até 50 km), a tensão de transmissão/distribuição não precisa ser tão elevada

(dezenas de quilovolts), abrindo espaço para a utilização de conversores CC-CC que usam

estruturas mais simples do que o MMC no estágio CC-CA. Exemplos dessas estruturas são

o conversor com ponto neutro grampeado de três níveis trifásico (NPC), o inversor trifásico

com módulos monofásicos em cascata, o inversor com capacitores de grampeamento e o

inversor ANPC.

Com relação à bidirecionalidade do conversor CC-CC, entende-se que os gerado-

res e as cargas utilizadas na indústria de extração de petróleo e gás não necessitam de

inversão de fluxo de potência, de forma que a utilização de conversores unidirecionais se

torna interessante, já que estes apresentam estruturas mais simples e robustas por não

precisarem de complexa controlabilidade e reduzirem o risco de curto circuito (LAMBERT,

2017; SOUSA; HELDWEIN, 2013).

Outra questão importante é a frequência de operação do transformador que isola os

dois estágios do conversor CC-CC. A presença do transformador na estrutura na maioria

das vezes é necessária por questões de segurança, no entanto, considerando aplicações

de alta potência (centenas de quilowatts a unidades de megawatts), o elemento magnético

pode ser muito volumoso caso opere com frequências baixas (50/60 Hz) ou ter elevadas

perdas, problemas de isolamento, de resfriamento e com elementos parasitas caso opere

com frequências altas (acima de 2 kHz) (HUANG, 2017; SHE, 2013; BAHMANI, 2017).

Desta forma, pode ser interessante operar o transformador com média frequência para

encontrar um ponto de equilíbrio entre volume, vida útil, robustez e eficiência de operação.

(LAMBERT, 2017) define o retificador multipulsos unidirecional alimentado com cor-

rentes senoidais em média frequência como estágio retificador para conversores CC-CC

de média e alta tensão para elevada potência. Além das vantagens já citadas em relação à

unidirecionalidade e à média frequência, a alimentação com correntes senoidais proporci-

ona reduzida quantidade de variações de tensão sobre os enrolamentos do transformador

do sistema CA-CC, o que é uma característica interessante, já que que transformadores

dedicados a operarem em média e alta tensão tendem a ter capacitâncias parasitas con-

sideráveis na sua estrutura (TRIPATHI, 2015). Logo, este tipo de estrutura retificadora se

torna relevante para o escopo deste trabalho.

As características de operação em média tensão, unidirecionalidade e isolação gal-

vânica em média frequência, que são interessantes para a utilização em plataformas de

extração de petróleo e gás, podem ser estendidas para outros nichos de aplicação como:

integração de fazendas de painéis fotovoltaicos com redes de distribuição CA através de in-

versor centralizado e adequação de níveis de tensão em sistemas elétricos de distribuição

CC utilizados em embarcações e sistemas de tração ferroviária.
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Com o objetivo de elevar a eficiência de sistemas de conexão de fazendas de pai-

néis fotovoltaicos com redes de distribuição CA a partir do melhor rastreamento da máxima

potência dos painéis, alguns sistemas de conversão de energia para fazendas solares com

inversores descentralizados são apresentados na literatura (FOUREAUX, 2014; VILLA-

NUEVA, 2009). No entanto, o uso de inversores descentralizados eleva a quantidade de

conversores no sistema em relação à estratégia com um inversor centralizado, tendendo a

aumentar as perdas de conversão de energia e o custo total do sistema. Sendo assim, para

tentar atingir um melhor balanço entre custo e aproveitamento energético pode-se utilizar

um sistema configurado de acordo com o diagrama de blocos mostrado na Figura 2, onde

o conversor CC-CC elevador de tensão de alta potência faz a integração entre as saídas

dos conversores que realizam o rastreamento da máxima potência dos painéis e o inversor

conectado à rede de distribuição CA.

Figura 2: Possível configuração de arranjo de painéis fotovoltaicos utilizando o conversor CC-CC
isolado em média frequência
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Em relação aos sistemas elétricos aplicados em embarcações e tração ferroviária,

a utilização de distribuição de energia em corrente alternada com frequência de 50 Hz,

60 Hz ou 16,7 Hz (frequência utilizada em tração ferroviária) demanda o uso de transfor-

madores muito volumosos e pesados para adequar a tensão de distribuição à tensão de

alimentação das cargas, que podem ser conversores utilizados para alimentação dos mo-

tores de propulsão, sensores de alta potência, sistemas de posicionamento, entre outras

(AGAMY, 2017; DUJIC, 2013; HOFFMANN; PIEPENBREIER, 2010). Como economia de

espaço e redução de peso são fatores importantes para essas aplicações, a utilização de

um sistema elétrico de distribuição CC em média tensão se torna interessante, já que a

adequação dos níveis de tensão entre distribuição e carga pode ser feita por um conversor
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CC-CC de alta potência isolado em média frequência, proporcionando redução de volume

dos elementos magnéticos.

1.2 Objetivos do trabalho

Considerando a contextualização desenvolvida, assume-se como principal objetivo

deste trabalho propor e analisar um conversor CC-CC unidirecional composto por um está-

gio inversor e um retificador conectados através de um transformador que opera em média

frequência. Entende-se que o conversor CC-CC possa ser utilizado em aplicações em mé-

dia tensão e alta potência onde não seja exigida a reversibilidade do fluxo de potência.

São consideradas contribuições deste trabalho:

∙ proposta de um conversor CC-CC multinível e multipulsos unidirecional isolado em

média frequência e modulado por largura de pulso;

∙ análise do retificador 12 pulsos alimentado com correntes senoidais utilizado no es-

tágio retificador do conversor CC-CC;

∙ caracterização e análise estática do conversor;

∙ obtenção de modelos matemáticos que caracterizam o comportamento dinâmico do

conversor;

∙ implementação de controle digital da tensão de saída a partir do controle em cascata

das correntes de entrada do retificador 12 pulsos, cuja atuação é feita em coordena-

das dq0;

∙ comprovação do funcionamento do retificador 12 pulsos série alimentado em cor-

rente quando apenas um capacitor é conectado na saída da topologia.

1.3 Organização do trabalho

Este trabalho está dividido em 6 capítulos ao longo dos quais é feito o estudo de

uma topologia de conversor CC-CC multinível e multipulsos unidirecional isolado em média

frequência e modulado por largura de pulso, sendo que no Capítulo 1 é feita a contextuali-

zação do tema abordado no trabalho e a definição dos objetivos do mesmo.

No Capítulo 2 primeiramente é realizada uma análise individual das estruturas in-

versora e retificadora utilizadas no conversor CC-CC proposto. Posteriormente é feito um

estudo estático da topologia proposta como um todo, de forma que um embasamento teó-

rico sobre a mesma é criado para permitir o desenvolvimento de uma metodologia de

projeto do conversor.
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No Capítulo 3 é apresentada a metodologia de projeto do conversor CC-CC, cuja

aplicação é feita para a implementação de um protótipo de 5 kW, enquanto que no Capítulo

4 são obtidos e validados via simulação os modelos matemáticos de alguns comportamen-

tos dinâmicos do conversor. Ainda neste capítulo mostra-se o projeto dos controladores

digitais utilizados no controle do protótipo.

O Capítulo 5 é composto pelos resultados experimentais obtidos a partir do pro-

tótipo de 5 kW do conversor proposto, que servem como validação das análises teóricas

apresentadas no Capítulo 2. Por fim, no Capítulo 6 é feita uma conclusão geral do trabalho,

onde os objetivos do trabalho são retomados e relacionados com os resultados teóricos e

experimentais obtidos.
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2 CONVERSOR CC-CC ISOLADO EM MÉDIA FREQUÊN-

CIA BASEADO EM RETIFICADOR MULTIPULSOS CON-

TROLADO EM CORRENTE

Neste capítulo são feitas a apresentação e a análise do conversor CC-CC isolado

em média frequência baseado em retificador multipulsos controlado em corrente. Parte-se

do estudo da topologia inversora multinível que compõe o estágio de entrada da estru-

tura e, posteriormente, analisa-se a topologia retificadora isolada em média frequência que

forma o estágio de saída do sistema, criando o embasamento necessário para a realização

da análise estática do conversor CC-CC. Por fim, é feito um estudo da influência das indu-

tâncias de dispersão na tensão de bloqueio dos semicondutores da topologia retificadora.

2.1 Inversor NPC três níveis trifásico

O inversor com ponto neutro grampeado (NPC - Neutral Point Clamped) três níveis

trifásico, apresentado em (NABAE, 1981; BAKER, 1978), é uma topologia muito utilizada

no acionamento de motores de alta potência aplicados nas indústrias de óleo e gás, me-

talmecânica, química, de mineração, entre outras, e nas áreas de transporte marítimo e

ferroviário (KLUG; KLAASSEN, 2005). Sua configuração back-to-back também tem sido

utilizada em aplicações que exigem o fluxo de potência tanto do gerador para a carga

quanto da carga para o gerador, como os conversores utilizados para fazer a interface

entre geradores eólicos e a rede elétrica (PORTILLO, 2006). Além disso, o inversor NPC

também é encontrado em compensadores estáticos de reativos e filtros ativos (CELANO-

VIC; BOROYEVICH, 2000), sendo aplicados principalmente na faixa de tensão entre 2,3

kV a 4,16 kV (RODRIGUEZ, 2010).

Da maneira como está apresentada na Figura 3, onde E é a tensão total do barra-

mento CC, a topologia é capaz de sintetizar uma tensão de fase com três níveis (E/2, 0 e -E/2)

em relação ao ponto o e uma tensão de linha com cinco níveis (E, E/2, 0, -E/2 e -E), sendo

que, para a obtenção do nível zero de tensão é necessário que os capacitores do barra-

mento CC estejam conectados em série (cada um carregado com metade da tensão total

do barramento) para que o ponto o seja formado.

As vantagens do conversor três níveis em relação ao conversor dois níveis é que o

primeiro possibilita a redução da tensão de bloqueio dos interruptores, permitindo a utili-

zação de semicondutores mais rápidos ou o processamento de uma maior quantidade de

potência através do aumento da tensão do barramento de entrada (NOVAES, 2000). Além

disso, o conteúdo harmônico da tensão três níveis gerada é menor do que a de dois níveis,
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o que ajuda na redução do volume do filtro de saída.

Figura 3: Inversor NPC três níveis trifásico alimentando uma carga a três fios
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Em relação às topologias com capacitores de grampeamento e ponte completa em

cascata, que também podem operar como inversores três níveis, o inversor NPC apresenta

um estrutura e uma complexidade de implementação mais simples, não necessitando de

capacitores adicionais para grampeamento e de fontes de tensão isoladas no barramento

CC de entrada. Em contrapartida, sua modularidade é menor e o NPC exige o controle

da tensão dos capacitores que dividem o barramento CC (FRANQUELO, 2008), já que

estas tensões tendem a se desequilibrar devido às assimetrias naturais existentes nos

componentes físicos e nos sinais de comando enviados aos interruptores.

Neste trabalho não é realizada a comparação entre a estrutura trifásica e mono-

fásica do NPC devido ao fato de que o conversor CC-CC é voltado para aplicações que

demandam potências elevadas, tornando o uso de topologias inversoras monofásicas in-

viável.

Cada uma das três fases (x = a,b,c) do inversor é formada por quatro interruptores

(𝑆1𝑥, 𝑆2𝑥, 𝑆3𝑥, 𝑆4𝑥) e dois diodos (𝐷𝑔1𝑥, 𝐷𝑔2𝑥), que são denominados diodos de grampea-

mento. Estes conectam o ponto médio do barramento CC (ponto o) da topologia ao ponto

comum entre dois interruptores (entre 𝑆1𝑥 e 𝑆2𝑥 na parte superior do braço e entre 𝑆3𝑥 e

𝑆4𝑥 na parte inferior). Os estados de comutação do inversor NPC (de forma independente

do sentido da corrente de carga) são apresentados na Tabela 1, onde 1 significa interrup-

tor em condução e 0 interruptor bloqueado. Os interruptores 𝑆1𝑥 e 𝑆3𝑥 atuam de forma
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complementar entre si, assim como os interruptores 𝑆2𝑥 e 𝑆4𝑥, evitando curto-circuitos e

indeterminações. É importante notar que existe apenas uma maneira de sintetizar cada

um dos três níveis da tensão de fase, ou seja, não há estados redundantes para a geração

das tensões de fase, apenas para as tensões de linha.

Tabela 1: Estados de comutação por fase do conversor NPC três níveis (independente do sentido
da corrente da carga)

Estados de comutação Tensão

𝑆1𝑥 𝑆2𝑥 𝑆3𝑥 𝑆4𝑥 de saída 𝑣𝑥𝑜

1 1 0 0 E /2

0 1 1 0 0

0 0 1 1 -E /2

Fonte: produção do próprio autor

Analisando os estados de comutação de uma fase, percebe-se que quando as ten-

sões E/2 ou -E/2 são geradas entre uma fase x e o ponto o existem dois interruptores em

série bloqueados suportando a tensão total do barramento. Idealmente, considerando que

os interruptores são exatamente iguais, assim como suas comutações, tem-se que cada

um deles é submetido à metade da tensão do barramento (E/2), que é uma característica

positiva da estrutura. No entanto, na prática essa igualdade não existe e um interruptor

pode ficar sujeito a uma tensão de bloqueio maior do que o outro durante um determinado

intervalo de tempo. Como foi dito anteriormente, os braços do NPC apresentam dois di-

odos, denominados diodos de grampeamento, que conectam o ponto o ao ponto comum

entre dois interruptores. Caso a tensão sobre os interruptores 𝑆1𝑥 ou 𝑆4𝑥 tendam a ficar

maiores do que as tensões sobre 𝑆2𝑥 ou 𝑆3𝑥, respectivamente, esses diodos entram em

condução, garantindo uma máxima tensão de bloqueio de E/2 sobre os interruptores 𝑆1𝑥

ou 𝑆4𝑥. No entanto, essa estrutura não proporciona a mesma funcionalidade caso a tensão

sobre os interruptores 𝑆2𝑥 ou 𝑆3𝑥 tendam a ficar maior do que a tensão sobre os interrup-

tores 𝑆1𝑥 ou 𝑆4𝑥, respectivamente. Logo, 𝑆2𝑥 ou 𝑆3𝑥 poderão ficar sujeitos a tensões de

bloqueio maiores que E /2 devido a indutâncias parasitas e/ou diferenças intrínsecas entre

os interruptores do braço.

Para reduzir as sobretensões citadas anteriormente é necessário que a disposição

física dos componentes que formam a estrutura do NPC no layout eletromecânico seja feita

com cuidado, de forma que os interruptores fiquem o mais próximo e equidistante possível

entre si para evitar indutâncias parasitas de trilhas em níveis problemáticos. Além disso,

recomenda-se o uso de capacitores de desacoplamento conectados entre o ponto Vcc+

e o ponto o, entre o ponto Vcc- e o ponto o e entre o ponto Vcc+ e o ponto Vcc-, o mais

próximo possível dos semicondutores, para filtrar as correntes de elevada frequência que
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podem provocar sobretensões elevadas sobre os mesmos caso circulem pelas indutâncias

parasitas do circuito.

2.1.1 Estados de operação

Nesta seção tem-se como objetivo apresentar os possíveis estados de operação

do inversor NPC três níveis trifásico baseando-se na Tabela 1. Para simplificar a análise,

a mesma é realizada apenas para um dos braços do inversor, sendo que os resultados

obtidos podem ser aplicados para os outros dois braços. Além disso, considera-se fontes

de tensão no lugar dos capacitores do barramento de entrada, semicondutores ideais e

unidirecionais e uma carga do tipo fonte de corrente que pode ser considerada constante

dentro de um período de chaveamento. A Figura 4 mostra a estrutura considerada para o

estudo.

Figura 4: Braço do NPC considerado para o estudo
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Inicialmente considera-se a corrente de carga positiva em relação ao referencial

adotado na Figura 4 (𝐼𝐶𝑎𝑟𝑔𝑎 > 0).

∙ 𝑆1 = 𝑆2 = 1 e 𝑆3 = 𝑆4 = 0

Neste estado de operação aplica-se a tensão E /2 com polaridade positiva sobre a

carga, sendo que a corrente da mesma circula pelos interruptores 𝑆1 e 𝑆2, como mos-

tra a Figura 5. Desta forma tem-se tensão e corrente positivas na saída do inversor,

caracterizando transferência de energia do barramento CC para a carga.

∙ 𝑆2 = 𝑆3 = 1 e 𝑆1 = 𝑆4 = 0
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Figura 5: Estado de operação 1
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Neste estado de operação aplica-se a tensão nula sobre a carga, sendo que a cor-

rente da mesma circula pelo diodo de grampeamento 𝐷𝑔1 e pelo interruptor 𝑆2, como

mostra a Figura 6. Neste estado não há transferência de energia entre barramento

CC e carga, caracterizando-se uma etapa de roda livre.

Figura 6: Estado de operação 2
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∙ 𝑆1 = 𝑆2 = 0 e 𝑆3 = 𝑆4 = 1
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Neste estado de operação aplica-se a tensão E /2 com polaridade negativa sobre

a carga, sendo que a corrente da mesma circula pelos interruptores 𝐷3 e 𝐷4, que

estão em anti-paralelo com os interruptores 𝑆3 e 𝑆4, como mostra a Figura 7. Desta

forma tem-se tensão negativa e corrente positiva na saída do inversor, caracterizando

transferência de energia da carga para o barramento CC.

Figura 7: Estado de operação 3
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Agora é apresentada a análise dos estados de operação do NPC com a corrente

de carga negativa em relação ao referencial adotado na Figura 4 (𝐼𝐶𝑎𝑟𝑔𝑎 < 0).

∙ 𝑆1 = 𝑆2 = 1 e 𝑆3 = 𝑆4 = 0

Neste estado de operação aplica-se a tensão E /2 com polaridade positiva sobre a

carga, sendo que a corrente da mesma circula pelos diodos 𝐷1 e 𝐷2, que estão

em anti-paralelo com os interruptores 𝑆1 e 𝑆2, como mostra a Figura 8. Desta forma

tem-se tensão positiva e corrente negativa na saída do inversor, caracterizando trans-

ferência de energia da carga para o barramento CC.

∙ 𝑆2 = 𝑆3 = 1 e 𝑆1 = 𝑆4 = 0

Neste estado de operação aplica-se a tensão nula sobre a carga, sendo que a cor-

rente da mesma circula pelo diodo de grampeamento 𝐷𝑔2 e pelo interruptor 𝑆3, como

mostra a Figura 9. Neste estado não há transferência de energia entre barramento

CC e carga, caracterizando-se uma etapa de roda livre.
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Figura 8: Estado de operação 4
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Figura 9: Estado de operação 5
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∙ 𝑆1 = 𝑆2 = 0 e 𝑆3 = 𝑆4 = 1

Neste estado de operação aplica-se a tensão E /2 com polaridade negativa sobre a

carga, sendo que a corrente da mesma circula pelos interruptores 𝑆3 e 𝑆4, como

mostra a Figura 10. Desta forma tem-se tensão e corrente negativas na saída do

inversor, caracterizando transferência de energia do barramento CC para a carga.

Figura 10: Estado de operação 6
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2.2 Retificador 12 pulsos alimentado em corrente

O retificador 12 pulsos alimentado em tensão é uma estrutura bem estudada na lite-

ratura devido a sua capacidade de reduzir a distorção harmônica total (DHT) das correntes

de linha no primário e de elevar o fator de potência do sistema através do cancelamento

de alguns componentes harmônicos dessas correntes, inclusive componentes de baixa

ordem, utilizando um elemento defasador.

A Figura 11 mostra uma das possíveis configurações do retificador 12 pulsos ali-

mentado em tensão. Neste caso o primário está configurado em estrela e os retificadores

de 6 pulsos estão conectados em série. Outra possibilidade para o primário seria a sua

conexão em delta e para os retificadores seria a atuação dos mesmos de forma separada

ou conectados em paralelo.

Como foi mencionado anteriormente, a redução da DHT das correntes de linha

no primário do retificador 12 pulsos é causada pelo cancelamento de alguns componen-

tes harmônicos dessas correntes. Esse cancelamento ocorre devido à defasagem de 30∘
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Figura 11: Possível configuração do retificador 12 pulsos alimentado em tensão
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existente entre as correntes que circulam pelos enrolamentos do secundário conectado em

estrela e as correntes que circulam pelos enrolamentos do secundário conectado em delta.

Considerando que 𝑣𝑎𝑏𝑃 = 2𝑣𝑎𝑏𝑌 = 2𝑣𝑎𝑏Δ e que as correntes de linha 𝑖𝑎𝑌 e 𝑖𝑎Δ, gera-

das por uma carga não-linear, apresentam simetria ímpar, estas podem ser representadas

de acordo com a equação 2.1, onde 𝛿 = −30∘.

𝑖𝑎𝑌 =
∞∑︁

𝑛=1,5,7,11,13,...

𝐼𝑛𝑠𝑒𝑛(𝑛𝜔𝑜𝑡)

𝑖𝑎Δ =
∞∑︁

𝑛=1,5,7,11,13,...

𝐼𝑛𝑠𝑒𝑛[𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 𝛿)]

(2.1)

A corrente de linha do primário 𝑖𝑎 pode ser definida como a soma das correntes 𝑖𝑎𝑌

e 𝑖𝑎Δ refletidas para o primário. A partir disso, é provado por (WU, 2006) que 𝑖𝑎 passa a

ser definida de acordo com a equação 2.2.

𝑖𝑎 = 𝐼1𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡) +
∞∑︁

𝑛=12𝑘±1

𝐼𝑛𝑠𝑒𝑛(𝑛𝜔𝑜𝑡), 𝑘 ∈ N* (2.2)

Através da equação 2.2 nota-se que 𝑖𝑎 não contém alguns componentes harmôni-

cos como os múltiplos de três, devido à conexão trifásica equilibrada, e os de 5𝑎, 7𝑎, 17𝑎,

19𝑎 ordem, entre outros, que são cancelados pela estrutura defasadora do retificador 12

pulsos, fazendo com que a DHT de 𝑖𝑎 seja reduzida em relação à corrente de linha nos

retificadores de 6 pulsos. É importante salientar que essa análise pode ser estendida para

as outras duas fases.
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Até o momento foi feita uma análise geral do retificador 12 pulsos alimentado em

tensão, focando-se na maneira como ocorre o cancelamento dos componentes harmônicos

das correntes de linha no primário. A partir de agora é feito o estudo do retificador 12

pulsos sendo alimentado por fontes de corrente senoidais e equilibradas, como mostra a

Figura 12, proposto em (LAMBERT, 2017). Tem-se como objetivos definir qualitativamente

e quantitativamente o funcionamento dessa estrutura e verificar as possíveis vantagens

que a alimentação em corrente pode ter em relação à alimentação em tensão.

Figura 12: Retificador 12 pulsos alimentado em corrente
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As análises aqui realizadas levam em consideração que os componentes que com-

põem o retificador 12 pulsos são ideais, que as relações de espiras são dadas pela equa-

ção 2.3, onde 𝑛1 é o número de espiras do primário, 𝑛2 é o número de espiras do secundá-

rio em Y e 𝑛3 é o número de espiras do secundário em ∆, e que as fontes de corrente que

alimentam a estrutura são descritas pela equação 2.4. Na prática, essas fontes são obti-

das através da utilização de indutores (𝐿) situados entre fontes de tensão e o primário do

transformador defasador, como mostra a Figura 13. Esses indutores podem ser capazes

de armazenar energia suficiente para gerar as correntes senoidais por si só ou os mesmos

podem estar acoplados a inversores controlados que auxiliam na manutenção do formato

senoidal das correntes do primário do transformador, o que ajuda a reduzir o volume dos

indutores e a energia reativa associada aos mesmos (LAMBERT; NOVAES, 2015a).

𝑛12 =
𝑛1

𝑛2

; 𝑛13 =
𝑛1

𝑛3

; 𝑛23 =
𝑛2

𝑛3

=
1√
3

(2.3)
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𝑖𝑎 = 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)

𝑖𝑏 = 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘)

𝑖𝑐 = 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘)

(2.4)

Figura 13: Emulação das fontes de corrente através de indutores e fontes de tensão controladas
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Como foi dito anteriormente, o retificador 12 pulsos pode ser configurado de dife-

rentes maneiras. Para fazer a análise desejada optou-se por utilizar o primário conectado

em estrela e os retificadores de 6 pulsos conectados em série, como mostra a Figura 12.

Com o primário conectado em estrela as indutâncias de dispersão do primário do trans-

formador naturalmente se somam com as indutâncias 𝐿, podendo auxiliar na obtenção

de correntes com menor DHT na entrada do retificador. Além disso, esse tipo de conexão

naturalmente proporciona uma redução da tensão de fase em relação à tensão de linha,

sendo útil quando se deseja redução da tensão na saída do retificador. Já a conexão dos

retificadores de 6 pulsos em série permite a diminuição da tensão de bloqueio total so-

bre os diodos que formam as pontes de Graetz, o que é importante para sistemas que

trabalham em média tensão.

O retificador 12 pulsos alimentado em corrente é analisado em dois intervalos an-

gulares distintos dentro de um período da frequência fundamental (𝜔𝑜) das fontes de cor-

rente. Ambos os intervalos possuem comprimento total de 30∘, sendo que o primeiro varia

de −𝜋/12 ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋/12 e o segundo de 𝜋/12 ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋/4, como mostra a Figura 14.

Como o sistema é trifásico e equilibrado, a análise desses dois intervalos pode ser esten-

dida para o restante do período relativo a 𝜔𝑜, devendo-se fazer as devidas alterações na

análise de acordo com as mudanças de amplitude das correntes de cada fase.
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Figura 14: Intervalos de funcionamento analisados relativos ao retificador 12 pulsos alimentado em
corrente
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Independente do intervalo analisado, as correntes que circulam pelos enrolamen-

tos do transformador, indicadas na Figura 12, podem ser relacionadas de acordo com as

equações 2.5, 2.6 e 2.7, para as fases a, b e c, respectivamente.

𝑖𝑎 =
𝑖𝑎𝑌
𝑛12

+
𝑖𝑎𝑓Δ
𝑛13

(2.5)

𝑖𝑏 =
𝑖𝑏𝑌
𝑛12

+
𝑖𝑏𝑓Δ
𝑛13

(2.6)

𝑖𝑐 =
𝑖𝑐𝑌
𝑛12

+
𝑖𝑐𝑓Δ
𝑛13

(2.7)

∙ Intervalo −𝜋/12 ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋/12

O comportamento estático do retificador 12 pulsos para este intervalo está represen-

tado na Figura 15. Nota-se que durante este intervalo os diodos 𝐷3𝑌 e 𝐷4𝑌 estão

conduzindo, assim como os diodos 𝐷3Δ, 𝐷4Δ e 𝐷5Δ. Sendo assim, é possível es-

crever algumas correntes de linha em função da corrente de saída do retificador (𝑖𝑜),

como mostram as equações 2.8, 2.9, 2.10 e 2.11.

𝑖𝑎𝑌 = 0 (2.8)
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Figura 15: Comportamento estático do retificador 12 pulsos alimentado em corrente durante o in-
tervalo −𝜋/12 ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋/12
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𝑖𝑏𝑌 = −𝑖𝑜 (2.9)

𝑖𝑐𝑌 = 𝑖𝑜 (2.10)

𝑖𝑐Δ = 𝑖𝑜 (2.11)

Subtraindo a equação 2.6 da equação 2.7 chega-se à equação 2.12.

𝑖𝑏 − 𝑖𝑐 =
𝑖𝑏𝑌 − 𝑖𝑐𝑌

𝑛12

− 𝑖𝑏𝑓Δ − 𝑖𝑐𝑓Δ
𝑛13

(2.12)

Analisando a Figura 12 pode-se definir a relação dada pela equação 2.13.

𝑖𝑏𝑓Δ − 𝑖𝑐𝑓Δ = −𝑖𝑐Δ = −𝑖𝑜 (2.13)

Substituindo as equações 2.13, 2.9 e 2.10 em 2.12 obtém-se a equação 2.14.

𝑖𝑏 − 𝑖𝑐 = − 2𝑖𝑜
𝑛12

− 𝑖𝑜
𝑛13

(2.14)
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Rearranjando a equação 2.14 chega-se à equação 2.15, que apresenta a relação en-

tre a corrente de saída e as correntes de entrada do retificador 12 pulsos alimentado

em corrente.

𝑖𝑜 =
(𝑖𝑐 − 𝑖𝑏)𝑛12𝑛13

2𝑛13 + 𝑛12

=
(𝑖𝑐 − 𝑖𝑏)𝑛12

2 +
√

3
=

√
3(𝑖𝑐 − 𝑖𝑏)𝑛13

2 +
√

3
(2.15)

Substituindo as equações 2.8 em 2.5, 2.9 em 2.6 e 2.10 em 2.7 obtém-se as equa-

ções 2.16, 2.17 e 2.18, respectivamente, que definem as correntes de fase do secun-

dário conectado em ∆ em função das correntes de entrada e da corrente de saída

do retificador 12 pulsos alimentado em corrente.

𝑖𝑎𝑓Δ = 𝑖𝑎𝑛13 (2.16)

𝑖𝑏𝑓Δ = 𝑖𝑏𝑛13 +
𝑖𝑜√
3

(2.17)

𝑖𝑐𝑓Δ = 𝑖𝑐𝑛13 −
𝑖𝑜√
3

(2.18)

Utilizando as equações 2.16, 2.17 e 2.18 pode-se obter as correntes de linha 𝑖𝑎Δ e

𝑖𝑏Δ que circulam pelo secundário conectado em ∆, como mostram as equações 2.19

e 2.20, respectivamente.

𝑖𝑎Δ = 𝑖𝑎𝑓Δ − 𝑖𝑐𝑓Δ = (𝑖𝑎 − 𝑖𝑐)𝑛13 +

√
3𝑖𝑜
3

(2.19)

𝑖𝑏Δ = 𝑖𝑏𝑓Δ − 𝑖𝑎𝑓Δ = (𝑖𝑏 − 𝑖𝑎)𝑛13 +

√
3𝑖𝑜
3

(2.20)

Tendo definido todas as correntes que circulam pelo retificador em função das fontes

de corrente de entrada do mesmo, agora serão feitas as análises para definir as

tensões em cada ponto da estrutura em função da tensão de saída 𝑣𝑜. Inicialmente

utiliza-se a lei das malhas para obter as igualdades apresentadas pelas equações

2.21 e 2.22.

−𝑣𝑜 + 𝑣𝑐𝑏𝑌 + 𝑣𝑐𝑏Δ = 0 (2.21)

−𝑣𝑜 + 𝑣𝑐𝑏𝑌 + 𝑣𝑐𝑎Δ = 0 (2.22)
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Somando as equações 2.21 e 2.22 e sabendo que 𝑣𝑐𝑏Δ = 𝑣𝑐𝑎Δ, já que o enrolamento

que conecta as fases a e b no secundário conectado em ∆ está em curto-circuito,

obtém-se a equação 2.23.

−𝑣𝑜 + 𝑣𝑐𝑏𝑌 + 𝑣𝑐𝑏Δ = 0 (2.23)

A tensão 𝑣𝑐𝑏𝑌 pode ser escrita como a subtração entre as tensões de fase 𝑣𝑐𝑛𝑌 e

𝑣𝑏𝑛𝑌 . Desta forma a equação 2.23 pode ser reescrita como a equação 2.24.

−𝑣𝑜 + 𝑣𝑐𝑛𝑌 − 𝑣𝑏𝑛𝑌 + 𝑣𝑐𝑏Δ = 0 (2.24)

As tensões 𝑣𝑐𝑛𝑌 e 𝑣𝑏𝑛𝑌 podem ser escritas em função das tensões do secundário

conectado em ∆ através das equações 2.25 e 2.26.

𝑣𝑏𝑛𝑌 = −𝑣𝑐𝑏Δ𝑛23 =
−𝑣𝑐𝑏Δ√

3
(2.25)

𝑣𝑐𝑛𝑌 = 𝑣𝑐𝑎Δ𝑛23 =
𝑣𝑐𝑏Δ√

3
(2.26)

Substituindo as equações 2.25 e 2.26 em 2.24 e reordenando os termos, obtém-se

a equação 2.27.

𝑣𝑐𝑏Δ =

√
3𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.27)

Como já foi afirmado anteriormente, a tensão 𝑣𝑐𝑎Δ é igual a 𝑣𝑐𝑏Δ, logo

𝑣𝑐𝑎Δ =

√
3𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.28)

Sabe-se que a soma das tensões presentes nos enrolamentos do secundário conec-

tado em ∆ é igual a zero, como mostra a equação 2.29.

𝑣𝑎𝑏Δ + 𝑣𝑏𝑐Δ + 𝑣𝑐𝑎Δ = 0 (2.29)

Substituindo as equações 2.27 e 2.28 em 2.29 confirma-se que a tensão 𝑉𝑎𝑏Δ é nula.

𝑣𝑎𝑏Δ = 0 (2.30)

Substituindo a equação 2.27 nas equações 2.25 e 2.26 encontra-se as tensões 𝑣𝑏𝑛𝑌

e 𝑣𝑐𝑛𝑌 , respectivamente, como mostram as equações 2.31 e 2.32.

𝑣𝑏𝑛𝑌 =
−𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.31)
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𝑣𝑐𝑛𝑌 =
𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.32)

Sabe-se que a soma das tensões de fase do secundário conectado em Y é igual a

zero, como mostra a equação 2.33.

𝑣𝑎𝑛𝑌 + 𝑣𝑏𝑛𝑌 + 𝑣𝑐𝑛𝑌 = 0 (2.33)

Substituindo as equações 2.31 e 2.32 em 2.33 verifica-se que a tensão 𝑉𝑎𝑛𝑌 é nula.

𝑣𝑎𝑛𝑌 = 0 (2.34)

Através das tensões de fase do secundário conectado em Y é possível obter o valor

das tensões de linha do mesmo. Essas tensões são apresentadas nas equações

2.35, 2.36 e 2.37. As tensões de fase no primário do transformador também podem

ser obtidas através das tensões de fase do secundário conectado em Y e da relação

de espiras 𝑛12, como mostram as equações 2.38, 2.39 e 2.40

𝑣𝑎𝑏𝑌 = 𝑣𝑎𝑛𝑌 − 𝑣𝑏𝑛𝑌 =
𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.35)

𝑣𝑏𝑐𝑌 = 𝑣𝑏𝑛𝑌 − 𝑣𝑐𝑛𝑌 =
−2𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.36)

𝑣𝑐𝑎𝑌 = 𝑣𝑐𝑛𝑌 − 𝑣𝑎𝑛𝑌 =
𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.37)

𝑣𝑎𝑁𝑃 = 𝑣𝑎𝑛𝑌 𝑛12 = 0 (2.38)

𝑣𝑏𝑁𝑃 = 𝑣𝑏𝑛𝑌 𝑛12 =
−𝑣𝑜𝑛12

2 +
√

3
=

−
√

3𝑣𝑜𝑛13

2 +
√

3
(2.39)

𝑣𝑐𝑁𝑃 = 𝑣𝑐𝑛𝑌 𝑛12 =
𝑣𝑜𝑛12

2 +
√

3
=

√
3𝑣𝑜𝑛13

2 +
√

3
(2.40)

Através das tensões de fase do primário é possível obter o valor das tensões de linha

do mesmo. Essas tensões são apresentadas nas equações 2.41, 2.42 e 2.43.

𝑣𝑎𝑏𝑃 = 𝑣𝑎𝑁𝑃 − 𝑣𝑏𝑁𝑃 =
𝑣𝑜𝑛12

2 +
√

3
=

√
3𝑣𝑜𝑛13

2 +
√

3
(2.41)

𝑣𝑏𝑐𝑃 = 𝑣𝑏𝑁𝑃 − 𝑣𝑐𝑁𝑃 =
−2𝑣𝑜𝑛12

2 +
√

3
=

−2
√

3𝑣𝑜𝑛13

2 +
√

3
(2.42)
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𝑣𝑐𝑎𝑃 = 𝑣𝑐𝑁𝑃 − 𝑣𝑎𝑁𝑃 =
𝑣𝑜𝑛12

2 +
√

3
=

√
3𝑣𝑜𝑛13

2 +
√

3
(2.43)

As tensões de saída de cada ponte retificadora também podem ser escritas em fun-

ção da tensão de saída total do retificador 12 pulsos alimentado em corrente, como

mostram as equações 2.44 e 2.45.

𝑣𝑜𝑌 = 𝑣𝑐𝑏𝑌 =
2𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.44)

𝑣𝑜Δ = 𝑣𝑐𝑏Δ =

√
3𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.45)

∙ Intervalo 𝜋/12 ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋/4

O comportamento estático do retificador 12 pulsos para este intervalo está represen-

tado na Figura 16. Nota-se que durante este intervalo os diodos 𝐷1𝑌 , 𝐷3𝑌 e 𝐷4𝑌

estão conduzindo, assim como os diodos 𝐷3Δ e 𝐷5Δ. Sendo assim, é possível es-

crever algumas correntes de linha em função da corrente de saída do retificador (𝑖𝑜),

como mostram as equações 2.46, 2.47, 2.48, 2.49 e 2.50.

Figura 16: Comportamento estático do retificador 12 pulsos alimentado em corrente durante o in-
tervalo 𝜋/12 ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋/4
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𝑖𝑎𝑌 + 𝑖𝑐𝑌 = 𝑖𝑜 (2.46)

𝑖𝑏𝑌 = −𝑖𝑜 (2.47)

𝑖𝑎Δ = 0 (2.48)

𝑖𝑏Δ = −𝑖𝑜 (2.49)

𝑖𝑐Δ = 𝑖𝑜 (2.50)

Como a corrente 𝑖𝑎Δ é igual a zero, pode-se relacionar as correntes 𝑖𝑎𝑓Δ e 𝑖𝑐𝑓Δ de

acordo com a equação 2.51;

𝑖𝑎𝑓Δ = 𝑖𝑐𝑓Δ (2.51)

É possível afirmar que a soma das correntes que circulam pelos enrolamentos do

secundário conectado em ∆ é igual a zero, como mostra a equação 2.52.

𝑖𝑎𝑓Δ + 𝑖𝑏𝑓Δ + 𝑖𝑐𝑓Δ = 0 (2.52)

Substituindo a equação 2.51 em 2.52 obtém-se a equação 2.53.

𝑖𝑏𝑓Δ = −2𝑖𝑎𝑓Δ = −2𝑖𝑐𝑓Δ (2.53)

Sabe-se que a corrente 𝑖𝑐Δ pode ser escrita em função das correntes de fase 𝑖𝑐𝑓Δ e

𝑖𝑏𝑓Δ de acordo com a equação 2.54.

𝑖𝑐Δ = 𝑖𝑐𝑓Δ − 𝑖𝑏𝑓Δ (2.54)

Substituindo as equações 2.50 e 2.53 em 2.54 obtém-se a expressão para a corrente

𝑖𝑐𝑓Δ em função da corrente de saída 𝑖𝑜, como mostra a equação 2.55.

𝑖𝑐𝑓Δ =
𝑖𝑜
3

(2.55)
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Substituindo a equação 2.55 nas equações 2.51 e 2.53 obtém-se as expressões para

as correntes 𝑖𝑎𝑓Δ e 𝑖𝑏𝑓Δ, como mostram as equações 2.56 e 2.57, respectivamente.

𝑖𝑎𝑓Δ =
𝑖𝑜
3

(2.56)

𝑖𝑏𝑓Δ =
−2𝑖𝑜

3
(2.57)

Substituindo a equação 2.55 em 2.7 e a equação 2.56 em 2.5 obtém-se as expres-

sões para as correntes 𝑖𝑐𝑌 e 𝑖𝑎𝑌 em função das correntes de entrada e da corrente

de saída, como mostram as equações 2.58 e 2.59, respectivamente.

𝑖𝑐𝑌 = 𝑖𝑐𝑛12 −
√

3𝑖𝑜
3

(2.58)

𝑖𝑎𝑌 = 𝑖𝑎𝑛12 −
√

3𝑖𝑜
3

(2.59)

Somando as equações 2.5 e 2.7 chega-se à equação 2.60.

𝑖𝑎 + 𝑖𝑐 =
𝑖𝑎𝑌 + 𝑖𝑐𝑌

𝑛12

+
𝑖𝑎𝑓Δ + 𝑖𝑐𝑓Δ

𝑛13

(2.60)

Substituindo as equações 2.46, 2.55 e 2.56 em 2.60 chega-se à equação 2.61.

𝑖𝑎 + 𝑖𝑐 =
𝑖𝑜
𝑛12

+
2𝑖𝑜

3𝑛13

(2.61)

Rearranjando os termos da equação 2.61 chega-se à expressão 2.62, que apresenta

a relação entre a corrente de saída e as correntes de entrada do retificador 12 pulsos

alimentado em corrente.

𝑖𝑜 =
3(𝑖𝑎 + 𝑖𝑐)𝑛12𝑛13

3𝑛13 + 𝑛12

=
−
√

3𝑖𝑏𝑛12

2 +
√

3
=

−3𝑖𝑏𝑛13

2 +
√

3
(2.62)

Tendo definido todas as correntes que circulam pelo retificador em função das fontes

de corrente de entrada do mesmo, agora serão feitas as análises para definir as

tensões em cada ponto da estrutura em função da tensão de saída 𝑣𝑜. Inicialmente

utiliza-se a lei das malhas para obter as igualdades apresentadas pelas equações

2.63 e 2.64.

−𝑣𝑜 + 𝑣𝑎𝑏𝑌 + 𝑣𝑐𝑏Δ = 0 (2.63)
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−𝑣𝑜 + 𝑣𝑐𝑏𝑌 + 𝑣𝑐𝑏Δ = 0 (2.64)

Somando as equações 2.63 e 2.64 obtém-se a equação 2.65.

−2𝑣𝑜 + 𝑣𝑎𝑏𝑌 + 𝑣𝑐𝑏𝑌 + 2𝑣𝑐𝑏Δ = 0 (2.65)

Pode-se escrever as tensões de linha do secundário conectado em Y em função das

tensões de fase do mesmo, como mostram as equações 2.66 e 2.67.

𝑣𝑎𝑏𝑌 = 𝑣𝑎𝑛𝑌 − 𝑣𝑏𝑛𝑌 (2.66)

𝑣𝑐𝑏𝑌 = 𝑣𝑐𝑛𝑌 − 𝑣𝑏𝑛𝑌 (2.67)

Substituindo as equações 2.66 e 2.67 em 2.65 chega-se à equação 2.68.

−2𝑣𝑜 + 𝑣𝑎𝑛𝑌 − 𝑣𝑏𝑛𝑌 + 𝑣𝑐𝑛𝑌 − 𝑣𝑏𝑛𝑌 + 2𝑣𝑐𝑏Δ = 0 (2.68)

Sabe-se que a soma das tensões de fase do secundário conectado em Y é igual a

zero. Logo pode-se definir a equação 2.69.

𝑣𝑎𝑛𝑌 + 𝑣𝑐𝑛𝑌 = −𝑣𝑏𝑛𝑌 (2.69)

Substituindo a equação 2.69 em 2.68 obtém-se a equação 2.70.

−2𝑣𝑜 − 3𝑣𝑏𝑛𝑌 + 2𝑣𝑐𝑏Δ = 0 (2.70)

É possível relacionar as tensões 𝑣𝑏𝑛𝑌 e 𝑣𝑐𝑏Δ através da relação de espiras 𝑛23 =

1/
√

3, como mostra a equação 2.71.

𝑣𝑏𝑛𝑌 =
𝑣𝑐𝑏Δ√

3
(2.71)

Substituindo a equação 2.71 em 2.70 e rearranjando os termos chega-se à equação

2.72, que relaciona a tensão 𝑣𝑏𝑛𝑌 com a tensão de saída total do retificador 12 pulsos.

𝑣𝑏𝑛𝑌 =
−2

√
3𝑣𝑜

3(2 +
√

3)
(2.72)
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Substituindo a equação 2.72 em 2.71 obtém-se a tensão 𝑣𝑐𝑏Δ em função da tensão

de saída total 𝑣𝑜, como mostra a equação 2.73.

𝑣𝑐𝑏Δ =
2𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.73)

Substituindo a equação 2.73 nas equações 2.63 e 2.64 chega-se às expressões para

as tensões 𝑣𝑎𝑏𝑌 e 𝑣𝑐𝑏𝑌 , que são iguais, como mostra a equação 2.74.

𝑣𝑎𝑏𝑌 = 𝑣𝑐𝑏𝑌 =

√
3𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.74)

Como há um curto-circuito entre as fases a e c do secundário conectado em Y, a

tensão 𝑣𝑎𝑐𝑌 é igual a zero.

𝑣𝑎𝑐𝑌 = 0 (2.75)

Substituindo as equações 2.72 e 2.74 em 2.66 chega-se à expressão para a tensão

𝑣𝑎𝑛𝑌 , mostrada na equação 2.76.

𝑣𝑎𝑛𝑌 =

√
3𝑣𝑜

3(2 +
√

3)
(2.76)

Substituindo as equações 2.72 e 2.74 em 2.67 chega-se à expressão para a tensão

𝑣𝑐𝑛𝑌 , mostrada na equação 2.77.

𝑣𝑐𝑛𝑌 =

√
3𝑣𝑜

3(2 +
√

3)
(2.77)

As tensões 𝑣𝑎𝑏Δ e 𝑣𝑐𝑎Δ são obtidas através das equações 2.78 e 2.79, respectiva-

mente.

𝑣𝑎𝑏Δ =
𝑣𝑎𝑛𝑌
𝑛23

=
𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.78)

𝑣𝑐𝑎Δ =
𝑣𝑐𝑛𝑌
𝑛23

=
𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.79)

As tensões de fase no primário do transformador podem ser obtidas através da re-

flexão das tensões aplicadas nos enrolamentos do secundário em Y utilizando a re-

lação de espiras 𝑛12, como mostram as equações 2.80, 2.81 e 2.82. A partir dessas
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tensões de fase pode-se obter as tensões de linha no primário, como mostram as

equações 2.83, 2.84 e 2.85.

𝑣𝑎𝑁𝑃 = 𝑣𝑎𝑛𝑌 𝑛12 =

√
3𝑣𝑜𝑛12

3(2 +
√

3)
=

𝑣𝑜𝑛13

2 +
√

3
(2.80)

𝑣𝑏𝑁𝑃 = 𝑣𝑏𝑛𝑌 𝑛12 =
−2

√
3𝑣𝑜𝑛12

3(2 +
√

3)
=

−2𝑣𝑜𝑛13

2 +
√

3
(2.81)

𝑣𝑐𝑁𝑃 = 𝑣𝑐𝑛𝑌 𝑛12 =

√
3𝑣𝑜𝑛12

3(2 +
√

3)
=

𝑣𝑜𝑛13

2 +
√

3
(2.82)

𝑣𝑎𝑏𝑃 = 𝑣𝑎𝑁𝑃 − 𝑣𝑏𝑁𝑃 =

√
3𝑣𝑜𝑛12

2 +
√

3
=

3𝑣𝑜𝑛13

2 +
√

3
(2.83)

𝑣𝑏𝑐𝑃 = 𝑣𝑏𝑁𝑃 − 𝑣𝑐𝑁𝑃 =
−
√

3𝑣𝑜𝑛12

2 +
√

3
=

−3𝑣𝑜𝑛13

2 +
√

3
(2.84)

𝑣𝑐𝑎𝑃 = 𝑣𝑐𝑁𝑃 − 𝑣𝑎𝑁𝑃 = 0 (2.85)

As tensões de saída de cada ponte retificadora também podem ser escritas em fun-

ção da tensão de saída total do retificador 12 pulsos alimentado em corrente, como

mostram as equações 2.86 e 2.87.

𝑣𝑜𝑌 = 𝑣𝑎𝑏𝑌 = 𝑣𝑐𝑏𝑌 =

√
3𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.86)

𝑣𝑜Δ = 𝑣𝑐𝑏Δ =
2𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.87)

A Tabela 17 e a Tabela 18, presentes no Apêndice A, resumem todas as correntes

e tensões obtidas para os dois intervalos analisados.

A partir das análises realizadas para os dois intervalos considerados anteriormente

é possível expandir o comportamento das correntes e tensões do retificador 12 pulsos

alimentado em corrente para todo um período relativo à frequência fundamental 𝜔𝑜. Con-

siderando que a tensão de saída total 𝑣𝑜 possui uma ondulação desprezível a ponto de

ser considerada constante, apresenta-se, dentro do período mencionado, as correntes e

tensões no primário do transformador na Figura 17, as correntes e tensões no secundário

conectado em Y na Figura 18 e as correntes e tensões no secundário conectado em ∆ na

Figura 19.
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Figura 17: Correntes e tensões no primário do transformador
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Fonte: produção do próprio autor

Analisando as formas de onda obtidas para o retificador 12 pulsos alimentado em

corrente nota-se que, apesar de as correntes no primário serem senoidais, as correntes

de fase e de linha que circulam pelos secundários não possuem esse mesmo formato.

Além disso, percebe-se que as tensões de fase e de linha que surgem no transformador

apresentam sete níveis, sendo que as tensões de fase e suas respectivas correntes de

fase não apresentam defasagem entre si.

A cada 30∘ relativos ao período definido pela frequência 𝜔𝑜 cinco diodos estão con-

duzindo, sendo dois diodos de um retificador 6 pulsos e três diodos do outro. Na ponte

retificadora onde há a condução de três diodos simultaneamente ocorre uma comutação

entre duas correntes de linha. A comutação das correntes no secundário em Y ocorre em

fase com a transição das correntes no primário, enquanto que a comutação das correntes

de linha no secundário em ∆ ocorre de forma atrasada em relação ao primário. Conside-

rando não idealidades no circuito como indutâncias de dispersão e recuperação reversa

dos diodos, esse fenômeno de comutação pode gerar sobretensões nos diodos da estru-

tura, logo será feito um estudo mais detalhado do mesmo posteriormente.

Considerando a fase a, a amplitude do espectro da corrente de fase do primário,

da corrente de fase do secundário em Y, da corrente de fase do secundário em ∆ são
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Figura 18: Correntes e tensões no secundário Y do transformador
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Fonte: produção do próprio autor

mostrados na Figura 20 e a amplitude do espectro da tensão 𝑣𝑎𝑁𝑃 é apresentado na Figura

21. Percebe-se que as correntes de fase dos secundários são compostas apenas pelos

componentes harmônicos que se cancelam no primário devido ao elemento defasador,

além do componente fundamental, sendo coerente com a equação 2.2 que é mostrada

novamente em 2.88, já que a corrente imposta no primário é perfeitamente senoidal. Isso

mostra porque as correntes de fase dos secundários não apresentam o mesmo formato

das correntes no primário. Além disso, verifica-se que a corrente de fase do secundário

em Y possui um formato diferente da corrente de fase do secundário em ∆ justamente por

causa da defasagem de 30∘ existente entre seus componentes harmônicos.

𝑖𝑎 = 𝐼1𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡) +
∞∑︁

𝑛=12𝑘±1

𝐼𝑘𝑠𝑒𝑛(𝑘𝜔𝑜𝑡), 𝑘 ∈ Z* (2.88)

A redução do conteúdo harmônico das correntes que circulam pelo transformador

defasador (em relação às correntes do retificador 12 pulsos alimentado com fontes de ten-

são senoidais) tendem a proporcionar menores perdas de condução nos enrolamentos, já

que o valor eficaz dessas correntes é menor (LAMBERT; NOVAES, 2015a). No entanto, os

componentes harmônicos de ordem 𝑛 = 12𝑘 ± 1, 𝑘 ∈ N* agora aparecem no espectro
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Figura 19: Correntes e tensões no secundário ∆ do transformador
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Figura 20: Espectro da corrente da fase a do primário, da corrente da fase a do secundário em Y e
da corrente da fase a do secundário em ∆
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Figura 21: Espectro da tensão de fase 𝑣𝑎𝑁𝑃
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da tensão de fase 𝑣𝑎𝑁𝑃 . Esses mesmos componentes surgem nas outras tensões de fase

e de linha do transformador com suas devidas defasagens. São esses harmônicos, junto

com o componente fundamental, que descrevem a característica multinível adquirida pe-

las tensões no transformador quando o retificador 12 pulsos é alimentado com fontes de

corrente senoidais.

Analisando no domínio do tempo, os sete níveis das tensões de fase e linha nos

enrolamentos do transformador surgem de acordo com a combinação dos diodos que estão

em condução nos retificadores de 6 pulsos, sendo que o capacitor de saída da estrutura

limita essas tensões em diferentes níveis a medida que essas combinações vão sendo

impostas pelo comportamento das fontes de corrente na entrada do retificador 12 pulsos.

A presença de componentes harmônicos nas tensões aplicadas sobre os enrola-

mentos do transformador quando o retificador 12 pulsos é alimentado com correntes senoi-

dais acaba elevando o valor eficaz dessas grandezas quando se compara com o retificador

12 pulsos alimentado em tensão (LAMBERT; NOVAES, 2015a). Sendo assim, existe a ten-

dência de ter um aumento de perdas no núcleo do elemento magnético para o caso de

alimentação em corrente. No entanto, verifica-se uma quantidade limitada de variações de

tensão sobre os enrolamentos do transformador, o que é uma vantagem quando elementos

parasitas são considerados no sistema. Essa tendência de aumento de perdas no núcleo é

verificada apenas através de simulação numérica, logo um aprofundamento considerando

não idealidades feito através de uma aplicação prática precisa ser efetuada.

Analisando a corrente de saída 𝑖𝑜 do retificador 12 pulsos, mostrada na Figura 22,
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percebe-se que a mesma apresenta uma forma de onda pulsada em torno de um valor

médio com uma frequência doze vezes maior do que a frequência das fontes de corrente

aplicadas na entrada da estrutura. Essa maior quantidade de pulsos em relação ao reti-

ficador ponte de Graetz convencional facilita a filtragem da corrente, permitindo o uso de

capacitores menos volumosos para se obter a ondulação de tensão desejada no estágio

de saída do retificador.

Figura 22: Forma de onda da corrente de saída 𝑖𝑜
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O componente médio da corrente de saída 𝑖𝑜 pode ser obtido através da análise de

apenas um dos intervalos estudados anteriormente, já que esta corrente se repete a cada

30∘ em relação ao período definido pela frequência 𝜔𝑜. Este valor médio, descrito como 𝐼𝑜,

é dado pela equação 2.89.

𝐼𝑜 =
12 · 2

2𝜋

∫︁ 𝜋
12

0

(𝑖𝑐 − 𝑖𝑏)𝑛12

2 +
√

3
𝑑𝜔𝑜𝑡

𝐼𝑜 =
12𝑛12𝐼𝑝

𝜋(2 +
√

3)

∫︁ 𝜋
12

0

𝑠𝑒𝑛

(︂
𝜔𝑜𝑡 +

2𝜋

3

)︂
− 𝑠𝑒𝑛

(︂
𝜔𝑜𝑡−

2𝜋

3

)︂
𝑑𝜔𝑜𝑡

(2.89)

Desenvolvendo a integral apresentada na equação 2.89 chega-se ao valor médio da

corrente de saída em função da amplitude das fontes de corrente de entrada do retificador

12 pulsos e da relação de espiras 𝑛12, como mostra a equação 2.90.

𝐼𝑜 =
3
√

6(
√

3 − 1)𝑛12𝐼𝑝

𝜋(2 +
√

3)
(2.90)
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As tensões de saída relativas a cada ponte retificadora de 6 pulsos são mostradas

na Figura 23. Ambas as tensões apresentam pulsos quadrados em torno de um valor médio

em uma frequência seis vezes maior do que 𝜔𝑜, no entanto as mesmas estão defasadas

de 180∘ entre si, de forma que a soma dessas tensões resulta em uma tensão de saída

total praticamente constante.

Figura 23: Tensões de saída de cada retificador 6 pulsos 𝑣𝑜𝑌 e 𝑣𝑜Δ
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2.2.1 Influência das indutâncias de dispersão dos secundários na

tensão de bloqueio dos diodos das pontes retificadoras

Na seção 2.2 foi mostrado que a cada 30∘ em relação à frequência fundamental

𝑓𝑜 o retificador 12 pulsos alimentado em corrente apresenta uma diferente combinação de

diodos em condução nas suas pontes retificadoras, sendo que quando uma das pontes

possui três diodos conduzindo a outra possui dois diodos em condução. A Figura 24 ilus-

tra uma dessas possíveis combinações de diodos em condução e a Figura 25 mostra as

correntes de linha nos secundários referentes a esta etapa de operação.

Analisando as correntes de linha apresentadas na Figura 25, nota-se que as cor-

rentes 𝑖𝑎𝑌 e 𝑖𝑐𝑌 apresentam uma variação aproximadamente linear durante os 30∘. Essas

variações podem ser obtidas através das equações 2.91 e 2.92, respectivamente, onde 𝐼𝑜

é a corrente média de saída do retificador 12 pulsos. Todas as outras correntes podem ser
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Figura 24: Etapa de operação considerada para análise
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Figura 25: Correntes de linha dos secundários referentes à etapa de operação considerada para
análise
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consideradas constantes.

𝑖𝑎𝑌 (𝑡)

𝑑𝑡
=

𝐼𝑜
𝑇𝑜/12

= 12𝑓𝑜𝐼𝑜 (2.91)

𝑖𝑐𝑌 (𝑡)

𝑑𝑡
= −𝑖𝑎𝑌 (𝑡)

𝑑𝑡
= −12𝑓𝑜𝐼𝑜 (2.92)

Considerando a existência de indutâncias de dispersão iguais nas fases de cada

secundário (𝐿𝑑𝑌 , 𝐿𝑑Δ), a variação das correntes 𝑖𝑎𝑌 e 𝑖𝑐𝑌 provoca quedas de tensão nas

indutâncias 𝐿𝑑𝑌 das fases a e c conforme as equações 2.93 e 2.94, respectivamente.

Como as outras correntes de linha e de fase de ambos os secundários são constantes,

idealmente não há queda de tensão nas outras indutâncias de dispersão.

𝑣𝑙𝑎𝑌 = 𝐿𝑑𝑌
𝑖𝑎𝑌 (𝑡)

𝑑𝑡
= 12𝑓𝑜𝐼𝑜𝐿𝑑𝑌 (2.93)

𝑣𝑙𝑐𝑌 = −𝑣𝑙𝑎𝑌 = −12𝑓𝑜𝐼𝑜𝐿𝑑𝑌 (2.94)

Como as fases a e c do secundário em Y estão em curto-circuito pela sua ponte re-

tificadora e as tensões 𝑣𝑙𝑎𝑌 e 𝑣𝑙𝑐𝑌 possuem mesma amplitude e sinais opostos, as tensões

𝑣′𝑎𝑛𝑌 e 𝑣′𝑐𝑛𝑌 deixam de ser iguais, ao contrário do que acontece no retificador 12 pulsos

sem as dispersões nos secundários. O novo valor dessas tensões de fase é dado pelas

equações 2.95 e 2.96, onde 𝑣𝑎𝑛𝑌 e 𝑣𝑐𝑛𝑌 são as tensões de fase desta etapa de operação

sem a presença das dispersões nos secundários.

𝑣′𝑎𝑛𝑌 = 𝑣𝑎𝑛𝑌 + 𝑣𝑙𝑎𝑌 =

√
3𝑣𝑜

3(2 +
√

3)
+ 12𝑓𝑜𝐼𝑜𝐿𝑑𝑌 (2.95)

𝑣′𝑐𝑛𝑌 = 𝑣𝑐𝑛𝑌 + 𝑣𝑙𝑐𝑌 =

√
3𝑣𝑜

3(2 +
√

3)
− 12𝑓𝑜𝐼𝑜𝐿𝑑𝑌 (2.96)

Refletindo as tensões 𝑣′𝑎𝑛𝑌 e 𝑣′𝑐𝑛𝑌 para o secundário em ∆ através da relação de

espiras do transformador, obtém-se as equações 2.97 e 2.98.

𝑣′𝑎𝑏Δ =
√

3𝑣′𝑎𝑛𝑌 (2.97)

𝑣′𝑐𝑎Δ =
√

3𝑣′𝑐𝑛𝑌 (2.98)

Sendo assim, a tensão de bloqueio dos diodos 𝐷1Δ e 𝐷4Δ assume o valor −𝑣′𝑐𝑎Δ e

−𝑣′𝑎𝑏Δ, respectivamente, e não 𝑣𝑜𝑌 /2. A tensão de bloqueio dos outros diodos se mantém
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igual em relação ao retificador 12 pulsos alimentado em corrente sem as indutâncias de

dispersão nos secundários.

Para verificar a validade da análise é feita a simulação do retificador 12 pulsos ali-

mentado em corrente para o caso sem indutância de dispersão nos secundários (ideal)

e com indutância de dispersão nos secundários (não ideal). Em ambas as simulações é

utilizado 𝑓𝑜 = 400 Hz, 𝐼𝑜 = 33,33 A e 𝑉𝑜 = 150 V, sendo que para a simulação não ideal

é considerado 𝐿𝑑𝑌 = 𝐿𝑑Δ = 36,9 𝜇H. Aplicando esses valores nas equações 2.97 e 2.98

encontra-se as tensões de bloqueio teóricas dos diodos 𝐷1Δ e 𝐷4Δ considerando as dis-

persões. O valor dessas tensões é mostrado nas equações 2.99 e 2.100, respectivamente.

𝑣𝐷1Δ = −𝑣′𝑐𝑎Δ = −
√

3

(︃ √
3 · 150

3(2 +
√

3)
+ 12 · 400 · 33,33 · 36,9 · 10−6

)︃
= −29,9 𝑉 (2.99)

𝑣𝐷4Δ = −𝑣′𝑎𝑏Δ = −
√

3

(︃ √
3 · 150

3(2 +
√

3)
− 12 · 400 · 33,33 · 36,9 · 10−6

)︃
= −50,5 𝑉 (2.100)

A Figura 26 e a Figura 27 mostram a tensão de bloqueio dos diodos 𝐷1Δ e 𝐷4Δ

para o caso ideal e para o não ideal, respectivamente, assim como as correntes de linha

dos secundários dentro do intervalo de tempo onde é feita a análise teórica. Nota-se que

no primeiro caso a tensões de bloqueio são iguais e valem −𝑉𝑜Δ/2 = −40,2 V. Já para o

segundo caso 𝑣𝐷1Δ = −30,16 V e 𝑣𝐷4Δ = −50,14 V, que são valores condizentes com os

obtidos de forma teórica.

Conforme o que é exposto, a tensão de bloqueio do diodo 𝐷4Δ tende a ficar maior

que 𝑣𝑜Δ/2 a medida em que mais indutância de dispersão é adicionada ao secundário

em Y, enquanto que a tensão de bloqueio do diodo 𝐷1Δ tende a ficar menor que 𝑣𝑜Δ/2.

Considerando a ocorrência deste fenômeno junto com as oscilações de alta frequência as-

sociadas ao bloqueio dos diodos devido à existência de corrente de recuperação reversa e

elementos parasitas indutivos e capacitivos no circuito real, existe uma maior possibilidade

de que o diodo 𝐷1Δ fique comutando a medida em que essas oscilações ocorrem, já que

as mesmas podem ter amplitude o suficiente para levar a tensão de 𝐷1Δ a zero. Essas

comutações são indesejadas pois tendem a elevar as perdas no semicondutor.

Existe também a possibilidade de que as indutâncias de dispersão sejam elevadas o

suficiente para reduzir a tensão de bloqueio de 𝐷1Δ ao ponto de que este se mantenha em

condução durante os 30∘. Caso isso aconteça, este diodo passa a conduzir uma parcela da

corrente do diodo 𝐷3Δ na etapa analisada. No entanto, esse fenômeno não tende a gerar

problemas de operação no retificador e elevação de perdas nos semicondutores, já que

em outra etapa de operação a corrente circulante por 𝐷1Δ será menor pelo fato de que um

outro diodo estará conduzindo uma parcela desta corrente.
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Figura 26: Tensão de bloqueio dos diodos 𝐷1Δ e 𝐷4Δ com o retificador 12 pulsos alimentado em
corrente sem indutâncias de dispersão nos secundários
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Concluindo a análise realizada, pode-se dizer que:

∙ a presença de dispersão no secundário em Y provoca tensões de bloqueio distintas

sobre os diodos que estão conectados em série e estão simultaneamente bloquea-

dos da ponte retificadora ligada ao secundário em ∆. De forma análoga, as disper-

sões no secundário em ∆ provocam o mesmo fenômeno sobre os diodos das pontes

retificadoras conectadas ao secundário em Y;

∙ as quedas de tensão provocadas pelas dispersões nos secundários permanecem

constantes durante os 30∘ relativos a 𝑓𝑜, sendo que a cada 30∘ diferentes dispersões

apresentam essas quedas de tensão;

∙ quanto maior for a dispersão, maior é a diferença entre as tensões dos diodos que

estão bloqueados e em série de uma determinada ponte retificadora. Se a dispersão

for muito elevada, um dos diodos pode comutar, principalmente quando as oscilações

provocadas pela corrente de recuperação reversa dos diodos for considerável. Isso

tende a elevar as perdas nesses semicondutores.
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Figura 27: Tensão de bloqueio dos diodos 𝐷1Δ e 𝐷4Δ com o retificador 12 pulsos alimentado em
corrente com indutâncias de dispersão nos secundários
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2.3 Estrutura proposta

Tendo visto as características de funcionamento do inversor NPC três níveis trifásico

e do retificador 12 pulsos alimentado com correntes senoidais, propõe-se uma topologia de

conversor CC-CC através do acoplamento dessas duas estruturas, como mostra a Figura

28. A partir deste ponto, a topologia é denominada conversor NPC três níveis CC-CC

baseado em retificador multipulsos alimentado em corrente (TL-NPC DC-DC CFMR, do

inglês Three-level NPC DC-DC based on Current Fed Multipulse Rectifier ).

A topologia inversora é responsável por gerar, junto com os indutores 𝐿 e com um

controle adequado, três correntes senoidais em média frequência de mesma amplitude e

com defasagem de 120∘ entre si. Essas correntes alimentam o retificador 12 pulsos com

primário conectado em Y e com as pontes retificadoras de 6 pulsos conectadas em série,

de forma a garantir na sua saída uma corrente retificada com baixa ondulação cujo valor

médio é proporcional à amplitude das correntes senoidais na sua entrada e à relação de

espiras do transformador. Na saída do retificador ainda é acoplado um filtro capacitivo

para dar a característica de fonte de tensão com baixa ondulação ao estágio de saída da
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Figura 28: Topologia do conversor TL-NPC DC-DC CFMR
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topologia proposta.

Considerando que o retificador 12 pulsos é alimentado com correntes senoidais,

que existem indutâncias de dispersão no transformador defasador e que os diodos das

pontes retificadoras possuem capacitância de junção e podem ter corrente de recuperação

reversa, a utilização de apenas um capacitor na saída do conversor TL-NPC DC-DC CFMR

não é capaz de garantir o grampeamento das tensões de bloqueio desses diodos em níveis

bem definidos e seguros. Este problema poderia ser resolvido com a adição de capacitân-

cias individuais na saída de cada ponte retificadora, no entanto, como foi mostrado na

seção 2.2, a tensão nessas saídas apresenta 𝑑𝑣/𝑑𝑡 elevado, podendo gerar ressonâncias

danosas e que descaracterizariam o funcionamento do conversor. Desta forma, a estrutura

apresentada neste trabalho possui circuitos de auxílio à comutação nas entradas das pon-

tes retificadoras para amortecer as sobretensões existentes sobre os semicondutores do

retificador 12 pulsos. Devido à complexidade existente na definição dos elementos induti-

vos e capacitivos que interagem para gerar essas sobretensões, o projeto dos circuitos de

auxílio à comutação ainda é prematuro e não terá foco neste trabalho, ficando seu estudo

mais detalhado como trabalho futuro.

De maneira geral, a estrutura do conversor TL-NPC DC-DC CFMR apresenta as

seguintes características:

∙ entrada e saída com característica de fonte de tensão;
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∙ pode ser configurada como abaixadora ou elevadora de tensão;

∙ estágio inversor com característica multinível (três níveis);

∙ estágio retificador com característica multipulsos (12 pulsos);

∙ acoplamento com característica de fonte de corrente entre estágio inversor e retifica-

dor;

∙ apresenta isolação galvânica através do transformador da topologia retificadora;

∙ devido à possibilidade de bloqueio de todos os interruptores do NPC ao mesmo

tempo, o conversor apresenta capacidade de interrupção de curto-circuito tanto do

lado em CA quanto do lados em CC.

As análises das topologias inversora e retificadora alimentada em corrente foram

feitas, de forma separada, nas seções 2.1 e 2.2, repectivamente, onde suas características

foram abordadas detalhadamente. A partir de agora serão estudadas as especificidades

do conversor TL-NPC DC-DC CFMR, começando pelo tipo de modulação aplicada ao es-

tágio inversor. Em seguida é mostrada a característica de ganho estático da estrutura e

metodologias de projeto dos elementos passivos que compõem a mesma. Na sequência é

apresentada a análise de perdas nos semicondutores de potência.

2.3.1 Modulação PWM senoidal com simetria de um quarto de onda

Na literatura existem diversas técnicas de modulação aplicáveis ao inversor NPC

três níveis trifásico, cada uma fornecendo diferentes características em relação às tensões

de fase e linha sintetizadas, à utilização do barramento CC, à ondulação das tensões nos

capacitores que dividem o barramento CC, entre outras.

(FRANQUELO, 2008) categoriza os tipos de modulações aplicadas a conversores

multiníveis em dois principais grupos: algoritmos baseados em espaço vetorial e algoritmos

baseados em nível de tensão. O primeiro grupo engloba os diferentes tipos de modulação

via espaço vetorial (Space Vector Modulation - SVM), onde os possíveis estados de comu-

tação do conversor são analisados como vetores e esses vetores são escolhidos através

algoritmos que potencializam alguma característica do inversor desejada pelo projetista. Já

o segundo grupo engloba os seguintes tipos de modulação: eliminação seletiva de harmô-

nicos (baixa frequência de comutação), controle por nível de tensão mais próximo (baixa

frequência de comutação), modulações híbridas (alta e baixa frequência de comutação

simultaneamente) e modulações por largura de pulso (PWM) (alta frequência de comuta-

ção).



74
Capítulo 2. Conversor CC-CC isolado em média frequência baseado em retificador multipulsos controlado

em corrente

Neste trabalho o conversor TL-NPC DC-DC CFMR é estruturado para operar com

um tipo de modulação PWM pelo fato de que essas modulações proporcionam a sinte-

tização de tensões de fase e linha cujos componentes harmônicos de maior amplitude

possuem elevada frequência (em torno da frequência de comutação e seus múltiplos), o

que permite a utilização de filtros de saída menos volumosos e com menores perdas nos

elementos magnéticos. Sendo assim, é feita uma abordagem um pouco mais detalhada

em relação às modulações desse tipo. No entanto, pelo fato de as modulações em baixa

frequência reduzirem consideravelmente as perdas de comutação dos semicondutores, o

que é uma característica importante quando se trata de aplicações de elevada potência,

deixa-se em aberto, para possíveis trabalhos futuros, a utilização desse tipo de modulação

para o conversor TL-NPC DC-DC CFMR.

Diferentes tipos de modulação PWM podem ser aplicados ao conversor TL-NPC

DC-DC CFMR. Em (TRIPATHI, 2015; JR.; BARBI, 2011) são propostas estratégias para

topologias similares em que a frequência fundamental da corrente de cada fase da estru-

tura inversora é igual à frequência de comutação, o que proporciona a possibilidade de

redução de volume dos elementos magnéticos conectados à saída do NPC. Uma maneira

de reduzir as perdas no transformador é através da imposição de tensões e correntes com

formato próximo de uma senoide, a exemplo do que é feito em acionamento de máquinas

elétricas, sem elevar em demasia a frequência de comutação do inversor para não reduzir

o rendimento do mesmo.

Neste trabalho é proposto modular as tensões de saída do inversor NPC utilizando

uma modulação PWM senoidal, onde a frequência da componente fundamental dessas

tensões pode ser definida dentro de um intervalo onde não é alta o bastante para provocar

elevados esforços sobre as isolações dos magnéticos e não é muito baixa a ponto de tornar

esses componentes muito volumosos, sendo denominada de média frequência.

Utilizando esse tipo de modulação em malha fechada para realizar o controle das

correntes de saída do inversor, de forma que essas correntes sejam senoidais e apresen-

tem uma componente fundamental em média frequência e baixa ondulação na frequência

de chaveamento, garante-se que as tensões aplicadas sobre os enrolamentos do transfor-

mador do retificador multipulsos considerado na topologia proposta tenham a característica

multinível apresentada nas análises da seção 2.2, fazendo com que as perdas no núcleo do

transformador sejam reduzidas por serem provocadas principalmente pela componente em

média frequência e não em alta frequência. Além disso, derivadas de tensão muito bruscas

nos enrolamentos são evitadas, o que ajuda na manutenção da isolação dos condutores

do elemento magnético.

Dentro das modulações senoidais por largura de pulso mais tradicionais emprega-

das para o NPC três níveis cita-se duas: modulação com portadoras dispostas em fase e

modulação com portadoras dispostas em oposição de fase. Em ambas as modulações são
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utilizadas duas portadoras deslocadas em amplitude e uma moduladora senoidal por fase

deslocadas de 120∘ entre si, sendo que os sinais de comando dos interruptores 𝑆1𝑥 e 𝑆3𝑥

são definidos de forma complementar entre si pela comparação da moduladora da fase x

(𝑣𝑚𝑜𝑑𝑥) com a portadora superior (𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝑈 ), enquanto que o comando dos interruptores 𝑆2𝑥

e 𝑆4𝑥 são definidos de forma complementar entre si pela comparação da moduladora da

fase x com a portadora inferior (𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝐿). Para ambas as modulações a frequência da ten-

são de saída do inversor é igual à frequência de comutação dos interruptores e a lógica

de comando é mostrada na equação 2.101, onde 1 representa interruptor conduzindo e 0

interruptor bloqueado:

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑥 > 𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝑈 → 𝑆1𝑥 = 1 𝑒 𝑆3𝑥 = 0

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑥 < 𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝑈 → 𝑆1𝑥 = 0 𝑒 𝑆3𝑥 = 1

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑥 > 𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝐿 → 𝑆2𝑥 = 1 𝑒 𝑆4𝑥 = 0

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑥 < 𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝐿 → 𝑆2𝑥 = 0 𝑒 𝑆4𝑥 = 1

(2.101)

Define-se aqui a grandeza 𝑚𝑎, denominada de índice de modulação, que quantifica

a razão entre a amplitude de uma moduladora (𝑉𝑚𝑜𝑑) e a amplitude da portadora superior

(𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡), como mostra a equação 2.102.

𝑚𝑎 =
𝑉𝑚𝑜𝑑

𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡

(2.102)

As principais características das modulações com portadoras dispostas em fase e

com portadoras dispostas em oposição de fase são descritas a seguir, onde E é o valor da

tensão total do barramento CC de entrada do NPC. Além disso, são consideradas frequên-

cias de portadora e moduladora de forma que cada modulação possa fornecer uma tensão

de saída com o menor conteúdo harmônico possível:

∙ Modulação com portadoras dispostas em fase

Neste tipo de modulação as duas portadoras estão em fase como mostra a Figura 29,

onde as portadoras possuem 18 kHz, as moduladoras 2 kHz e o índice de modulação

é 0,85. O harmônico mais significativo das tensões de fase em relação ao ponto

médio do barramento CC aparece concentrado na frequência da portadora, sendo

que esse componente harmônico não aparece nas tensões de linha. Além disso,

essa modulação garante que as tensões sintetizadas possuam apenas harmônicos

ímpares desde que a razão entre a frequência da portadora e da moduladora seja

um número inteiro e ímpar (CALAIS, 2001).

Na Figura 30 são apresentadas as tensões da fase a em relação ao ponto o e a

tensão de linha ab obtidas através do simulador de circuitos PSIM R○. Nota-se que
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Figura 29: Modulação com portadoras dispostas em fase, tensão de fase e tensão de linha geradas
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Fonte: produção do próprio autor.

ambas as tensões são simétricas em relação ao eixo x, o que provoca o apareci-

mento apenas de harmônicos ímpares. Isso ocorre justamente porque a razão entre

a frequência das portadoras e das moduladoras é ímpar. No entanto, as duas gran-

dezas não possuem simetria de um quarto de onda, não otimizando a redução de

amplitude desses harmônicos. A taxa de distorção harmônica resultante da tensão

de fase é de 69,1% e da tensão de linha de 40,2%.

Figura 30: Tensão de fase e tensão de linha geradas a partir da modulação com portadoras dispos-
tas em fase
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Fonte: produção do próprio autor.
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Na Figura 31 é apresentado o espectro harmônico da tensão da fase a em relação ao

ponto o e da tensão de linha ab com a modulação em questão. É possível notar que o

componente harmônico na frequência da portadora se anulou no espectro da tensão

de linha. Sendo assim, esta modulação concentra energia de forma significativa nos

componentes harmônicos que se cancelam quando vistos pelas tensões de linha,

como já foi mostrado por (MCGRATH; HOLMES, 2002).

Figura 31: Espectro da tensão de fase e da tensão de linha com modulação com portadoras dis-
postas em fase
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Fonte: produção do próprio autor.

∙ Modulação com portadoras dispostas em oposição de fase

Neste tipo de modulação as duas portadoras estão defasadas 180∘ entre si como

mostra a Figura 32, onde as portadoras possuem 24 kHz, as moduladoras 2 kHz e

o índice de modulação é 0,85. Os componentes harmônicos mais significativos das

tensões de fase em relação ao ponto médio do barramento CC e das tensões de linha

aparecem em torno da frequência da portadora, sendo que nesta frequência a ampli-

tude do componente harmônico é nula. Desta forma, pode-se entender que a energia

dos componentes harmônicos na frequência de chaveamento e nos seus múltiplos

acaba sendo distribuída ao longo dos componentes presentes nas suas respectivas

bandas laterais. Além disso, essa estratégia garante que as tensões geradas tenham

simetria de um quarto de onda desde que a razão entre a frequência da portadora e

da moduladora seja um número par (CALAIS, 2001) e múltiplo de três.

Na Figura 33 são apresentadas as tensões da fase a em relação ao ponto o e a

tensão de linha ab. Nota-se que ambas as tensões apresentam simetria de um quarto

de onda, o que provoca o desaparecimento dos harmônicos pares e a redução dos

harmônicos ímpares. Isso ocorre justamente porque a razão entre a frequência das

portadoras e das moduladoras é um valor par múltiplo de três.
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Figura 32: Modulação com portadoras dispostas em oposição de fase
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Fonte: produção do próprio autor.

Figura 33: Tensão de fase e tensão de linha geradas a partir da modulação com portadoras dispos-
tas em oposição de fase

-E/2

0

Tensão de fase

Ângulo (rad)
0 π/3 2π/3 π 4π/3 5π/3 2π

-E

-E/2

Tensão de linha

E/2

E

E/2

0

Fonte: produção do próprio autor.
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Na Figura 34 é apresentado o espectro harmônico da tensão da fase a em relação ao

ponto o e da tensão de linha ab com a modulação em questão. É possível notar que

o componente harmônico na frequência da portadora é nulo para as duas tensões

analisadas, no entanto os componentes das bandas laterais tendem a apresentar

maiores amplitudes em relação à modulação com as portadoras dispostas em fase.

A taxa de distorção harmônica resultante da tensão de fase é de 69,3% e da tensão

de linha de 58,9%.

Figura 34: Espectro da tensão de fase e da tensão de linha com modulação com portadoras dis-
postas em oposição de fase
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Fonte: produção do próprio autor.

Como a estrutura inversora considerada neste trabalho não possui o ponto médio do

barramento CC conectado no ponto médio da carga (ponto N), torna-se interessante utilizar

a modulação com portadoras dispostas em fase para eliminar o componente harmônico na

frequência da portadora referente às tensões de linha geradas pelo inversor, já que essas

são as tensões que efetivamente são aplicadas à carga a três fios.

Dentro da modulação com portadoras dispostas em fase existe uma variação que

pode ser feita para reduzir o conteúdo harmônico das tensões geradas em relação à es-

tratégia convencional (NOVAES, 2000). Essa variação consiste em adiantar as duas por-

tadoras em 90∘ em relação à moduladora da fase a, como mostra a Figura 35, onde as

portadoras possuem 18 kHz, as moduladoras 2 kHz e o índice de modulação é 0,85. É

interessante notar que, mesmo com condições iguais em relação à simulação feita com a

estratégia convencional, as tensões geradas, mostradas na Figura 36, agora apresentam

simetria de um quarto de onda, eliminando harmônicos pares e reduzindo a amplitude dos

harmônicos ímpares em relação à modulação clássica. Para manter essa característica a
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razão entre a frequência das portadoras e das moduladoras deve ser ímpar, caso contrário

as tensões geradas deixam de ter simetria par e harmônicos pares aparecem no espectro

das mesmas.

Figura 35: Modulação com portadoras dispostas em fase com simetria de um quarto de onda
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Fonte: produção do próprio autor.

Figura 36: Tensão de fase e tensão de linha geradas a partir da modulação com portadoras dispos-
tas em fase com simetria de um quarto de onda
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Fonte: produção do próprio autor.

Na Figura 37 é apresentado o espectro harmônico da tensão da fase a em relação

ao ponto o e da tensão de linha ab com a modulação em questão. É possível notar que
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o componente harmônico na frequência da portadora se anulou no espectro da tensão de

linha e que os componentes harmônicos de menor ordem possuem menor amplitude em

relação aos harmônicos gerados pela estratégia convencional, resultando em uma taxa de

distorção harmônica de 69,1% para a tensão de fase e 41,4% para a tensão de linha.

Figura 37: Espectro da tensão de fase e da tensão de linha com modulação com portadoras dis-
postas em fase e com simetria de um quarto de onda
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Fonte: produção do próprio autor.

Considerando as análises das modulações PWM senoidais feitas, optou-se por uti-

lizar a modulação com portadoras dispostas em fase com simetria de um quarto de onda

para a estrutura inversora que compõe o conversor TL-NPC DC-DC CFMR, sendo que, em

malha fechada, as tensões sintetizadas pelo inversor a partir desta modulação devem ser

capazes de proporcionar correntes senoidais controladas com componente fundamental

em média frequência para alimentar o estágio retificador.

Uma grandeza importante a ser analisada é a tensão de modo comum (𝑣𝑐𝑚), que

é definida pela diferença de potencial existente entres os pontos N e o. Através de uma

análise por superposição do circuito simplificado do primário do conversor TL-NPC DC-DC

CFMR, mostrado na Figura 38, é possível verificar que a tensão de modo comum é descrita

pela equação 2.103, já que o somatório das tensões dos enrolamentos do primário do

transformador é nulo.

𝑣𝑐𝑚 =
𝑣𝑎𝑜 + 𝑣𝑏𝑜 + 𝑣𝑐𝑜

3
(2.103)

Geralmente em aplicações práticas, por questões de segurança, alguns elementos

do circuito de potência são aterrados, como dissipadores e transformadores. Dessa forma,

surgem capacitâncias intrínsecas entre os pontos N e o. Quando tensões de modo comum

com elevada frequência e variações bruscas de amplitude são aplicadas sobre essas ca-
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Figura 38: Circuito utilizado para definir a expressão de tensão de modo comum
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Fonte: produção do próprio autor.

pacitâncias ocorre a circulação de correntes indesejadas pelo sistema de potência. Como

essas correntes também apresentam elevada frequência, as mesmas podem provocar in-

terferência eletromagnética em circuitos próximos e redução da vida útil da isolação de

alguns componentes.

A Figura 39 mostra a forma de onda da tensão de modo comum gerada através

da modulação com portadoras dispostas em fase com simetria de um quarto de onda.

Nota-se que a forma de onda possui uma frequência fundamental três vezes maior do

que a frequência das moduladoras e que a mesma acompanha a variação das tensões

geradas pelo inversor, apresentando componentes harmônicos em alta frequência, sendo

que o componente na frequência de chaveamento possui uma amplitude considerável,

como mostra a Figura 40, que mostra o espectro harmônico da tensão de modo comum

gerada.

A escolha da modulação PWM neste trabalho não é focada em redução da ten-

são de modo comum, no entanto são conhecidas as implicações danosas que as eleva-

das variações desta tensão trazem para a isolação do transformador. É possível a utiliza-

ção de outras modulações (modulação vetorial, por exemplo) capazes de reduzir a tensão

de modo comum sem prejudicar a qualidade das correntes geradas pelo inversor. Desta

forma, como as tensões nos enrolamentos do transformador não dependem da tensão de

modo comum, ainda assim é possível garantir formas de onda de tensão com reduzida

quantidade de variações bruscas sobre os enrolamentos do elemento magnético.
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Figura 39: Tensão de modo comum gerada a partir da modulação PD com simetria de um quarto
de onda
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Figura 40: Espectro da tensão de modo comum com modulação com portadoras dispostas em fase
e com simetria de um quarto de onda
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2.3.2 Ganho estático de tensão

A obtenção da característica de ganho estático de tensão (𝑀𝑉 𝐷𝐶) do conversor TL-

NPC DC-DC CFMR pode ser feita partindo-se da relação existente entre a potência ativa

consumida pela carga acoplada na saída do conversor (𝑃𝑜) e a potência ativa fornecida

pela fonte de entrada (𝑃𝑖). Essa relação de potências é apresentada na equação 2.104 e

mostra que a potência de entrada é igual a potência de saída mais as perdas inerentes ao

conversor, representadas pelo rendimento 𝜂, que varia de 0 a 1.

𝑃𝑖 =
𝑃𝑜

𝜂
(2.104)

Considerando que haja transferência de potência ativa da estrutura inversora para a

estrutura retificadora apenas através da componente fundamental 𝜔𝑜 e que as correntes e

tensões das três fases do inversor sejam equilibradas, a equação 2.104 pode ser reescrita

como a equação 2.105, onde 𝑉𝑝 é amplitude da componente fundamental das tensões de

fase em relação ao ponto o geradas pelo inversor e 𝜑 é o ângulo de defasagem existente

entre as componentes fundamentais dessas tensões e as suas respectivas correntes de

fase.

3

2
𝑉𝑝𝐼𝑝 cos(𝜑) =

𝑉𝑜𝐼𝑜
𝜂

(2.105)

A amplitude da componente fundamental das tensões de fase em relação ao ponto

o proporcionadas pelo inversor, quando geradas através da modulação com portadoras

deslocadas em fase com simetria de um quarto de onda, podem ser aproximadas pela

equação 2.106, onde E é a tensão total do barramento de entrada e 𝑚𝑎 é o índice de

modulação.

𝑉𝑝 =
𝐸𝑚𝑎

2
(2.106)

A corrente média de saída do conversor TL-NPC DC-DC CFMR é obtida na seção

2.2 e a expressão que define a sua amplitude é mostrada novamente na equação 2.107.

Esta é a corrente que efetivamente circula pela carga, considerando que o filtro capacitivo

em paralelo com a mesma filtre grande parte dos componentes harmônicos presentes na

corrente fornecida pelo retificador 12 pulsos.

𝐼𝑜 =
3
√

6(
√

3 − 1)𝑛12𝐼𝑝

𝜋(2 +
√

3)
(2.107)
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Substituindo as equações 2.106 e 2.107 em 2.105, chega-se à equação 2.108.

3

2

𝐸𝑚𝑎

2
𝐼𝑝 cos(𝜑) =

3
√

6(
√

3 − 1)𝑛12𝐼𝑝𝑉𝑜

𝜋(2 +
√

3)𝜂
(2.108)

Rearranjando a equação 2.108 obtém-se a expressão final que define o ganho es-

tático do conversor TL-NPC DC-DC CFMR, mostrada em 2.109.

𝑀𝑉 𝐷𝐶 =
𝑉𝑜

𝐸
=

(2 +
√

3)
√

6𝜋

24(
√

3 − 1)
· 𝑚𝑎 cos(𝜑)𝜂

𝑛12

(2.109)

O ganho estático do conversor TL-NPC DC-DC CFMR varia com o índice de mo-

dulação, o rendimento do conversor, o fator de deslocamento (cos(𝜑), sendo 𝑝ℎ𝑖 o ângulo

de defasagem entre o componente fundamental das tensões de fase em relação ao ponto

o geradas pelo inversor e a corrente de suas respectivas fases) e a relação de espiras do

transformador que forma o retificador 12 pulsos.

Considerando que o rendimento do conversor e a relação de espiras do transfor-

mador sejam constantes, cria-se o ganho estático normalizado 𝑀𝑉 𝐷𝐶 , que é definido pela

equação 2.110. A Figura 41 apresenta o ábaco que relaciona o ganho estático normalizado

com a variação do cos(𝜑) para diferentes valores de 𝑚𝑎.

𝑀𝑉 𝐷𝐶 =
24(

√
3 − 1)𝑛12

(2 +
√

3)
√

6𝜋𝜂

𝑉𝑜

𝐸
= 𝑚𝑎 cos(𝜑) (2.110)

Figura 41: Ábaco de 𝑀𝑉 𝐷𝐶 por cos(𝜑) para diferentes valores de 𝑚𝑎
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Nota-se que a redução do cos(𝜑), que pode ocorrer devido a um aumento de potên-

cia ativa fornecida pela fonte de entrada do conversor, provoca uma redução da tensão de

saída 𝑉𝑜, considerando que todas as outras variáveis não se alterem. Em outras palavras,

o aumento de potência ativa é acompanhado da elevação das correntes que circulam pelas

três fases, provocando maiores quedas de tensão nos indutores 𝐿, que são considerados

constantes, o que resulta na redução da tensão de saída 𝑉𝑜. A correção do nível desta

tensão pode ser feita através da atuação no índice de modulação 𝑚𝑎.

2.3.3 Dimensionamento da indutância entre os estágios inversor e

retificador

Como foi mencionado na seção 2.2, a característica de fonte corrente senoidal exis-

tente entre as estruturas inversora e retificadora é obtida através da adição de indutores em

cada uma das fases (𝐿). Estes, junto de um controle de corrente adequado, são capazes

de armazenar a energia magnética necessária para dar o formato senoidal às correntes de

cada fase. Por um outro ponto de vista, os indutores atuam como filtros passa baixas para

essas correntes, criando um caminho de alta impedância para os componentes harmôni-

cos de elevada frequência que surgem devido à forma de funcionamento do retificador 12

pulsos e do inversor.

A característica dos indutores de apresentarem alta impedância para elevadas frequên-

cias faz com que os enrolamentos do primário do transformador não fiquem sujeitos aos

componentes harmônicos de alta ordem das tensões geradas pelo inversor, já que estes

acabam incidindo majoritariamente sobre os indutores. Desta forma, a maior parte das va-

riações bruscas de tensão aparecem sobre estes elementos magnéticos e não no transfor-

mador, transferindo parte dos esforços que seriam aplicados na isolação dos enrolamentos

do transformador para os enrolamentos dos indutores.

Considerando aplicações de média tensão e alta potência, transformadores tendem

a ter capacitâncias parasitas elevadas (maiores do que os indutores) para garantir isola-

ção adequada entre as espiras de cada enrolamento e entre os próprios enrolamentos.

Sendo assim, a fim de reduzir picos e ondulações de corrente indesejadas, torna-se impor-

tante diminuir a quantidade de variações bruscas de tensão aplicadas sobre este elemento

magnético (TRIPATHI, 2015).

A indutância característica desses indutores tem influência direta na defasagem

existente entre o componente fundamental das tensões de fase em relação ao ponto o

geradas pelo inversor e o componente fundamental das suas respectivas correntes de fase

(ângulo 𝜑). Outra grandeza dependente do valor da indutância é a ondulação das correntes

de fase dentro de um período de chaveamento (∆𝑖). Quanto maior a indutância, menor é

essa ondulação e, consequentemente, menor é a DHT das correntes de fase, porém maior
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é o ângulo 𝜑, o que tende a elevar a potência reativa processada pelo inversor e a reduzir

a tensão de saída do conversor 𝑉𝑜. Essa redução tem que ser compensada através da

relação de espiras do transformador e/ou do índice de modulação 𝑚𝑎.

Aqui é mostrado um possível procedimento para a determinação da indutância em

questão, onde primeiramente essa indutância é definida a partir do máximo ângulo 𝜑 acei-

tável pelo projetista e, em seguida, verifica-se se a indutância escolhida atende o requisito

de máxima ondulação em alta frequência que as correntes de cada fase podem ter.

Inicialmente será definida a indutância a partir o máximo ângulo 𝜑 aceitável. Anali-

sando a tensão da fase a em relação ao ponto N que aparece no primário do transformador

do retificador 12 pulsos (𝑉𝑎𝑁𝑃 ) quando este é alimentado com fontes de correntes senoi-

dais trifásicas, percebe-se que a mesma está em fase com a corrente da fase a do primário

e é formada por doze degraus de tensão ao longo de um período relativo à frequência 𝜔𝑜.

Além disso, sua forma de onda possui simetria de um quarto de onda, de modo que é

possível definir o módulo da amplitude de todos os degraus dentro de um intervalo de 90∘,

como mostra a equação 2.111.

0 ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤
𝜋

12
→ 𝑣𝑎𝑁𝑃 (𝜔𝑜𝑡) = 0

𝜋

12
≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤

𝜋

4
→ 𝑣𝑎𝑁𝑃 (𝜔𝑜𝑡) =

√
3𝑉𝑜𝑛12

3(2 +
√

3)

𝜋

4
≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤

5𝜋

12
→ 𝑣𝑎𝑁𝑃 (𝜔𝑜𝑡) =

𝑉𝑜𝑛12

2 +
√

3

5𝜋

12
≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤

𝜋

2
→ 𝑣𝑎𝑁𝑃 (𝜔𝑜𝑡) =

2
√

3𝑉𝑜𝑛12

3(2 +
√

3)

(2.111)

Devido a sua simetria de um quarto de onda, a tensão 𝑣𝑎𝑁𝑃 (𝜔𝑜𝑡) pode ser decom-

posta em sua série de Fourier de acordo com a equação 2.112, onde 𝑛 é um número

natural e ímpar e representa a ordem do harmônico que compõe a forma de onda em

questão.

𝑣𝑎𝑁𝑃 (𝜔𝑜𝑡) =
∞∑︁
𝑛=1

𝑏𝑛𝑠𝑒𝑛(𝑛𝜔𝑜𝑡) (2.112)

Onde

𝑏𝑛 =
4

𝜋

∫︁ 𝜋
2

0

𝑣𝑎𝑁𝑃 (𝜔𝑜𝑡)𝑠𝑒𝑛(𝑛𝜔𝑜𝑡)𝑑(𝜔𝑜𝑡) (2.113)

A partir da equação 2.113 é possível obter a amplitude do componente fundamental
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(𝑛 = 1) que forma a tensão 𝑣𝑎𝑁𝑃 (𝜔𝑜𝑡), como mostra a equação 2.114.

𝑏1 =
4

𝜋

[︂ ∫︁ 𝜋
12

0

0𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)𝑑(𝜔𝑜𝑡)+∫︁ 𝜋
4

𝜋
12

√
3𝑉𝑜𝑛12

3(2 +
√

3)
𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)𝑑(𝜔𝑜𝑡)+∫︁ 5𝜋

12

𝜋
4

𝑉𝑜𝑛12

2 +
√

3
𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)𝑑(𝜔𝑜𝑡)+∫︁ 𝜋

2

5𝜋
12

2
√

3𝑉𝑜𝑛12

3(2 +
√

3)
𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)𝑑(𝜔𝑜𝑡)

]︂
(2.114)

Resolvendo a equação 2.114 chega-se a expressão 2.115, que define a amplitude

do componente fundamental da tensão 𝑣𝑎𝑁𝑃 .

𝑏1 =
6
√

2(
√

3 + 1)

12 + 7
√

3

𝑉𝑜𝑛12

𝜋
(2.115)

Foi visto na seção 2.2 que a tensão 𝑣𝑎𝑁𝑃 e a corrente 𝑖𝑎 não apresentam defasagem

entre si. Fazendo uma análise fasorial, sabe-se que a tensão 𝑣𝐿 aplicada sobre o indutor

L é adiantada em 90∘ em relação à corrente 𝑖𝑎. Sendo assim, pode-se criar o triângulo de

tensões apresentado na Figura 42, onde a soma das tensões 𝑏1 e 𝑣𝐿 é igual ao componente

fundamental da tensão de fase 𝑣𝑎𝑜 gerada pelo inversor.

Figura 42: Triângulo de tensões

b1

vL

vao

φ 

Fonte: produção do próprio autor.

Com base no triângulo de tensões da Figura 42 é possível obter o valor da indu-

tância característica dos indutores presentes entre a estrutura inversora e retificadora do

TL-NPC DC-DC CFMR em função do máximo ângulo 𝜑 desejado pelo projetista, como

mostra a equação 2.116.

𝐿 = tan(𝜑𝑚𝑎𝑥)
𝑏1

𝜔𝑜𝐼𝑝
(2.116)
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O objetivo agora é verificar se a indutância definida atende ao requisito de máxima

variação das correntes 𝑖𝑥 (∆𝑖𝑚𝑎𝑥) dentro de metade do período de chaveamento 𝑇𝑠 (x =

a,b,c). Para quantificar essa variação é necessário definir as possíveis tensões sobre os

indutores de cada fase dentro de metade de 𝑇𝑠. Sendo assim, analisando a Figura 43, que

mostra as moduladoras da modulação com portadoras dispostas em fase e com simetria

de um quarto de onda, pode-se definir doze regiões de análise, onde em cada região a

moduladora de uma das fases possui amplitude sempre intermediária em relação à ampli-

tude das outras duas moduladoras e não há alteração de polaridade das mesmas. Devido

à simetria da modulação, as conclusões obtidas através do estudo de uma região, que

se mantém durante 30∘ em relação à frequência das moduladoras, podem ser estendidas

para as outras regiões, sem perda de generalidade.

Figura 43: Regiões de análise

Ângulo (rad)
0 π/6 π/3 π/2 2π/3 5π/6 π 7π/6 4π/3 3π/2 5π/3 11π/6 2π

0 V

v
mod

a

v
mod

b

v
mod

c

I II IVIII V VI VII VIII IX X XI XII

Fonte: produção do próprio autor.

Tomando-se a região I para estudo, onde 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 ≤ 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 ≤ 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐 e 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 ≥ 0, inicia-

se a análise considerando que a frequência das moduladoras 𝑓𝑜 é muito menor do que a

frequência das portadoras 𝑓𝑠, de modo que as moduladoras podem ser consideradas cons-

tantes dentro de um período 𝑇𝑠. Desta forma, durante 𝑇𝑠 é possível definir quatro etapas

de operação distintas a partir da comparação das moduladoras com as suas respectivas

portadoras, como mostra a Figura 44, sendo que em cada etapa de operação uma dife-

rente combinação das tensões 𝑣𝑎𝑜, 𝑣𝑏𝑜 e 𝑣𝑐𝑜 é aplicada pelo inversor NPC sobre o conjunto

indutores-retificador. Nesta seção, essas possíveis combinações de tensões 𝑣𝑥𝑜 (x = a,b,c)

serão dominadas doravante de vetores.
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Figura 44: Comparação entre as moduladoras e as portadoras dentro de um período 𝑇𝑠 e as tensões
geradas na saída do NPC
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Fonte: produção do próprio autor.

Para cada etapa de operação é possível simplificar o conjunto inversor-indutores-

retificador através do circuito mostrado na Figura 45. Desta forma, sabendo qual o vetor

está sendo gerado pelo inversor na etapa de operação analisada, encontra-se a tensão de

modo comum 𝑣𝑐𝑚 através da equação 2.117 e, consequentemente, as tensões 𝑣𝐿𝑎, 𝑣𝐿𝑏 e

𝑣𝐿𝑐 em função da tensão de entrada do conversor e da tensão presente nos enrolamentos

do primário do transformador.

Figura 45: Circuito simplificado do conjunto inversor-indutores-retificador

o N

- vao +

- vbo +

- vco +

+ vaNP -

+ vbNP -

+ vcNP -

L

L

L

+ vcm -

a

b

c

- vLa +

- vLb +

- vLc +

Fonte: produção do próprio autor.
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𝑣𝑐𝑚 =
𝑣𝑎𝑜 + 𝑣𝑏𝑜 + 𝑣𝑐𝑜

3
(2.117)

Dependendo do índice de modulação (𝑚𝑎) utilizado, diferentes vetores são gerados

pelo inversor dentro de 𝑇𝑠. Posteriormente será verificado que se 0 ≤ 𝑚𝑎 ≤
√

3/3 sempre

os mesmos quatro vetores são gerados dentro de 𝑇𝑠 ao longo de toda a região analisada.

Caso
√

3/3 ≤ 𝑚𝑎 ≤ 1 dois possíveis conjuntos de quatro vetores podem ser gerados

dentro de 𝑇𝑠 ao longo da região. Sendo assim, a análise da variação de corrente de alta

frequência nos indutores é dividida entre os dois intervalos apresentados, onde para ambas

as análises será considerado que os indutores das três fases possuem indutâncias iguais

de valor 𝐿.

∙ 0 ≤ 𝑚𝑎 ≤
√

3/3

Utilizando um índice de modulação dentro deste intervalo tem-se o padrão de com-

paração entre moduladoras e portadoras apresentado na Figura 46 durante toda a

região I.

Figura 46: Comparação entre as moduladoras e as portadoras dentro de um período 𝑇𝑠 e as tensões
geradas na saída do NPC para 0 ≤ 𝑚𝑎 ≤

√
3/3
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Fonte: produção do próprio autor.

As expressões que definem as moduladoras e as portadoras dentro de metade de 𝑇𝑠
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são apresentadas em 2.118.

𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝑈 (𝑡) =
2𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡𝑡

𝑇𝑠

𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝐿(𝑡) =
2𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡𝑡

𝑇𝑠

− 𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎(𝑡) = 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏(𝑡) = 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘)

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐(𝑡) = 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘)

(2.118)

Fazendo 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎(𝑡) = 𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝑈 (𝑡), 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐(𝑡) = 𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝑈 (𝑡) e 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏(𝑡) = 𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝐿(𝑡) encontra-

se os instantes 𝑡1, 𝑡2 e 𝑡3, respectivamente, que definem o momento em que cada

moduladora toca sua respectiva portadora dentro de metade do período 𝑇𝑠. Esses

instantes são apresentados nas equações 2.119, 2.120 e 2.121, respectivamente.

𝑡1 =
𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)

2𝑓𝑠
(2.119)

𝑡2 =
𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘)

2𝑓𝑠
(2.120)

𝑡3 =
𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘) + 1

2𝑓𝑠
(2.121)

A duração de cada etapa é dada por ∆𝑡𝑦 (y = 1,2,3,4) e é descrita através das equa-

ções 2.122, 2.123, 2.124 e 2.125.

∆𝑡1 = 𝑡1 =
𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)

2𝑓𝑠
(2.122)

∆𝑡2 = 𝑡2 − 𝑡1 =
𝑚𝑎 [𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘) − 𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)]

2𝑓𝑠
(2.123)

∆𝑡3 = 𝑡3 − 𝑡2 =
1 + 𝑚𝑎 [𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘) − 𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘)]

2𝑓𝑠
(2.124)

∆𝑡4 =
𝑇𝑠

2
− 𝑡3 =

−𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘)

2𝑓𝑠
(2.125)

Na seção 2.3.1 foi mostrado como os interruptores trocam de estado a partir da mo-

dulação escolhida para o conversor TL-NPC DC-DC CFMR. Desta forma, as tensões

𝑣𝑥𝑜 (x = a,b,c) e 𝑣𝑐𝑚 durante a etapa 1 são apresentadas na equação 2.126.

𝑣𝑎𝑜 =
𝐸

2
; 𝑣𝑏𝑜 = 0; 𝑣𝑐𝑜 =

𝐸

2
; 𝑣𝑐𝑚 =

𝐸

3
(2.126)
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Utilizando o circuito da Figura 45 com os valores da equação 2.126 obtém-se as

tensões sobre os indutores para a etapa 1, como mostra a equação 2.127.

𝑣𝐿𝑎 =
𝐸

6
− 𝑣𝑎𝑁𝑃 = 𝐸

(︂
1

6
− 𝑣𝑎𝑁𝑃

𝐸

)︂
𝑣𝐿𝑏 = −𝐸

3
− 𝑣𝑏𝑁𝑃 = 𝐸

(︂
−1

3
− 𝑣𝑏𝑁𝑃

𝐸

)︂
𝑣𝐿𝑐 =

𝐸

6
− 𝑣𝑐𝑁𝑃 = 𝐸

(︂
1

6
− 𝑣𝑐𝑁𝑃

𝐸

)︂ (2.127)

Realizando o mesmo procedimento para as outras três etapas de operação chega-se

à Tabela 2, que apresenta as tensões sobre os indutores de cada fase para as quatro

possíveis etapas dentro da região I. Esse método de análise pode ser utilizado para

obter as tensões sobre os indutores nas outras regiões.

Tabela 2: Tensões sobre os indutores para cada etapa de operação com 0 ≤ 𝑚𝑎 ≤
√

3/3

Etapa 1 Etapa 2 Etapa 3 Etapa 4

𝑣𝑎𝑜
𝐸
2

0 0 0

𝑣𝑏𝑜 0 0 0 −𝐸
2

𝑣𝑐𝑜
𝐸
2

𝐸
2

0 0

𝑣𝑐𝑚
𝐸
3

𝐸
6

0 −𝐸
6

𝑣𝐿𝑎 𝐸
(︀
1
6
− 𝑣𝑎𝑁𝑃

𝐸

)︀
𝐸
(︀
−1

6
− 𝑣𝑎𝑁𝑃

𝐸

)︀
−𝐸 𝑣𝑎𝑁𝑃

𝐸
𝐸
(︀
1
6
− 𝑣𝑎𝑁𝑃

𝐸

)︀
𝑣𝐿𝑏 𝐸

(︀
−1

3
− 𝑣𝑏𝑁𝑃

𝐸

)︀
𝐸
(︀
−1

6
− 𝑣𝑏𝑁𝑃

𝐸

)︀
−𝐸 𝑣𝑏𝑁𝑃

𝐸
𝐸
(︀
−1

3
− 𝑣𝑏𝑁𝑃

𝐸

)︀
𝑣𝐿𝑐 𝐸

(︀
1
6
− 𝑣𝑐𝑁𝑃

𝐸

)︀
𝐸
(︀
1
3
− 𝑣𝑐𝑁𝑃

𝐸

)︀
−𝐸 𝑣𝑐𝑁𝑃

𝐸
𝐸
(︀
1
6
− 𝑣𝑐𝑁𝑃

𝐸

)︀
Fonte: produção do próprio autor.

Analisando a Figura 46 é possível notar que, com a elevação de 𝑚𝑎, o tempo 𝑡2 tende

a aumentar, enquanto que o tempo 𝑡3 tende a diminuir, já que a amplitude de 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐

fica maior no sentido positivo e a de 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 maior no sentido negativo. Isso ocorre ao

ponto de 𝑡2 e 𝑡3 ficarem iguais, logo, igualando as equações 2.120 e 2.121 chega-se

à equação 2.128.

𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘) + 1 = 𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘) (2.128)

Isolando a variável 𝑚𝑎 em 2.128 encontra-se 2.129.

𝑚𝑎 =

√
3

3 cos(𝜔𝑜𝑡)
(2.129)
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Considerando que 𝑡2 = 𝑡3 quando 𝜔𝑜𝑡 = 0, obtém-se 2.130, que define uma fronteira

de operação da modulação de acordo com o índice de modulação utilizado, já que

se 𝑚𝑎 >
√

3/3 novos vetores serão gerados pelo inversor NPC e as tensões sobre

os indutores devem ser recalculadas com essas alterações.

𝑚𝑎 =

√
3

3
(2.130)

∙
√

3/3 ≤ 𝑚𝑎 ≤ 1

Utilizando um índice de modulação dentro deste intervalo tem-se o padrão de com-

paração entre moduladoras e portadoras apresentado na Figura 47 durante toda a

região I.

Figura 47: Comparação entre as moduladoras e as portadoras dentro de um período 𝑇𝑠 e as tensões
geradas na saída do NPC para

√
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Fonte: produção do próprio autor.

Fazendo 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎(𝑡) = 𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝑈 (𝑡), 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐(𝑡) = 𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝑈 (𝑡) e 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏(𝑡) = 𝑣𝑝𝑜𝑟𝑡𝐿(𝑡) encontra-

se os instantes 𝑡1, 𝑡2 e 𝑡3, respectivamente, que definem o momento em que cada

moduladora toca sua respectiva portadora dentro de metade do período 𝑇𝑠. Esses

instantes são apresentados nas equações 2.131, 2.132 e 2.133, respectivamente.

𝑡1 =
1 + 𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘)

2𝑓𝑠
(2.131)

𝑡2 =
𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)

2𝑓𝑠
(2.132)
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𝑡3 =
𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘)

2𝑓𝑠
(2.133)

A duração de cada etapa é dada por ∆𝑡𝑦 (y = 1,2,3,4) e é descrita através das equa-

ções 2.134, 2.135, 2.136 e 2.137.

∆𝑡1 = 𝑡1 =
1 + 𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘)

2𝑓𝑠
(2.134)

∆𝑡2 = 𝑡2 − 𝑡1 =
𝑚𝑎 [𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡) − 𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘)] − 1

2𝑓𝑠
(2.135)

∆𝑡3 = 𝑡3 − 𝑡2 =
𝑚𝑎 [𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘) − 𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)]

2𝑓𝑠
(2.136)

∆𝑡4 =
𝑇𝑠

2
− 𝑡3 =

1 −𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘)

2𝑓𝑠
(2.137)

Realizando o mesmo procedimento utilizado no estudo do intervalo 0 ≤ 𝑚𝑎 ≤
√

3/3

pode-se obter as tensões sobre os indutores das três fases para o intervalo
√

3/3 ≤
𝑚𝑎 ≤ 1. Essas tensões, referentes à região I, são mostradas na Tabela 3. O mesmo

pode ser feito para obter as tensões sobre os indutores nas outras regiões.

Tabela 3: Tensões sobre os indutores para cada etapa de operação com
√

3/3 ≤ 𝑚𝑎 ≤ 1

Etapa 1 Etapa 2 Etapa 3 Etapa 4

𝑣𝑎𝑜
𝐸
2

𝐸
2

0 0

𝑣𝑏𝑜 0 −𝐸
2

−𝐸
2

−𝐸
2

𝑣𝑐𝑜
𝐸
2

𝐸
2

𝐸
2

0

𝑣𝑐𝑚
𝐸
3

𝐸
6

0 −𝐸
6

𝑣𝐿𝑎 𝐸
(︀
1
6
− 𝑣𝑎𝑁𝑃

𝐸

)︀
𝐸
(︀
1
3
− 𝑣𝑎𝑁𝑃

𝐸

)︀
−𝐸 𝑣𝑎𝑁𝑃

𝐸
𝐸
(︀
1
6
− 𝑣𝑎𝑁𝑃

𝐸

)︀
𝑣𝐿𝑏 𝐸

(︀
−1

3
− 𝑣𝑏𝑁𝑃

𝐸

)︀
𝐸
(︀
−2

3
− 𝑣𝑏𝑁𝑃

𝐸

)︀
𝐸
(︀
−1

2
− 𝑣𝑏𝑁𝑃

𝐸

)︀
𝐸
(︀
−1

3
− 𝑣𝑏𝑁𝑃

𝐸

)︀
𝑣𝐿𝑐 𝐸

(︀
1
6
− 𝑣𝑐𝑁𝑃

𝐸

)︀
𝐸
(︀
1
3
− 𝑣𝑐𝑁𝑃

𝐸

)︀
𝐸
(︀
1
2
− 𝑣𝑐𝑁𝑃

𝐸

)︀
𝐸
(︀
1
6
− 𝑣𝑐𝑁𝑃

𝐸

)︀
Fonte: produção do próprio autor.

É importante notar que, para
√

3/3 ≤ 𝑚𝑎 ≤ 1, um segundo conjunto de vetores pode

ser gerado pelo NPC. Considerando a região I, este efeito ocorre porque, durante um

certo intervalo de tempo, ao longo da variação de 𝜔𝑜𝑡 dentro da região, a moduladora

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 toca a portadora superior antes de 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 tocar a portadora inferior, como mostra

a Figura 48. Isso faz com que as tensões sobre os indutores durante a etapa 2 sejam

alteradas (os vetores das outras três etapas se mantém inalterados), como mostra
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a equação 2.138. O mesmo fenômeno ocorre de maneira análoga para as outras

regiões.

Figura 48: Comparação entre as moduladoras e as portadoras dentro de um período 𝑇𝑠 e as tensões
geradas na saída do NPC para

√
3/3 ≤ 𝑚𝑎 ≤ 1 e 0 ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝑎𝑟𝑐𝑠𝑒𝑛

(︀√
3/(3𝑚𝑎)

)︀
− 𝜋/6
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Fonte: produção do próprio autor.

𝑣𝑎𝑜 = 0; 𝑣𝑏𝑜 = 0; 𝑣𝑐𝑜 =
𝐸

2
; 𝑣𝑐𝑚 =

𝐸

6

𝑣𝐿𝑎 = −𝐸

6
− 𝑣𝑎𝑁𝑃 = −𝐸

(︂
1

6
− 𝑣𝑎𝑁𝑃

𝐸

)︂
𝑣𝐿𝑏 = −𝐸

6
− 𝑣𝑏𝑁𝑃 = −𝐸

(︂
1

6
− 𝑣𝑏𝑁𝑃

𝐸

)︂
𝑣𝐿𝑐 =

𝐸

3
− 𝑣𝑐𝑁𝑃 = 𝐸

(︂
1

3
− 𝑣𝑐𝑁𝑃

𝐸

)︂
(2.138)

Para definir o intervalo de 𝜔𝑜𝑡 dentro da região I no qual ocorre este fenômeno, pode-

se igualar os tempos 𝑡1 e 𝑡2 para
√

3/3 ≤ 𝑚𝑎 ≤ 1. Fazendo isso, chega-se à equação

2.139.

𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘) + 1 = 𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)

𝜔𝑜𝑡 = 𝑎𝑟𝑐𝑠𝑒𝑛

(︃ √
3

3𝑚𝑎

)︃
− 𝜋

6

(2.139)
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Desta forma, enquanto 0 ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝑎𝑟𝑐𝑠𝑒𝑛
(︀√

3/(3𝑚𝑎)
)︀
− 𝜋/6 a duração das etapas

de operação 1, 2, 3 e 4 são dadas pelas equações 2.140, 2.141, 2.142 e 2.143,

respectivamente.

∆𝑡1 = 𝑡1 =
𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)

2𝑓𝑠
(2.140)

∆𝑡2 = 𝑡2 − 𝑡1 =
1 + 𝑚𝑎 [𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘) − 𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)]

2𝑓𝑠
(2.141)

∆𝑡3 = 𝑡3 − 𝑡2 =
𝑚𝑎 [𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘) − 𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘)] − 1

2𝑓𝑠
(2.142)

∆𝑡4 =
𝑇𝑠

2
− 𝑡3 =

1 −𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘)

2𝑓𝑠
(2.143)

Sabendo as tensões que são aplicadas sobre cada indutor e por quanto tempo as

mesmas são aplicadas é possível, através da equação genérica 2.144, definir a variação da

corrente de cada fase do primário do transformador dentro das quatro etapas de operação

(∆𝑖𝑥𝑦, onde x se refere às fases a, b e c e y às etapas de operação 1, 2, 3 e 4) para todos

os possíveis valores de 𝑚𝑎.

∆𝑖𝑥𝑦 =
𝑣𝐿𝑥𝑦∆𝑡𝑦

𝐿
(2.144)

A questão agora cabe em definir qual a maior variação de corrente, analisando

metade do período 𝑇𝑠, que pode ocorrer considerando as três fases do primário do trans-

formador.

Na seção 2.2 foi visto que as tensões 𝑣𝑎𝑁𝑃 , 𝑣𝑏𝑁𝑃 e 𝑣𝑐𝑁𝑃 apresentam uma forma

de onda multinível com 7 níveis e que as mesmas estão em fase com as suas respectivas

correntes no primário do transformador (𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐). Em módulo, os possíveis níveis que

essas tensões podem assumir são apresentados na equação 2.145, sendo que cada nível

tem duração de 30∘ em relação à frequência 𝑓𝑜.

|𝑣𝑥𝑁𝑃 | =

⎧⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎨⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎩

0
√
3𝑣𝑜𝑛12

3(2+
√
3)

𝑣𝑜𝑛12

2+
√
3

2
√
3𝑣𝑜𝑛12

3(2+
√
3)

(2.145)

A partir do exposto pode-se concluir que, apesar de se ter bem definido quais são as

tensões impostas pelo inversor NPC sobre os indutores através da modulação escolhida,
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as tensões aplicadas pelos enrolamentos do primário do transformador sobre os mesmos

indutores dependem do fator de deslocamento entre o componente fundamental das ten-

sões 𝑣𝑥𝑜 e o componente fundamental de suas respectivas correntes 𝑖𝑥, de forma que as

tensões 𝑣𝑥𝑁𝑃 podem mudar de amplitude dentro de uma mesma região de análise (regiões

definidas de I a XII). Isso dificulta a obtenção de uma equação que defina exatamente a

maior variação das correntes nos indutores para todos os possíveis casos de fator de des-

locamento e índices de modulação que podem ser aplicados ao conversor TL-NPC DC-DC

CFMR. Sendo assim, optou-se pela realização de uma abordagem numérica para a gera-

ção de ábacos que ajudam a obter a informação da variação máxima, dentro de metade

de 𝑇𝑠, das correntes que circulam pelos indutores de cada fase.

Dividindo as tensões 𝑣𝑥𝑁𝑃 pela tensão total do barramento de entrada 𝐸 e substi-

tuindo em 2.145 o ganho estático do conversor TL-NPC DC-DC CFMR, dado pela equação

2.109, os possíveis níveis das tensões 𝑣𝑥𝑁𝑃 normalizadas, em módulo, podem ser escritos

através da equação 2.146.

|𝑣𝑥𝑁𝑃 |
𝐸

=

⎧⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎨⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎩

0

𝑚𝑎 cos(𝜑)𝜂𝜋

12
√
2(
√
3−1)

𝑚𝑎 cos(𝜑)𝜂𝜋

4
√
6(
√
3−1)

𝑚𝑎 cos(𝜑)𝜂𝜋

6
√
2(
√
3−1)

(2.146)

Substituindo as expressões de 2.146 nas equações que definem as tensões im-

postas sobre os indutores para cada intervalo de 𝑚𝑎 (tabelas 2 e 3), é possível escrever

a variação ∆𝑖𝑥𝑦, mostrada em 2.144, de forma normalizada em relação à tensão total do

barramento CC de entrada do conversor TL-NPC DC-DC CFMR, à indutância caracterís-

tica dos indutores de cada fase e à frequência de chaveamento 𝑓𝑠, como mostra a equação

2.147.

∆𝑖𝑥𝑦 =
𝐿𝑓𝑠∆𝑖𝑥𝑦

𝐸
=

𝑣𝐿𝑥𝑦∆𝑡𝑦𝑓𝑠
𝐸

(2.147)

Nota-se que a expressão que define ∆𝑖𝑥𝑦 é, devido à presença de 𝑣𝐿𝑥𝑦, dependente

do índice de modulação 𝑚𝑎, do fator de deslocamento cos(𝜑) e do rendimento do conversor

𝜂. Além disso, a expressão também é dependente do ângulo 𝜔𝑜𝑡 devido à presença de ∆𝑡𝑦,

sendo que este que também varia com 𝑚𝑎.

Como as tensões 𝑣𝑥𝑁𝑃 mudam de amplitude a cada 30∘ (ângulo referente a 𝑓𝑜)

e as mesmas podem se defasar em relação às moduladoras de suas respectivas fases, é

necessária a análise de duas regiões consecutivas para obter todas as possíveis variações

de corrente ∆𝑖𝑥𝑦, pois, quando 𝜑 > 0, é dentro de 60∘ (ângulo referente a 𝑓𝑜) que ocorrem
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todas as possíveis combinações entre as tensões trifásicas geradas pelo inversor e as

tensões trifásicas presentes nos enrolamentos do primário do transformador.

Sendo assim, utilizando as informações desenvolvidas até aqui, é possível criar um

algoritmo que faça uma varredura da equação 2.147 dentro do intervalo −30∘ ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 30∘

e utilize os valores de 𝑣𝐿𝑥𝑦 e seus respectivos ∆𝑡𝑦 obtidos para a região I junto com os

valores de 𝑣𝐿𝑥𝑦 e seus respectivos ∆𝑡𝑦 para a região XII (que podem ser desenvolvidos de

forma análoga ao que foi apresentado para a região I) para criar um ábaco que mostra o

maior valor de ∆𝑖𝑥𝑦 (∆𝑖𝑥𝑦_𝑚𝑎𝑥) de acordo com a variação de cos(𝜑) para diferentes valores

de 𝑚𝑎. É importante lembrar que, para cada valor de cos(𝜑), as tensões 𝑣𝑥𝑁𝑃 se atrasam 𝜑

graus em relação às moduladoras de suas respectivas fases (𝑣𝑚𝑜𝑑𝑥), alterando as tensões

aplicadas sobre os indutores durante o intervalo de varredura de 𝜔𝑜𝑡, além disso, o valor

de indutância 𝐿 é mantido constante, de forma que cos𝜑 se altera através da variação da

potência entregue à carga.

Analisando de maneira mais detalhada o modo como o algoritmo que gera o ábaco

deve funcionar, pode-se perceber que sua rotina se baseia em percorrer o intervalo −30∘ ≤
𝜔𝑜𝑡 ≤ 30∘, com 𝜔𝑜𝑡 sendo incrementado com um passo definido internamente ao algoritmo

(amostragem de 𝜔𝑜𝑡), e calcular, para cada valor de 𝜔𝑜𝑡, as tensões aplicadas sobre os

indutores e por quanto tempo (percentualmente dentro de um intervalo normalizado em

relação à 1/𝑓𝑠) as mesmas são aplicadas, sendo então possível definir qual a combinação

tensão-tempo gera a maior ondulação de corrente. No entanto, caso a amostragem de 𝜔𝑜𝑡

utilizada no algoritmo seja muito maior do que a relação entre a frequência das portadoras

e a frequência das moduladoras (𝑓𝑠/𝑓𝑜) usada na modulação do conversor, o ábaco gerado

pode fornecer alguns valores com erros relativos consideráveis, pois essa diferença de

amostragem faz com que o algoritmo compute algumas combinações de tensões geradas

pelo inversor e tensões do primário do transformador que na prática não são captadas com

a relação de frequências usada na modulação do conversor. Como essas combinações

podem gerar ondulações de corrente críticas, estas aparecem no ábaco criado, porém não

são encontradas nas formas de onda das correntes geradas via modulação, causando

erros maiores do que o esperado para alguns valores de 𝑚𝑎 e cos(𝜑).

Sabendo desta limitação do algoritmo, decidiu-se apresentar quatro ábacos para

estimar a máxima ondulação de corrente em alta frequência nos indutores do conversor

TL-NPC DC-DC CFMR, sendo que cada ábaco é adequado para uma diferente relação de

frequências 𝑓𝑠/𝑓𝑜. A Figura 49, Figura 50, Figura 51 e Figura 52 apresentam os ábacos

criados para 𝑓𝑠/𝑓𝑜 = 100, 𝑓𝑠/𝑓𝑜 = 75, 𝑓𝑠/𝑓𝑜 = 49 e 𝑓𝑠/𝑓𝑜 = 25, respectivamente, todos

com rendimento unitário.

Analisando os ábacos obtidos nota-se que as curvas ficam mais suaves a medida

em que a amostragem de 𝜔𝑜𝑡 é aumentada para se adequar a uma relação 𝑓𝑠/𝑓𝑜 mais

elevada. Isso ocorre devido ao fato de que, ao longo do intervalo −30∘ ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 30∘, são
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Figura 49: Ábaco que relaciona ∆𝑖𝑥𝑦_𝑚𝑎𝑥 com cos(𝜑) para diferentes valores de índice de modula-
ção, 𝜂 = 1 e 𝑓𝑠/𝑓𝑜 = 100
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Fonte: produção do próprio autor.

Figura 50: Ábaco que relaciona ∆𝑖𝑥𝑦_𝑚𝑎𝑥 com cos(𝜑) para diferentes valores de índice de modula-
ção, 𝜂 = 1 e 𝑓𝑠/𝑓𝑜 = 75
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Figura 51: Ábaco que relaciona ∆𝑖𝑥𝑦_𝑚𝑎𝑥 com cos(𝜑) para diferentes valores de índice de modula-
ção, 𝜂 = 1 e 𝑓𝑠/𝑓𝑜 = 49

cos(φ)
0,6 0,65 0,7 0,75 0,8 0,85 0,9 0,95 1

∆
i x

y
m
a
x

0,02

0,04

0,06

0,08

0,1

0,12

0,14
m

a
 = 0,4

m
a
 = 0,5

m
a
 = 0,6

m
a
 = 0,7

m
a
 = 0,8

m
a
 = 0,9

Fonte: produção do próprio autor.

Figura 52: Ábaco que relaciona ∆𝑖𝑥𝑦_𝑚𝑎𝑥 com cos(𝜑) para diferentes valores de índice de modula-
ção, 𝜂 = 1 e 𝑓𝑠/𝑓𝑜 = 25
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verificadas mais combinações entre tensão no indutor e tempo de aplicação dessa tensão,

tornando o resultado do algoritmo mais sensível a pequenas variações de cos(𝜑).

É possível notar também, principalmente para os ábacos relativos a menores va-

lores de 𝑓𝑠/𝑓𝑜, algumas variações abruptas nas curvas de ∆𝑖𝑥𝑦_𝑚𝑎𝑥. Isso ocorre porque

as tensões do primário do transformador possuem um formato multinível com diferenças

consideráveis de tensão entre cada nível. Como essas tensões se defasam em relação às

tensões aplicadas pelo inversor a medida em que o cos(𝜑) varia, as alterações de nível

da tensão do transformador surgem sobre as tensões nos indutores que são críticas para

a definição da maior ondulação de corrente, alterando abruptamente essa ondulação em

alguns momentos de variação do cos(𝜑).

A partir do valor de ∆𝑖𝑥𝑦_𝑚𝑎𝑥 obtido através de um dos ábacos, pode-se definir,

para um determinado ângulo 𝜑 e índice 𝑚𝑎 especificados inicialmente, a máxima variação

de corrente dentro de metade de 𝑇𝑠 no primário do transformador através da equação

2.148, sendo que o valor de 𝐿 já foi definido previamente no início do procedimento de

projeto da indutância. Com a equação 2.148 deve-se verificar se a ondulação de corrente

resultante é fator limitador de perdas no núcleo e no cobre dos indutores. Caso isso ocorra,

o redimensionamento da indutância a partir do fator de deslocamento deve ser realizado.

∆𝑖𝑥𝑦_𝑚𝑎𝑥 =
𝐸∆𝑖𝑥𝑦_𝑚𝑎𝑥

𝐿𝑓𝑠
(2.148)

Com o propósito de validar o ábaco da Figura 51 é feita a simulação aproximada-

mente ideal do conversor TL-NPC DC-DC CFMR com carga resistiva e rendimento próximo

do unitário no software PSIM R○. A Tabela 4 mostra os parâmetros do conversor utilizados

na análise e a Tabela 5 mostra os valores de máxima variação de corrente nos indutores

dentro de meio período de chaveamento obtidos de forma teórica com o ábaco (∆𝑖𝐿𝑡) e

através da simulação (∆𝑖𝐿𝑠) para algumas combinações de índice de modulação e fator

de deslocamento. Esta tabela também apresenta o módulo do erro entre as variações de

corrente obtidas, sendo que seu valor é percentualmente relativo ao valor teórico.

Analisando os valores apresentados na Tabela 5 verifica-se que a maioria dos va-

lores obtidos através do ábaco apresenta um erro em módulo relativamente pequeno em

relação aos valores obtidos por meio da simulação, sendo que, na média, este erro fi-

cou em torno de 2,917%. No entanto nota-se que erros um pouco acima da média foram

encontrados para as combinações (𝑚𝑎 = 0,7; 𝐹𝐷 = 0,92), (𝑚𝑎 = 0,7; 𝐹𝐷 = 0,88),

(𝑚𝑎 = 0,8; 𝐹𝐷 = 0,84) e (𝑚𝑎 = 0,8; 𝐹𝐷 = 0,92).

O aparecimento de alguns erros um pouco acima do erro médio de 2,917% pode

ser justificado através de duas principais diferenças existentes entre o circuito simulado e

o algoritmo utilizado para gerar os ábacos. A primeira delas é que o algoritmo considera

que as moduladoras são constantes dentro de um período de chaveamento, o que é uma
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Tabela 4: Parâmetros utilizados para validação do ábaco da Figura 51

Parâmetro Valor

Tensão de entrada 550 V

Frequência de chaveamento 19,6 kHz

Frequência das moduladoras 400 Hz

Indutâncias 1,57 mH

Capacitância de saída 20,5 𝜇F

Relação de espiras 𝑛12 4,356

Passo de cálculo do simulador 50 ns

Fonte: produção do próprio autor.

Tabela 5: Tabela de validação do ábaco da Figura 51

𝑚𝑎 = 0,7 𝑚𝑎 = 0,8 𝑚𝑎 = 0,9

FD ∆𝑖𝐿𝑡 (A) ∆𝑖𝐿𝑠 (A) |e| (%) ∆𝑖𝐿𝑡 ∆𝑖𝐿𝑠 |e| (%) ∆𝑖𝐿𝑡 ∆𝑖𝐿𝑠 |e| (%)

0,84 1,417 1,456 2,752 1,523 1,467 3,677 1,843 1,819 1,302

0,88 1,279 1,321 3,284 1,122 1,137 1,337 1,502 1,533 2,064

0,92 1,307 1,196 8,493 1,149 1,098 4,439 1,456 1,486 2,060

0,94 1,173 1,205 2,728 1,071 1,086 1,401 1,434 1,455 1,464

Fonte: produção do próprio autor.

aproximação cada vez mais infiel a medida em que a frequência das moduladoras se apro-

xima da frequência das portadoras. A segunda diferença é a desconsideração, por parte

do algoritmo, da possível ocorrência de um degrau da tensão do primário do transformador

durante um período de chaveamento, que é algo que pode ocorrer na prática durante uma

etapa crítica de variação de corrente nos indutores.

É interessante notar que, para um dado 𝑚𝑎, a ondulação ∆𝑖𝑥𝑦_𝑚𝑎𝑥 tende a aumentar

a medida em que o fator de deslocamento reduz. Isso ocorre porque a variação do cos(𝜑),

neste caso, é feita através da alteração da potência consumida pela carga, enquanto que

a indutância 𝐿 é mantida constante. No entanto, mantendo a potência de saída constante,

a redução de cos(𝜑) tende a causar uma elevação do valor da indutância 𝐿 definida no

começo do projeto (através da equação 2.116) de maneira mais acentuada do que o cres-

cimento de ∆𝑖𝑥𝑦, de forma que o valor de ∆𝑖𝑥𝑦_𝑚𝑎𝑥 tende a diminuir junto com o cos(𝜑)

neste caso. Este comportamento é mostrado no ábaco da Figura 53, que é gerado de

maneira análoga aos ábacos apresentados anteriormente nesta seção, com a diferença
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de que agora a variação da indutância 𝐿 com o ângulo 𝜑 é levada em consideração no

algoritmo através da substituição da equação 2.116 na equação 2.144, cujo resultado é

a equação 2.149. Desta forma, o ábaco apresenta a variação da ondulação máxima de

corrente, normalizada de acordo com a equação 2.149, em função do cos(𝜑).

∆𝑖𝑥𝑦 =
𝑏1𝑓𝑠
𝜔𝑜𝐼𝑝𝐸

· ∆𝑖𝑥𝑦
tan(𝜑)

(2.149)

Figura 53: Ábaco que relaciona ∆𝑖𝑥𝑦_𝑚𝑎𝑥 com cos(𝜑) para diferentes valores de índice de modula-
ção, 𝜂 = 1 e 𝑓𝑠/𝑓𝑜 = 49, considerando a variação de 𝐿 e mantendo a potência de saída constante
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Fonte: produção do próprio autor.

2.3.4 Dimensionamento do capacitor de saída

A fim de garantir uma tensão contínua com baixa ondulação para a carga, a topo-

logia proposta apresenta um capacitor conectado em paralelo com a saída da estrutura

retificadora, onde os retificadores de 6 pulsos estão conectados em série. Esse capaci-

tor funciona como caminho de baixa impedância para os componentes harmônicos de

maior ordem presentes na corrente fornecida pelo retificador 12 pulsos, de forma que, ide-

almente, apenas o componente médio desta corrente circula pela carga, como mostra a

Figura 54. É importante salientar que, em transmissão e distribuição submarina, não são

utilizados capacitores eletrolíticos por estes não suportarem a alta pressão existente no

leito do oceano, sendo assim, capacitores de filme plástico se tornam mais adequados

para a aplicação (HERNES; PITTINI, 2009). Além disso, as capacitâncias dos próprios

cabos condutores também são aproveitadas para compor a capacitância total do filtro de

saída.
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Figura 54: Correntes circulantes na saída do retificador 12 pulsos, no capacitor de saída e na carga
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Fonte: produção do próprio autor.

A forma de onda da corrente de saída do retificador 12 pulsos alimentado em cor-

rente é apresentada novamente na Figura 55 dentro do intervalo 0 ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋, junto de seu

valor médio. Sabendo que o valor médio da corrente que circula pelo capacitor é nulo, é

possível definir a corrente do capacitor de acordo com a equação 2.150.

Figura 55: Corrente de saída do retificador 12 pulsos alimentado em corrente
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Fonte: produção do próprio autor.
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𝑖𝐶𝑜 = 𝑖𝑜 − 𝐼𝑜 (2.150)

Analisando a corrente instantânea que circula pelo capacitor pode-se dizer que

quando 𝑖𝑜 > 𝐼𝑜 uma certa quantidade de carga elétrica é transferida das fontes de cor-

rente senoidais de entrada para o capacitor e sua tensão aumenta. Quando 𝑖𝑜 < 𝐼𝑜 o

capacitor está transferindo energia para a carga, de maneira que a sua tensão diminui. O

instante de tempo que separa essas duas etapas (𝑡𝑐) pode ser definido através da equação

2.151.

𝑖𝑜 = 𝐼𝑜 (2.151)

Substituindo as equações 2.15 e 2.90 em 2.151 obtém-se a equação 2.152, que é

válida dentro do intervalo −𝜋/12 ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋/12.

(𝑖𝑐 − 𝑖𝑏)𝑛12

2 +
√

3
=

3
√

6(
√

3 − 1)𝑛12𝐼𝑝

𝜋(2 +
√

3)
(2.152)

A subtração das correntes 𝑖𝑐 e 𝑖𝑏 pode ser reescrita de acordo com a equação 2.153.

𝑖𝑐 − 𝑖𝑏 = 𝐼𝑝 [𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘) − 𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘)]

𝑖𝑐 − 𝑖𝑏 =
√

3𝐼𝑝 cos(𝜔𝑜𝑡)
(2.153)

Substituindo 2.153 em 2.152 e isolando o termo 𝑡𝑐 chega-se à equação 2.154, que

define o instante de tempo em que a corrente instantânea 𝑖𝑜 possui amplitude igual a sua

média 𝐼𝑜.

𝑡𝑐 =
1

𝜔𝑜

{︃
𝑎𝑟𝑐𝑐𝑜𝑠

[︃
3
√

2(
√

3 − 1)

𝜋

]︃}︃
(2.154)

Sabendo que a corrente elétrica que circula por um capacitor é igual à variação

de carga elétrica no mesmo por unidade de tempo, a quantidade de carga elétrica que é

transferida para o capacitor pode ser obtida através da equação 2.155.

𝑄𝑐 = 2

∫︁ 𝑡𝑐

0

𝑖𝐶𝑜𝑑𝑡 = 2

∫︁ 𝑡𝑐

0

(𝑖𝑜 − 𝐼𝑜)𝑑𝑡 (2.155)

Substituindo as equações 2.15 e 2.90 na integral da equação 2.155 e rearranjando

alguns termos chega-se à equação 2.156.

𝑄𝑐 =
2
√

3𝐼𝑝𝑛12

2 +
√

3

∫︁ 𝑡𝑐

0

[︃
cos(𝜔𝑜𝑡) −

3
√

2(
√

3 − 1)

𝜋

]︃
𝑑𝑡 (2.156)
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A resolução da equação 2.156 resulta na equação 2.157, que define a quantidade

de carga elétrica transferida das fontes de corrente que alimentam o retificador 12 pulsos

para o capacitor de saída durante o intervalo de tempo 2𝑡𝑐.

𝑄𝑐 = 1,1458 · 10−3 · 2
√

3𝐼𝑝𝑛12

𝜔𝑜(2 +
√

3)
(2.157)

O valor de pico das correntes de entrada do retificador 12 pulsos (𝐼𝑝) se relaciona

com a corrente média de saída do conversor através da equação 2.90. Substituindo esta

equação em 2.157 chega-se em 2.158.

𝑄𝑐 =
1,1458 · 10−3𝜋

√
2𝐼𝑜

3(
√

3 − 1)𝜔𝑜

(2.158)

A variação de tensão em um capacitor (∆𝑣𝐶𝑜) está relacionada com a quantidade

de carga elétrica que o mesmo recebe ou fornece através da equação 2.159, onde 𝐶 é sua

capacitância.

𝑄𝑐 = 𝐶∆𝑣𝐶𝑜 (2.159)

Substituindo a equação 2.158 em 2.159 e rearranjando os termos, obtém-se a ex-

pressão 2.160, que define o valor da capacitância de saída (𝐶𝑜) em função da ondulação

de tensão desejada na saída do conversor (∆𝑣𝑜).

𝐶𝑜 =
1,1458 · 10−3𝜋

√
2𝐼𝑜

3(
√

3 − 1)𝜔𝑜∆𝑣𝑜
(2.160)

Uma outra característica importante do capacitor de saída a ser determinada é o

valor máximo permitido da sua resistência série equivalente (𝑅𝑆𝐸). Considerando que

grande parte da ondulação da corrente de saída do retificador 12 pulsos circula pelo ca-

pacitor de saída, a presença da 𝑅𝑆𝐸 acaba gerando uma queda de tensão proporcional a

esta ondulação e, caso o valor desta resistência seja muito elevado, a ondulação da tensão

de saída pode ultrapassar os limites desejados.

A variação de amplitude da corrente de saída do retificador 12 pulsos (∆𝑖𝑜) pode

ser obtida através da equação 2.161, que considera o intervalo −𝜋/12 ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋/12.

∆𝑖𝑜 = 𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥(𝜔𝑜𝑡) − 𝑖𝑜𝑚𝑖𝑛
(𝜔𝑜𝑡) = 𝑖𝑜(0) − 𝑖𝑜

(︁ 𝜋

12

)︁
∆𝑖𝑜 =

√
3𝑛12𝐼𝑝

[︀
𝑐𝑜𝑠(0) − cos

(︀−𝜋
12

)︀]︀
2 +

√
3

∆𝑖𝑜 =
0,059𝑛12𝐼𝑝

2 +
√

3

(2.161)
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A queda de tensão que aparece sobre a 𝑅𝑆𝐸 do capacitor de saída é dada pela

equação 2.162.

∆𝑣𝑅𝑆𝐸 = 𝑅𝑆𝐸 · ∆𝑖𝑜 (2.162)

Para evitar que a queda de tensão na 𝑅𝑆𝐸 provoque uma ondulação de tensão de

saída maior do que a desejada, o valor da 𝑅𝑆𝐸 pode ser definido através da inequação

2.163.

𝑅𝑆𝐸 <
∆𝑣𝑜
∆𝑖𝑜

𝑅𝑆𝐸 <
(2 +

√
3)∆𝑣𝑜

0,059𝑛12𝐼𝑝

(2.163)

Sabendo que a vida útil dos capacitores depende da temperatura de operação dos

mesmos é importante ter conhecimento da corrente eficaz que circula por esses capacito-

res. Esta corrente, ao passar pela 𝑅𝑆𝐸 característica do capacitor, provoca dissipação de

energia em forma de calor e, consequentemente, eleva a temperatura interna do compo-

nente.

A corrente eficaz que circula pelo capacitor de saída do conversor (𝑖𝑐𝑒𝑓1) pode ser

calculada através da equação 2.164, onde são desconsiderados os componentes harmô-

nicos gerados pelo chaveamento do NPC.

𝑖𝐶𝑜_𝑒𝑓1 =

√︃
2 · 12

2𝜋

∫︁ 𝜋
12

0

𝑖2𝐶𝑜
𝑑(𝜔𝑜𝑡) =

√︃
12

𝜋

∫︁ 𝜋
12

0

𝑖2𝐶𝑜
𝑑(𝜔𝑜𝑡) (2.164)

A corrente 𝑖𝐶𝑜 pode ser escrita de acordo com a equação 2.165 dentro de um inter-

valo de 30∘.

𝑖𝐶𝑜 = 𝑖𝑜 − 𝐼𝑜 =

√
3𝐼𝑝𝑛12

2 +
√

3

[︃
cos(𝜔𝑜𝑡) −

3
√

2(
√

3 − 1)

𝜋

]︃
(2.165)

Substituindo a equação 2.165 em 2.164 e fazendo algumas manipulações algébri-

cas obtém-se a equação 2.166.

𝑖𝐶𝑜_𝑒𝑓1 =

√
3𝐼𝑝𝑛12

2 +
√

3

⎯⎸⎸⎷12

𝜋

∫︁ 𝜋
12

0

[︃
cos(𝜔𝑜𝑡) −

3
√

2(
√

3 − 1)

𝜋

]︃2
𝑑(𝜔𝑜𝑡) (2.166)

A resolução da equação 2.166 resulta na equação 2.167, que define uma expressão

para a corrente eficaz que circula pelo capacitor de saída da topologia proposta descon-



2.3. Estrutura proposta 109

siderando os componentes harmônicos de alta frequência gerados pelo chaveamento do

inversor.

𝑖𝐶𝑜_𝑒𝑓1 ≈ 4,72 · 10−3𝐼𝑝𝑛12 (2.167)

A corrente de saída do retificador 12 pulsos é uma composição das suas correntes

de entrada. Como essas correntes apresentam variações dentro do período de chavea-

mento devido ao comportamento do NPC, estas variações também aparecem na corrente

de saída da estrutura retificadora, logo o capacitor de saída 𝐶𝑜 se torna um caminho de

baixa impedância para as mesmas. A Figura 56 apresenta a corrente de saída do retifica-

dor 12 pulsos para um possível ponto de operação da topologia proposta.

Figura 56: Corrente de saída do retificador 12 pulsos para um ponto de operação da topologia
proposta
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Fonte: produção do próprio autor.

Sendo assim, a corrente eficaz de 𝐶𝑜 possui uma outra parcela que é acrescentada

a 𝑖𝑐𝑒𝑓1 para formar o seu valor total. Essa parcela pode ter uma amplitude considerável

em relação à corrente eficaz gerada pelos harmônicos de baixa frequência, principalmente

quando o conversor TL-NPC DC-DC CFMR opera como um abaixador de tensão, onde

a corrente de saída do retificador 12 pulsos é amplificada em relação às correntes do

primário do transformador.

A parcela de alta frequência da corrente eficaz que circula pelo capacitor 𝐶𝑜 (𝑖𝐶𝑜_𝑒𝑓2)

é difícil de ser quantificada de maneira exata, pois as variações de alta frequência das
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correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐 são não lineares e mudam de amplitude dentro de cada uma das seis

regiões ao longo de 𝑇𝑠 definidas na seção 2.3.3. Sendo assim, uma possível maneira de

estimar 𝑖𝐶𝑜_𝑒𝑓2 com uma margem de erro não muito alta é considerar que a parcela de

alta frequência da corrente de saída do retificador 12 pulsos possui uma forma de onda

triangular e com amplitude igual à máxima variação de 𝑖𝑜 dentro de 𝑇𝑠/2, como mostra a

Figura 57.

Figura 57: Parcela de alta frequência considerada na corrente circulante pelo capacitor de saída do
conversor
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Fonte: produção do próprio autor.

A partir da forma de onda simplificada apresentada na Figura 57 a parcela de alta

frequência da corrente eficaz que circula pelo capacitor de saída 𝐶𝑜 pode ser obtida através

da equação 2.168.

𝑖𝐶𝑜_𝑒𝑓2 =

√︃
2

𝑇𝑠

∫︁ 𝑇𝑠
2

0

(︂
2∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥𝑡

𝑇𝑠

− ∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥

2

)︂2

𝑑𝑡 (2.168)

Resolvendo a integral da equação 2.168 chega-se à equação 2.169.

𝑖𝐶𝑜_𝑒𝑓2 =

√
3∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥

6
(2.169)

Sabendo as equações que determinam as variações de alta frequência das cor-

rentes de entrada do retificador 12 pulsos (∆𝑖𝑎𝑦, ∆𝑖𝑏𝑦, ∆𝑖𝑐𝑦, onde y = 1,2,3,4), mostradas

na seção 2.3.3, e o modo como a corrente de saída do retificador 𝑖𝑜 é definida a partir
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das correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐 a cada 30∘ (ângulo relacionado a 𝑓𝑜), mostrado na seção 2.2, é

possível obter ábacos que apresentam a variação de ∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥 em função do fator de des-

locamento (cos(𝜑)) para diferentes valores de índice de modulação (𝑚𝑎), onde ∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥 é a

maior variação da corrente 𝑖𝑜 dentro de 𝑇𝑠/2 normalizada em função da tensão de entrada

do conversor 𝐸, da indutância 𝐿, da frequência de chaveamento 𝑓𝑠 e da relação de espiras

entre primário e secundário 𝑛12, sendo definida na equação 2.170.

∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥 =
𝐿𝑓𝑠∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥

𝐸𝑛12

(2.170)

O método de criação dos ábacos para obtenção de ∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥 é análogo ao método uti-

lizado para o cálculo da máxima ondulação de corrente nos indutores. A diferença é que,

a medida em que é feita a varredura de 𝜔𝑜𝑡 dentro do intervalo −30∘ ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 30∘ para um

determinado valor de cos(𝜑) e 𝑚𝑎, é realizada uma verificação de qual combinação das

correntes de entrada do retificador que instantaneamente define a corrente ∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥 . Sendo

assim, as mesmas considerações sobre a diferença entre a amostragem de 𝜔𝑜𝑡 utilizada

no algoritmo e a relação 𝑓𝑠/𝑓𝑜 são aplicadas para este caso, tornando necessária a elabo-

ração de ábacos referentes a diferentes valores de 𝑓𝑠/𝑓𝑜 para redução erros. No entanto,

como uma aproximação já está sendo feita ao considerar que as ondulações dentro de 𝑇𝑠

da corrente do capacitor de saída são triangulares e de amplitude constante, reduzindo a

precisão do cálculo, apenas um ábaco com 𝑓𝑠/𝑓𝑜 = 1000 será utilizado para a obtenção de

∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥 . A Figura 58 apresenta o ábaco para a obtenção de ∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥 relativo a 𝑓𝑠/𝑓𝑜 = 1000.

Tendo a parcela de corrente eficaz relacionada com a ondulação em 12𝜔𝑜 e a par-

cela referente à frequência de chaveamento 𝜔𝑠, a corrente eficaz total que circula pelo

capacitor 𝐶𝑜 pode ser aproximada através da equação 2.171.

𝑖𝐶𝑜_𝑒𝑓 =
√︁

𝑖2𝐶𝑜_𝑒𝑓1
+ 𝑖2𝐶𝑜_𝑒𝑓2

(2.171)

Com o propósito de validar o método proposto de obtenção da corrente eficaz do ca-

pacitor 𝐶𝑜 é feita a simulação aproximadamente ideal do conversor TL-NPC DC-DC CFMR

com carga resistiva e rendimento próximo do unitário no software PSIM R○. A Tabela 6 mos-

tra os parâmetros do conversor utilizados na análise e a Tabela 7 mostra os valores de

corrente eficaz de 𝐶𝑜 obtidos pelo método proposto (𝐼𝑒𝑓𝑡) e através da simulação (𝐼𝑒𝑓𝑠)

para algumas combinações de índice de modulação e fator de deslocamento. Esta tabela

também apresenta o erro relativo ao valor teórico entre as variações de corrente obtidas.

Analisando os valores apresentados na Tabela 5 verifica-se que a média dos er-

ros obtidos entre os valores teóricos e os simulados é de 9,090%, com desvio padrão de

5,642%. Isso indica que o método utilizado apresenta uma capacidade razoável para a

obtenção do valor eficaz da corrente de 𝐶𝑜 apesar de todas as aproximações realizadas.
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Figura 58: Ábaco que relaciona ∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥 com cos(𝜑) para diferentes valores de índice de modulação,
𝜂 = 1 e 𝑓𝑠/𝑓𝑜 = 1000
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Fonte: produção do próprio autor.

Tabela 6: Parâmetros utilizados para validação do método de definição da corrente eficaz de 𝐶𝑜

Parâmetro Valor

Tensão de entrada 550 V

Frequência de chaveamento 19,6 kHz

Frequência das moduladoras 400 Hz

Indutâncias 1,57 mH

Capacitância de saída 20,5 𝜇F

Relação de espiras 𝑛12 4,356

Passo de cálculo do simulador 50 ns

Fonte: produção do próprio autor.
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Tabela 7: Tabela de validação do método de definição da corrente eficaz de 𝐶𝑜

𝑚𝑎 = 0,7 𝑚𝑎 = 0,8 𝑚𝑎 = 0,9

FD 𝐼𝑒𝑓𝑡 (A) 𝐼𝑒𝑓𝑠 (A) e (%) 𝐼𝑒𝑓𝑡 𝐼𝑒𝑓𝑠 e (%) 𝐼𝑒𝑓𝑡 𝐼𝑒𝑓𝑠 e (%)

0,84 0,662 0, 564 14,80 0,758 0,650 14,248 0,840 0,752 0,286

0,88 0,613 0,528 13,870 0,693 0,622 10,245 0,747 0,745 0,268

0,92 0,546 0,467 14,470 0,606 0,565 6,766 0,684 0,676 1,170

0,94 0,509 0,433 14,930 0,561 0,532 5,169 0,624 0,641 2,724

Fonte: produção do próprio autor.

2.3.5 Dimensionamento dos capacitores de entrada

Como foi apresentado na seção 2.1, o inversor NPC três níveis trifásico necessita de

um barramento CC de entrada dividido, mostrado na Figura 59, para poder sintetizar o nível

zero de tensão nas suas saídas. Dependendo do tipo de modulação e controle utilizados

e do fator de potência da carga conectada ao inversor, surge uma corrente que circula

pelo ponto médio do barramento CC (𝑖𝑝𝑜) com uma ondulação com frequência igual a 3𝑤𝑜,

além das ondulações na frequência de chaveamento do inversor, provocando oscilações na

tensão deste barramento (CELANOVIC; BOROYEVICH, 2000). Essas oscilações podem

causar sobretensões danosas aos capacitores que formam o barramento e também aos

semicondutores do inversor, além de aumentar a corrente eficaz que circula por esses

capacitores. Outro problema é o aparecimento dessas ondulações nas tensões de fase,

pois isso piora a distorção harmônica das mesmas.

Sabe-se que a modulação com portadoras dispostas em fase e simetria de um

quarto de onda naturalmente provoca ondulações na corrente 𝑖𝑝𝑜, pois esta estratégia gera

tensões de fase em relação ao ponto o que alternadamente perturbam o ponto o de ma-

neira complementar, ou seja, hora a corrente 𝑖𝑝𝑜 entra no ponto o e hora a mesma sai,

gerando essa ondulação de baixa frequência ao longo do tempo que, idealmente, possui

valor médio nulo. Desta forma, o jeito mais simples de suprimir a amplitude das ondulações

de tensão no barramento CC causadas pela corrente 𝑖𝑝𝑜 utilizando a modulação citada é

através do aumento da capacitância característica dos capacitores que formam o mesmo.

Apesar de este método não necessitar de malha fechada, é possível que os capacitores

fiquem consideravelmente volumosos, dependendo da aplicação do inversor.

A perturbação no ponto médio do barramento CC ocorre sempre que uma das três

fases do inversor NPC está gerando uma tensão 𝑣𝑥𝑜 nula, já que isso coloca o ponto o

como caminho para circulação da corrente de fase 𝑖𝑥 (x = a, b, c). A Figura 60 mostra,

durante um período de chaveamento 𝑇𝑠, uma possível configuração de comparação entre

as portadoras e as moduladoras relativas à modulação com portadoras dispostas em fase
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Figura 59: Barramento CC de entrada da topologia proposta
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com simetria de um quarto de onda.

Para cada intervalo ∆𝑡𝑦 (y = 1, 2, 3, 4) há um conjunto de tensões 𝑣𝑥𝑜 diferente

sendo aplicado à carga e, para cada conjunto, a corrente 𝑖𝑝𝑜 assume uma combinação

diferente de correntes de fase 𝑖𝑥, como é mostrado a seguir:

∙ ∆𝑡1 → 𝑣𝑎𝑜 = 𝐸
2

, 𝑣𝑏𝑜 = 0, 𝑣𝑐𝑜 = 𝐸
2
→ 𝑖𝑝𝑜 = −𝑖𝑏

∙ ∆𝑡2 → 𝑣𝑎𝑜 = 𝐸
2

, 𝑣𝑏𝑜 = −𝐸
2

, 𝑣𝑐𝑜 = 𝐸
2
→ 𝑖𝑝𝑜 = 0

∙ ∆𝑡3 → 𝑣𝑎𝑜 = 0, 𝑣𝑏𝑜 = −𝐸
2

, 𝑣𝑐𝑜 = 𝐸
2
→ 𝑖𝑝𝑜 = −𝑖𝑎

∙ ∆𝑡4 → 𝑣𝑎𝑜 = 0, 𝑣𝑏𝑜 = −𝐸
2

, 𝑣𝑐𝑜 = 0 → 𝑖𝑝𝑜 = −𝑖𝑎 − 𝑖𝑐

Utilizando essas combinações chega-se ao valor médio da corrente 𝑖𝑝𝑜 dentro de

um período de chaveamento 𝑇𝑠 (𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
) ou valor médio instantâneo, cuja expressão é

mostrada em 2.172.

𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
=

2

𝑇𝑠

[−𝑖𝑎(∆𝑡3 + ∆𝑡4) − 𝑖𝑏∆𝑡1 − 𝑖𝑐∆𝑡4] (2.172)
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Figura 60: Comparação entre as moduladoras e as portadoras dentro de um período 𝑇𝑠 e as tensões
geradas na saída do NPC para
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Os intervalos de tempo ∆𝑡𝑦 foram obtidos na seção 2.3.3 e são repetidos nas equa-

ções 2.173, 2.174 e 2.175, exceto ∆𝑡2, já que neste intervalo a corrente 𝑖𝑝𝑜 é nula.

∆𝑡1 =

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏

𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡
+ 1

2𝑓𝑠
(2.173)

∆𝑡3 =

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐−𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎

𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡

2𝑓𝑠
(2.174)

∆𝑡4 =
1 − 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐

𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡

2𝑓𝑠
(2.175)

Substituindo as equações 2.173, 2.174 e 2.175 em 2.172 e sabendo que o somató-

rio das correntes de carga é igual a zero chega-se à equação 2.176, que descreve o valor

médio da corrente 𝑖𝑝𝑜 dentro de um período de chaveamento em função das correntes

de cada fase, das moduladoras e do valor de pico das portadoras. Devido à simetria da

modulação, esta equação é válida enquanto 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 e 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐 forem positivas e 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 negativa.

𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
=

𝑖𝑎𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 − 𝑖𝑏𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 + 𝑖𝑐𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐

𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡

(2.176)
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Com o conversor operando dentro de suas condições nominais, as correntes 𝑖𝑥

apresentam formato senoidal, assim como os sinais moduladores 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑥 . No entanto, a pre-

sença dos indutores entre o inversor e o retificador 12 pulsos provoca um atraso no tempo

dessas correntes em relação às suas respectivas moduladoras, como mostra a equação

2.177, provocando o deslocamento do valor médio instantâneo de 𝑖𝑝𝑜. Via simulação é

verificado que a equação 2.176 descreve corretamente o valor de pico do valor médio ins-

tantâneo de 𝑖𝑝𝑜 quando o fator de deslocamento (𝑐𝑜𝑠(𝜑)) entre 𝑖𝑥 e 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑥 for maior do que

aproximadamente 0,65. Caso 𝑐𝑜𝑠(𝜑) < 0,65, deve-se obter a expressão de 𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
com

uma outra configuração das moduladoras em relação às portadoras para descrever o valor

de pico do valor médio instantâneo de 𝑖𝑝𝑜 com erro reduzido.

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 = 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 = 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘)

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐 = 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘)

𝑖𝑎 = 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 𝜑)

𝑖𝑏 = 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘ − 𝜑)

𝑖𝑐 = 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘ − 𝜑)

(2.177)

Substituindo as expressões de 2.177 em 2.176 é possível obter uma expressão para

o valor de pico de 𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
normalizada em relação ao índice de modulação e à amplitude

das correntes de fase (𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>𝑝𝑘
), como mostra a expressão 2.178.

𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>𝑝𝑘
=

𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>

𝑚𝑎𝐼𝑝
=

𝑖𝑎𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 − 𝑖𝑏𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 + 𝑖𝑐𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐

𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡𝑚𝑎𝐼𝑝
(2.178)

O valor de pico de 𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
varia de acordo com ângulo de defasagem 𝜑 entre as

correntes de fase e suas respectivas moduladoras. Sendo assim, a partir da expressão

2.178 criou-se o ábaco mostrado na Figura 61, que mostra o módulo do valor de pico da

corrente 𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
em função da variação do 𝑐𝑜𝑠(𝜑).

A partir do valor obtido através do ábaco, a capacitância de cada um dos capacitores

que formam o barramento CC de entrada do conversor TL-NPC DC-DC CFMR pode ser

calculada através da equação 2.179, onde ∆𝑉𝑖𝑛 é a ondulação de tensão desejada sobre

os capacitores e 3𝜔𝑜 é a frequência da ondulação de 𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
.

𝐶𝑖𝑛 =
𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>𝑝𝑘

𝑚𝑎𝐼𝑝

3𝜔𝑜∆𝑉𝑖𝑛

(2.179)

Para obter o valor da corrente eficaz que circula pelos capacitores de entrada do

conversor utilizou-se o método proposto por (SHARKH, 2014), onde é considerado que a
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Figura 61: Ábaco que relaciona o módulo do valor de pico de 𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
com 𝑐𝑜𝑠(𝜑)
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Fonte: produção do próprio autor.

soma das correntes que circulam pelos interruptores 𝑆1𝑥 e 𝑆2𝑥 dos braços do NPC (𝑖𝑢)

é composta por uma parcela CC fornecida pela fonte de entrada e uma parcela CA que

circula pelos capacitores. Fazendo uma análise da corrente 𝑖𝑢 dentro de 𝑇𝑠 e dentro de

1/3 do período da componente fundamental e considerando que a corrente eficaz dos

capacitores é dada pela equação 2.180, chega-se a equação 2.181, através da qual é

possível obter uma aproximação satisfatória para o valor da corrente eficaz circulante pelos

capacitores.

𝑖𝐶𝑖𝑛𝑒𝑓
=
√︁

𝐼2𝑢𝑟𝑚𝑠
− 𝐼2𝑢𝑚𝑒𝑑

(2.180)

𝑖𝐶𝑖𝑛𝑒𝑓
= 𝐼𝑝

⎯⎸⎸⎷𝑚𝑎

2

[︃√
3

2𝜋
+

(︃
2
√

3

𝜋
− 9𝑚𝑎

8

)︃
cos2(𝜑)

]︃
(2.181)

A resistência série equivalente máxima dos capacitores de entrada (𝑅𝑆𝐸𝑖𝑛) pode

ser obtida da mesma maneira como é feito para o projeto do capacitor de saída. Sendo

assim, a mesma pode ser estimada através da inequação 2.182, onde o fator dois vem da
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divisão da corrente 𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
pelos dois capacitores do barramento.

𝑅𝑆𝐸𝑖𝑛 ≤ 2∆𝑉𝑖𝑛

∆𝑖𝐶𝑖𝑛

𝑅𝑆𝐸𝑖𝑛 ≤ 2∆𝑉𝑖𝑛

𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>𝑝𝑘
𝑚𝑎𝐼𝑝

(2.182)

2.3.6 Esforços de corrente e tensão nos semicondutores

Nesta seção são apresentados os esforços de corrente e tensão nos semiconduto-

res que formam o conversor TL-NPC DC-DC CFMR com o objetivo de auxiliar o projetista

na escolha dos componentes. Desta forma são mostrados os valores médios das corren-

tes e os valores máximos das tensões para os semicondutores do NPC e do retificador 12

pulsos, considerando que todos os componentes que formam o conversor TL-NPC DC-DC

CFMR sejam ideais.

As tensões de bloqueio dos semicondutores que formam o NPC foram obtidas atra-

vés da análise dos estados de comutação apresentados na seção 2.1 enquanto que todas

as equações de corrente média relativas aos mesmos foram obtidas de (NOVAES, 2000),

logo as simplificações e considerações feitas por este autor em relação às moduladoras,

portadoras, carga e comutação estão inerentes às expressões que serão apresentadas. Já

as tensões de bloqueio e as correntes médias dos diodos que compõem o retificador 12

pulsos foram calculadas considerando os estudos apresentados na seção 2.2.

∙ Interruptores 𝑆1𝑥 e 𝑆4𝑥

A tensão máxima de bloqueio é descrita pela equação 2.183.

𝑉𝑆14𝑚𝑎𝑥
=

𝐸

2
(2.183)

A corrente média pode ser aproximada pela equação 2.184.

𝐼𝑆14𝑚𝑒𝑑
=

𝐼𝑝𝑚𝑎

4𝜋

{︂
(𝜋 − 𝜑)𝑐𝑜𝑠(−𝜑) − 1

2
[𝑠𝑒𝑛(2𝜋 − 𝜑) − 𝑠𝑒𝑛(𝜑)]

}︂
(2.184)

∙ Interruptores 𝑆2𝑥 e 𝑆3𝑥

A tensão máxima de bloqueio é descrita pela equação 2.185.

𝑉𝑆23𝑚𝑎𝑥
=

𝐸

2
(2.185)

A corrente média pode ser aproximada pela equação 2.186.

𝐼𝑆23𝑚𝑒𝑑
=

𝐼𝑝
𝜋

{︁𝑚𝑎

4
[−𝑠𝑒𝑛(𝜑) + 𝑐𝑜𝑠(𝜑)𝜑] + 1

}︁
(2.186)
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∙ Diodos grampeadores 𝐷𝑔1𝑥 e 𝐷𝑔2𝑥

A tensão máxima de bloqueio é descrita pela equação 2.187.

𝑉𝐷𝑔12𝑚𝑎𝑥
=

𝐸

2
(2.187)

A corrente média pode ser aproximada pela equação 2.188.

𝐼𝐷𝑔12𝑚𝑒𝑑
=

𝐼𝑝
4𝜋

{𝑚𝑎 [−2𝑠𝑒𝑛(𝜑) − 𝑐𝑜𝑠(𝜑)𝜋 + 2𝑐𝑜𝑠(𝜑)𝜑] + 4} (2.188)

∙ Diodos em anti-paralelo com os interruptores 𝑆1𝑥, 𝑆2𝑥, 𝑆3𝑥 e 𝑆4𝑥

A tensão máxima de bloqueio é descrita pela equação 2.189.

𝑉𝐷1234𝑚𝑎𝑥
=

𝐸

2
(2.189)

A corrente média pode ser aproximada pela equação 2.190.

𝐼𝐷1234𝑚𝑒𝑑
=

𝐼𝑝𝑚𝑎

4𝜋
[𝑐𝑜𝑠(𝜋 − 𝜑)𝜑 + 𝑠𝑒𝑛(𝜑)] (2.190)

∙ Diodos do retificador 12 pulsos

A tensão máxima de bloqueio é descrita pela equação 2.191.

𝑉𝐷𝑟𝑒𝑡𝑚𝑎𝑥
=

2𝑣𝑜

2 +
√

3
(2.191)

A corrente média pode ser aproximada pela equação 2.192, já que cada diodo do

retificador 12 pulsos conduz durante um período aproximadamente três vezes menor

do que o período relativo à frequência fundamental 𝜔𝑜.

𝐼𝐷𝑟𝑒𝑡𝑚𝑒𝑑
=

𝐼𝑜
3

(2.192)

2.4 Conclusões do capítulo

Neste capítulo são apresentados os princípios de funcionamento do inversor com

ponto neutro grampeado de três níveis trifásico e do retificador 12 pulsos alimentado em

corrente, que são as estruturas que formam o conversor TL-NPC DC-DC CFMR.

O inversor NPC três níveis trifásico é uma estrutura bem conhecida e utilizada em

várias áreas da indústria, principalmente para acionamento de motores de elevada potên-

cia em média tensão. Sua relativa simplicidade estrutural aliada ao constante desenvolvi-

mento de novas tecnologias de interruptores, capazes de suportar correntes e tensões de
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bloqueio cada vez maiores (dezenas de amperes e dezenas de quilovolts) e de operar na

faixa de unidades de quilohertz, torna este inversor um estágio de entrada interessante

para o conversor TL-NPC DC-DC CFMR.

A análise do retificador 12 pulsos alimentado com fontes de corrente senoidais mos-

tra a sua dualidade em relação à operação do retificador com alimentação em tensão. Esta

dualidade pode ser explorada no sentido de reduzir as derivadas de tensão sobre os enro-

lamentos do transformador quando este é alimentado por uma fonte de tensão controlada,

ao mesmo tempo em que se diminui o conteúdo harmônico das correntes circulantes pelo

elemento defasador. Além disso, nota-se a possibilidade de redução da capacitância de

saída do retificador devido à baixa ondulação da corrente fornecida por este à carga.

As não idealidades do transformador defasador e dos diodos que formam a estru-

tura do retificador 12 pulsos alimentado em corrente podem influenciar na operação do

mesmo através da alteração da tensão de bloqueio nos diodos e do surgimento de osci-

lações causadoras de sobretensões e de comutações adicionais desses semicondutores.

Sendo assim, a utilização de circuitos de auxílio à comutação na estrutura retificadora pode

ser necessária para que esta opere de maneira mais adequada.

Fazendo o acoplamento das estruturas inversora e retificadora através de indutân-

cias desenvolve-se o conversor TL-NPC DC-DC CFMR, de forma que o NPC três níveis

trifásico atua junto dessas indutâncias para providenciar correntes senoidais controladas

em média frequência e com baixa ondulação em alta frequência para o retificador 12 pul-

sos. Assim a topologia herda e agrupa características interessantes das duas estruturas

para fazer o processamento de elevada potência com médias tensões contínuas de entrada

e saída.

A análise da topologia proposta mostra que há uma certa dificuldade na determina-

ção das indutâncias que acoplam o inversor e o retificador a partir da ondulação de corrente

na frequência de chaveamento. Essa dificuldade aparece devido ao fato de que as tensões

de fase no primário do transformador influenciam diretamente nessas ondulações, porém

a defasagem dessas tensões em relação às tensões geradas pelo inversor dependem das

próprias indutâncias que se deseja definir, inviabilizando o conhecimento das tensões apli-

cadas sobre os indutores. Sendo assim, optou-se por projetar as indutâncias a partir de

uma análise na frequência 𝑓𝑜, onde se utiliza o fator de deslocamento (cos(𝜑)) como uma

especificação de entrada para a definição de 𝐿 e posteriormente se verifica através de ába-

cos se a ondulação de corrente em alta frequência resultante é satisfatória para o 𝑐𝑜𝑠(𝜑) e

o 𝐿 escolhidos.

A obtenção de uma estimativa da ondulação em alta frequência das correntes de

entrada do retificador 12 pulsos se mostrou importante principalmente para a definição da

corrente eficaz que circula pelo capacitor utilizado na saída do conversor TL-NPC DC-DC



2.4. Conclusões do capítulo 121

CFMR. Essa corrente pode ser significativa quando o conversor opera como abaixador de

tensão, já que desta forma as correntes nos secundários são amplificadas em relação às

correntes do primário.
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3 EXEMPLO DE PROJETO DO CONVERSOR CC-CC

A fim de aplicar as equações deduzidas e apresentadas no capítulo 2, este capítulo

será dedicado à elaboração de um exemplo de projeto da parte de potência do conversor

TL-CFMR, onde serão abordadas as especificações relativas à potência processada, às

tensões de entrada e saída, às frequências de comutação e fundamental, ao transformador

do retificador 12 pulsos, aos elementos passivos e aos semicondutores que formam a

estrutura.

3.1 Especificações iniciais

Algumas informações são necessárias como ponto de partida para o dimensiona-

mento dos componentes que compõem o conversor. Essas informações são apresentadas

na Tabela 8, sendo que esses valores foram escolhidos de maneira a representar, em pe-

quena escala (aproximadamente mil vezes menor em relação à potência de saída e cem

vezes menor em relação as tensões de entrada e saída), uma possível aplicação real do

conversor TL-CFMR operando como abaixador de tensão.

Tabela 8: Especificações iniciais do projeto do conversor TL-NPC DC-DC CFMR

Parâmetro Valor

Potência de saída (𝑃𝑜) 5 kW

Tensão de entrada (𝐸) 550 V

Tensão de saída (𝑉𝑜) 150 V

Frequência de chaveamento (𝑓𝑠) 19,6 kHz

Frequência das moduladoras (𝑓𝑜) 400 Hz

Índice de modulação (𝑚𝑎) 0,85

Fator de deslocamento mínimo (FD ou 𝑐𝑜𝑠(𝜑)) 0,95

Rendimento estimado (𝜂) 0,9

Ondulação máxima das correntes de fase (∆𝑖𝑚𝑎𝑥) 10% de 𝐼𝑝

Ondulação máxima da tensão de saída (∆𝑣𝑜) 1% de 𝑉𝑜

Ondulação máxima da tensão nos capacitores de entrada (∆𝑉𝑖𝑛) 1% de 𝐸
2

Fonte: produção do próprio autor.

O valor do índice de modulação escolhido não é tão elevado para que haja uma

margem para variação do mesmo quando o conversor operar em malha fechada, assim
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reduz-se a possibilidade de saturação da modulação.

O fator de deslocamento máximo é uma grandeza que define a máxima defasagem

entre o componente fundamental das tensões de fase geradas pelo NPC (tensões em

relação ao ponto médio do barramento CC de entrada) e o componente fundamental de

suas respectivas correntes de fase. Quanto maior for a indutância dos indutores presentes

entre o inversor e o retificador 12 pulsos, menor será o fator de deslocamento, reduzindo a

distorção harmônica das correntes de fase, no entanto, a potência reativa processada pelo

inversor tende a ser maior, exigindo um projeto mais robusto da topologia CC-CA. Sendo

assim, optou-se por um valor relativamente alto de FD, já que o controle das correntes de

fase ajudará a reduzir a amplitude de alguns de seus componentes harmônicos. O ângulo

𝜑 é dado pela equação 3.1.

𝜑 = 𝑎𝑐𝑜𝑠(𝐹𝐷) = 𝑎𝑐𝑜𝑠(0,95) = 0,318 rad (3.1)

Considerando que a maior parte da potência reativa relacionada à comutação do

NPC (distorção harmônica das tensões e correntes de fase) é fornecida pelos capacitores

do barramento CC de entrada, a potência aparente exigida do inversor pode ser calculada

pela equação 3.2.

𝑆𝑖𝑛 =
𝑃𝑜

𝜂 · 𝐹𝐷
=

5000

0,9 · 0,95
= 5,848 kVA (3.2)

Através da potência de saída e da tensão de saída especificadas é possível definir

a corrente média de saída do conversor e a resistência de carga equivalente, dadas pelas

equações 3.3 e 3.4, respectivamente.

𝐼𝑜 =
𝑃𝑜

𝑉𝑜

=
5000

150
= 33,33 A (3.3)

𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎 =
𝑉 2
𝑜

𝑃𝑜

=
1502

5000
= 4,5 Ω (3.4)

3.2 Especificação do transformador

Reorganizando a equação 2.109, que define o ganho estático do TL-NPC DC-DC

CFMR, e isolando a variável que representa a relação de espiras entre o primário e o

secundário em Y do transformador chega-se à equação 3.5.

𝑛12 =
(2 +

√
3)
√

6𝜋

24(
√

3 − 1)
· 𝐸𝑚𝑎 cos(𝜑)𝜂

𝑉𝑜

(3.5)
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Substituindo os valores da Tabela 8 na equação 3.5 obtém-se a relação de espiras

𝑛12 para as especificações dadas, mostrada na equação 3.6.

𝑛12 =
(2 +

√
3)
√

6𝜋

24(
√

3 − 1)
· 550 · 0,85 · 0,95 · 0,9

150
= 4,356 (3.6)

Para manter a igualdade entre as tensões nos secundários do transformador, a

relação de espiras entre o secundário em Y e o secundário em ∆ é dado pela equação

3.7.

𝑛23 =
1√
3

= 0,577 (3.7)

Desta forma, a relação de espiras entre o primário e o secundário em ∆ é dado pela

equação 3.8.

𝑛13 =
𝑛12√

3
= 2,515 (3.8)

Outra grandeza importante é a amplitude do componente fundamental das tensões

de fase do primário do transformador, cujo valor pode ser obtido através da equação 3.9.

𝑏1 =
6
√

2(
√

3 + 1)

12 + 7
√

3

𝑉𝑜𝑛12

𝜋
=

6
√

2(
√

3 + 1)

12 + 7
√

3

150 · 4,356

𝜋
= 199,86 V (3.9)

A partir desses valores obteve-se um transformador 12 pulsos com primário em Y e

com núcleo de ferro-silício projetado para operar a 400 Hz. As características do transfor-

mador são apresentadas na Tabela 9, enquanto que na Figura 62 é mostrada uma imagem

do mesmo.

Para estimar as indutâncias magnetizantes do transformador é feito o ensaio de

circuito aberto do mesmo, ou seja, aplica-se a tensão senoidal nominal (𝑉𝑛𝑜𝑚) (em 60

Hz) em cada uma das fases do primário do transformador mantendo-se todos os outros

enrolamentos em aberto, como mostra a Figura 63, onde está sendo representado o ensaio

de circuito aberto para a fase a. Através da medição da corrente eficaz na fase onde está

sendo aplicada a tensão nominal (𝐼𝑚𝑎𝑔𝑥 , onde x = a, b ou c), cujo valor obtido é de 13 A

para a fase a, 6,1 A para a fase b e 12,8 A para a fase c, e fazendo a consideração de que a

resistência do enrolamento é desprezível em relação à parcela indutiva, é possível estimar

as indutâncias magnetizantes através da equação 3.10.
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Tabela 9: Características do transformador 12 pulsos

Parâmetro Valor

Altura 30 cm

Comprimento 31 cm

Largura 23 cm

Massa 40 kg

Potência 6 kVA

Frequência de operação 400 Hz

Tensão eficaz de linha no primário 247,3 V

Tensão eficaz de linha no secundário Y 56,2 V

Tensão eficaz no secundário em ∆ 56,2 V

Relação de espiras 𝑛12 4,4

Relação de espiras 𝑛13 2,54

Fonte: produção do próprio autor.

Figura 62: Transformador 12 pulsos utilizado no conversor TL-NPC DC-DC CFMR

Fonte: produção do próprio autor.
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Figura 63: Ensaio de circuito aberto para a fase a do transformador de 12 pulsos
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Fonte: produção do próprio autor.

𝐿𝑚_𝑎 =
𝑉𝑛𝑜𝑚

2𝜋400𝐼𝑚𝑎𝑔_𝑎
=

247,3

2𝜋60 · 13
= 50,5 mH

𝐿𝑚_𝑏 =
𝑉𝑛𝑜𝑚

2𝜋400𝐼𝑚𝑎𝑔_𝑏
=

247,3

2𝜋60 · 6,1
= 107,5 mH

𝐿𝑚_𝑐 =
𝑉𝑛𝑜𝑚

2𝜋400𝐼𝑚𝑎𝑔_𝑐
=

247,3

2𝜋60 · 12,8
= 51,2 mH

(3.10)

O conhecimento do valor das indutâncias magnetizantes do transformador é im-

portante porque, de acordo com o funcionamento do retificador 12 pulsos alimentado em

corrente, a tensão remanescente sobre esta indutância é uma grandeza multinível com

frequência fundamental 𝑓𝑜 e componentes harmônicos de ordem 12𝑘 ± 1, 𝑘 ∈ N*. Logo,

se 𝐿𝑚 não for significativamente maior do que a indutância total das fases do transforma-

dor (indutância adicionada externamente mais a dispersão do transformador), correntes

consideráveis com frequências (12𝑘± 1)𝑓𝑜, 𝑘 ∈ N* passam a circular pelo elemento mag-

nético defasador, elevando as perdas nos enrolamentos e distorcendo a corrente de saída

do retificador 12 pulsos.

Devido ao fato de o núcleo do transformador ser assimétrico (núcleo E), a indu-

tância magnetizante da perna central tende a ser maior do que a indutância das pernas

laterais. No entanto, como essas indutâncias são elevadas em relação às indutâncias co-

locadas entre o inversor e o transformador, de forma que as correntes circulantes pelas

magnetizantes tendem a ser baixas e o desequilíbrio praticamente imperceptível.
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A estimação dos valores de indutância de dispersão são obtidos através do ensaio

de curto-circuito do transformador. Este ensaio consiste em curto-circuitar as bobinas do

secundário em Y em relação ao ponto comum das mesmas e curto-circuitar as fases do

secundário em ∆, como mostra a Figura 64. A partir disso é feita a medição da indutância

de dispersão total vista por cada uma das fases do primário através de uma ponte RLC,

que aplica um sinal de tensão senoidal com 1 V de pico e 120 Hz. Os valores obtidos são

mostrados na equação 3.11.

Figura 64: Ensaio de curto-circuito para a fase a do transformador de 12 pulsos
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Fonte: produção do próprio autor.

𝐿𝑑𝑡_𝑎 = 400 𝜇H

𝐿𝑑𝑡_𝑏 = 315 𝜇H

𝐿𝑑𝑡_𝑐 = 350 𝜇H

(3.11)

Analisando uma das bobinas do secundário em Y, percebe-se que, com o transfor-

mador configurado da maneira descrita, sua indutância de dispersão fica em paralelo com

as dispersões das outras duas bobinas devido ao acoplamento magnético existente entre

os enrolamentos. O mesmo ocorre com o secundário em ∆. Desta forma, a indutância de

dispersão total (𝐿𝑑𝑡) vista por cada fase do primário do transformador pode ser dada pela

equação 3.12, onde 𝐿𝑑𝑝 é a indutância de dispersão de cada fase do primário, 𝐿𝑑𝑌 é a

indutância de dispersão de cada fase do secundário em Y (vista pelo secundário em Y) e
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𝐿𝑑Δ é a indutância de dispersão de cada fase do secundário em ∆ (vista pelo secundário

em ∆).

𝐿𝑑𝑡_𝑎 = 𝐿𝑑𝑝_𝑎 +
𝐿𝑑𝑌 𝑛

2
12

3
+

𝐿𝑑Δ𝑛
2
13

3
= 400 𝜇H

𝐿𝑑𝑡_𝑏 = 𝐿𝑑𝑝_𝑏 +
𝐿𝑑𝑌 𝑛

2
12

3
+

𝐿𝑑Δ𝑛
2
13

3
= 315 𝜇H

𝐿𝑑𝑡_𝑐 = 𝐿𝑑𝑝_𝑐 +
𝐿𝑑𝑌 𝑛

2
12

3
+

𝐿𝑑Δ𝑛
2
13

3
= 350 𝜇H

(3.12)

Para fazer a distribuição da indutância de dispersão total para o primário e os dois

secundários decidiu-se dividir o valor medido ponderadamente com base na relação de

espiras entre os enrolamentos, sendo que quanto maior for o número de espiras de uma

determinada bobina, maior é a sua indutância de dispersão. Como neste caso as bobinas

do primário possuem mais espiras, a equação 3.12 foi reescrita com as ponderações em

função da dispersão no primário 𝐿𝑑𝑝, como mostra a equação 3.13.

𝐿𝑑𝑡_𝑎 = 𝐿𝑑𝑝_𝑎 +
𝐿𝑑𝑝_𝑎

𝑛12

+
𝐿𝑑𝑝_𝑎

𝑛13

= 400 𝜇H

𝐿𝑑𝑡_𝑏 = 𝐿𝑑𝑝_𝑏 +
𝐿𝑑𝑝_𝑏

𝑛12

+
𝐿𝑑𝑝_𝑏

𝑛13

= 315 𝜇H

𝐿𝑑𝑡_𝑐 = 𝐿𝑑𝑝_𝑐 +
𝐿𝑑𝑝_𝑐

𝑛12

+
𝐿𝑑𝑝_𝑐

𝑛13

= 350 𝜇H

(3.13)

Isolando 𝐿𝑑𝑝_𝑎, 𝐿𝑑𝑝_𝑏 e 𝐿𝑑𝑝_𝑐 na equação 3.13 e substituindo os valores de rela-

ções de espiras, encontra-se uma estimativa da indutância de dispersão de cada fase do

primário do transformador, mostrada na equação 3.14.

𝐿𝑑𝑝_𝑎 =
𝐿𝑑𝑡_𝑎

1,62
=

400 · 10−6

1,62
= 246,91 𝜇H

𝐿𝑑𝑝_𝑏 =
𝐿𝑑𝑡_𝑏

1,62
=

315 · 10−6

1,62
= 194,44 𝜇H

𝐿𝑑𝑝_𝑐 =
𝐿𝑑𝑡_𝑐

1,62
=

350 · 10−6

1,62
= 216,05 𝜇H

(3.14)

Como a fase a do primário possui maior indutância de dispersão utilizou-se o valor

de 𝐿𝑑𝑝_𝑎 para encontrar o valor estimado das dispersões do secundário em Y e do secun-

dário em ∆ através das equações 3.15 e 3.16, respectivamente. Desta forma considera-se

que as dispersões são iguais para as fases de um mesmo secundário.

𝐿𝑑𝑌 =
3𝐿𝑑𝑝_𝑎

𝑛3
12

=
3 · 246,91 · 10−6

(4,4)3
= 8,70 𝜇H (3.15)
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𝐿𝑑Δ =
3𝐿𝑑𝑝_𝑎

𝑛3
13

=
3 · 246,91 · 10−6

(2,54)3
= 45,20 𝜇H (3.16)

O mesmo procedimento realizado para as indutâncias pode ser feito para estimar

a resistência dos enrolamentos. Através da configuração de curto-circuito é medida uma

resistência total vista pelo primário de 280 mΩ para a fase a (𝑅𝑑𝑡_𝑎), 310 mΩ para a fase

b (𝑅𝑑𝑡_𝑏) e 315 mΩ para a fase c (𝑅𝑑𝑡_𝑐). Sendo assim, a resistência dos enrolamentos do

primário podem ser estimadas através da equação 3.17.

𝑅𝑑𝑝_𝑎 =
𝑅𝑑𝑡_𝑎

1,62
=

0,280

1,62
= 172,84 mΩ

𝑅𝑑𝑝_𝑏 =
𝑅𝑑𝑡_𝑏

1,62
=

0,310

1,62
= 191,36 mΩ

𝑅𝑑𝑝_𝑐 =
𝑅𝑑𝑡_𝑐

1,62
=

0,315

1,62
= 194,44 mΩ

(3.17)

Como a fase c do primário possui maior resistência utilizou-se o valor de 𝑅𝑑𝑝_𝑐

para encontrar o valor estimado das resistências do secundário em Y e do secundário em

∆ através das equações 3.18 e 3.19, respectivamente. Desta forma considera-se que as

resistências são iguais para as fases de um mesmo secundário.

𝑅𝑑𝑌 =
3𝑅𝑑𝑝_𝑐

𝑛3
12

=
3 · 194,44 · 10−3

(4,41)3
= 6,80 mΩ (3.18)

𝑅𝑑Δ =
3𝑅𝑑𝑝

𝑛3
13

=
3 · 194,44 · 10−3

(2,54)3
= 35,60 mΩ (3.19)

A Tabela 19, presente no Apêndice A, resume os valores de indutância magneti-

zante, indutância de dispersão e resistência de enrolamento obtidos através dos ensaios

do transformador.

3.3 Dimensionamento da indutância entre os estágios inversor e retifica-

dor

Primeiramente define-se a amplitude 𝐼𝑝 da corrente que circula pelo indutor de cada

fase. Isso pode ser feito isolando a variável 𝐼𝑝 na equação 2.107, que define a relação entre

a corrente média de saída do retificador 12 pulsos (𝐼𝑜) e a corrente 𝐼𝑝. A equação resultante

é mostrada em 3.22

𝐼𝑝 =
𝐼𝑜𝜋(2 +

√
3)

3
√

6(
√

3 − 1)𝑛12

(3.20)
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A corrente média de saída do retificador 12 pulsos pode ser obtida através da equa-

ção 3.21.

𝐼𝑜 =
𝑃𝑜

𝑉𝑜

=
5000

150
= 33,33 A (3.21)

Substituindo as equações 3.6 e 3.21 em 3.22 chega-se ao valor da amplitude das

correntes na entrada do retificador 12 pulsos.

𝐼𝑝 =
33,33𝜋(2 +

√
3)

3
√

6(
√

3 − 1)4,356
= 16,68 A (3.22)

De acordo com o que é explicado na seção 2.3.3, a grandeza determinante do valor

da indutância é o fator de deslocamento FD, logo pode-se utilizar a equação 3.23 para

encontrar indutância desejada.

𝐿 = tan(𝜑)
𝑏1

𝜔𝑜𝐼𝑝
(3.23)

Substituindo os valores das equações 3.22 e 3.9 na equação 3.23 e utilizando os

valores de FD e 𝜔𝑜 especificados na Tabela 8, chega-se ao valor da indutância dos induto-

res.

𝐿 = tan(0,318)
199,86

2𝜋400 · 16,68
= 1,57 mH (3.24)

Tendo a indutância definida, verifica-se qual a ondulação máxima da corrente que

circula por cada indutor dentro de meio período de chaveamento. Sabendo que 𝑓𝑠/𝑓𝑜 = 49,

utilizando o ábaco da Figura 65 pode-se obter, de forma aproximada, o valor da corrente

normalizada ∆𝑖𝑥𝑦_𝑚𝑎𝑥 = 0,071 para 𝑚𝑎 = 0,85 e 𝐹𝐷 = 0,95. A partir disso e das espe-

cificações apresentadas na Tabela 8, pode-se encontrar o valor da máxima ondulação no

primário do transformador através da equação 3.25

∆𝑖𝑚𝑎𝑥 =
𝐸∆𝑖𝑥𝑦
𝐿𝑓𝑠

=
550 · 0,071

1,57 · 10−3 · 19600
= 1,27 A (3.25)

Para validar este valor de variação de corrente é realizada uma simulação do con-

versor TL-NPC DC-DC CFMR no software PSIM R○ operando em malha aberta e respei-

tando as especificações definidas no início deste capítulo. A Figura 127, presente no

Apêndice B, apresenta o circuito simulado e a Figura 66 apresenta as tensões aplicadas

sobre os indutores das três fases juntamente com a modulação aplicada dentro do período

−30∘ ≤ 𝜔𝑜 ≤ 30∘. Verificou-se que o intervalo destacado entre linhas pontilhadas é o que

apresenta a maior relação 𝑉 · 𝑠 (tensão vezes segundo) dentro de metade do período de
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Figura 65: Ábaco para 𝑓𝑠/𝑓𝑜 = 49 utilizado para a definição da ondulação máxima de corrente nos
indutores
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chaveamento e que essa relação incide sobre o indutor da fase b. A Figura 67 apresenta

uma ampliação da região destacada na Figura 66 e mostra a tensão aplicada sobre o in-

dutor da fase b e a sua respectiva variação de corrente, que ficou em torno de 1,26 A,

um valor bem próximo daquele obtido através da análise teórica. Ratifica-se que esta aná-

lise considera a ondulação de corrente máxima dentro de um intervalo onde a 𝑑𝑖/𝑑𝑡 se

mantém inalterada, de forma que a possível combinação de dois ou mais intervalos con-

secutivos com 𝑑𝑖/𝑑𝑡 de mesma polaridade irá gerar uma ondulação equivalente maior do

que a obtida pelo ábaco.

Como o valor de ∆𝑖𝑚𝑎𝑥 é menor do que a ondulação máxima especificada no pro-

jeto (0,1 · 16,68 = 1,668 𝐴), julga-se que o valor de indutância obtido é adequado para a

aplicação em questão.

Sendo assim, obteve-se três indutores com núcleo de ferro-silício projetados para

operar a 400 Hz. As características desses indutores são apresentadas na Tabela 10, en-

quanto que na Figura 68 é mostrada uma imagem dos elementos magnéticos.
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Figura 66: Modulação e tensões sobre os indutores dentro de −30∘ ≤ 𝜔𝑜 ≤ 30∘, destacando o
intervalo com maior relação 𝑉 · 𝑠
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Figura 67: Tensões sobre os indutores e a ondulação da corrente 𝑖𝑏 dentro do intervalo destacado
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Tabela 10: Características dos indutores

Parâmetro Valor

Altura 7,5 cm

Comprimento 9,1 cm

Largura 8 cm

Massa 1,48 kg

Frequência de operação 400 Hz

Indutância 1,57 mH

Corrente eficaz 12 A

Resistência do enrolamento 60 mΩ a 120 Hz e 800 mΩ a 1 kHz

Fonte: produção do próprio autor.

Figura 68: Indutor utilizado no conversor TL-NPC DC-DC CFMR

Fonte: produção do próprio autor.
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3.4 Dimensionamento do capacitor de saída

Para determinar a capacitância equivalente do capacitor de saída do conversor TL-

NPC DC-DC CFMR pode-se utilizar a equação 3.26.

𝐶𝑜 =
1,1458 · 10−3𝜋

√
2𝐼𝑜

3(
√

3 − 1)𝜔𝑜∆𝑉𝑜

(3.26)

Substituindo o valor da equação 3.21 e o valor de ∆𝑉𝑜 especificado na Tabela 8 na

equação 3.26, chega-se a 3.27, que é o valor de capacitância desejado.

𝐶𝑜 =
1,1458 · 10−3𝜋

√
233,33

3(
√

3 − 1)2𝜋400 · 0,01 · 150
= 20,5 𝜇F (3.27)

O valor da resistência série equivalente máxima que este capacitor pode ter é dado

pela equação 3.28.

𝑅𝑆𝐸 <
(2 +

√
3)∆𝑉𝑜

0,059𝑛12𝐼𝑝

𝑅𝑆𝐸 <
(2 +

√
3)0,01 · 150

0,059 · 4,356 · 16,68

𝑅𝑆𝐸 < 1,31 Ω

(3.28)

Como foi visto na seção 2.3.4, a corrente eficaz que circula pelo capacitor de saída

do conversor apresenta duas parcelas de maior influência, a de baixa frequência (12𝜔𝑜) e

a da frequência de chaveamento. A primeira parcela pode ser obtida através da equação

3.29.

𝑖𝐶𝑜_𝑒𝑓1 ≈ 4,72 · 10−3𝐼𝑝𝑛12 = 4,72 · 10−316,68 · 4,356 = 343,9 mA (3.29)

A segunda parcela da corrente eficaz do capacitor de saída pode ser obtida de

forma aproximada através do ábaco da Figura 69, onde para 𝑚𝑎 = 0,85 e 𝐹𝐷 = 0,95 o

valor da corrente normalizada é aproximadamente ∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥 = 0,0185. Utilizando este valor e

os valores das especificações da Tabela 8 pode-se obter o valor real da ondulação máxima

da corrente no capacitor de saída através da equação 3.30.

∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥 =
𝐸𝑛12∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥

𝐿𝑓𝑠
=

550 · 4,356 · 0,0185

1,57 · 10−3 · 19600
= 1,44 A (3.30)
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Figura 69: Ábaco utilizado para a definição da ondulação máxima de corrente na saída do retificador
12 pulsos
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O valor eficaz da parcela de alta frequência da corrente que circula pelo capacitor

de saída pode ser aproximada através da equação 3.31.

𝑖𝐶𝑜_𝑒𝑓2 ≈
√

3∆𝑖𝑜𝑚𝑎𝑥

6
=

√
3 · 1,44

6
= 415,8 mA (3.31)

Tendo as duas parcelas, o valor eficaz total é calculado através da equação 3.32.

𝑖𝐶𝑜_𝑒𝑓 ≈
√︁
𝑖2𝐶𝑜_𝑒𝑓1

+ 𝑖2𝐶𝑜_𝑒𝑓2
=
√︀

0,34392 + 0,41582 = 539,6 mA (3.32)

Fazendo a simulação do mesmo circuito da Figura 127 obteve-se um valor eficaz

de corrente para o capacitor de saída de 562,6 mA, que é aproximadamente 4,29% maior

do que o valor teórico, mostrando a validade do método analítico utilizado.

Devido à baixa corrente eficaz calculada, optou-se por utilizar 6 capacitores de po-

liéster de 6,8 𝜇F cada em paralelo, totalizando 40,8 𝜇F, com capacidade de bloqueio de

400 V. A capacitância equivalente escolhida é o dobro da mínima calculada com o objetivo

de melhorar visualmente a ondulação da tensão de saída, pois desta maneira aumenta-

se a filtragem da corrente de saída do retificador 12 pulsos e tem-se a produção de uma

menor variação da tensão de saída em caso de variações de carga. A Figura 70 mostra o

capacitor utilizado para formar o filtro de saída.
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Figura 70: Capacitor utilizado na formação do filtro de saída do conversor TL-NPC DC-DC CFMR

Fonte: produção do próprio autor.

3.5 Dimensionamento dos capacitores de entrada

Inicialmente, para definir o valor da capacitância equivalente de cada um dos capa-

citores que formam o barramento de entrada do conversor TL-NPC DC-DC CFMR, utiliza-

se o ábaco apresentado na Figura 71, de onde é possível obter o valor de pico normalizado

da corrente que circula pelo ponto médio do barramento CC de entrada para 𝐹𝐷 = 0,95.

Este valor normalizado é igual a 0,525.

Figura 71: Ábaco utilizado para a obtenção do valor de pico normalizado da corrente do ponto médio
do barramento CC de entrada
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Substituindo o valor obtido através do ábaco e os valores especificados na Tabela 8
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na equação 3.33 encontra-se a capacitância equivalente (de cada um dos capacitores do

barramento de entrada) necessária para atingir a ondulação de tensão desejada.

𝐶𝑖𝑛 =
𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>𝑝𝑘

𝑚𝑎𝐼𝑝

3𝜔𝑜∆𝑉𝑖𝑛

=
0,525 · 0,85 · 16,68

3 · 2𝜋400 · 0,01 · 275
= 359 𝜇F (3.33)

O valor máximo da resistência série equivalente que os capacitores do barramento

de entrada podem ter é calculado através da equação 3.34.

𝑅𝑆𝐸𝑖𝑛 ≤ 2∆𝑉𝑖𝑛

𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>𝑝𝑘
𝑚𝑎𝐼𝑝

=
2 · 0,01 · 275

0,525 · 0,85 · 16,68
= 738,9 mΩ (3.34)

O valor eficaz da corrente que circula por cada capacitor é obtido através da equa-

ção 3.35.

𝑖𝐶𝑖𝑛𝑒𝑓
= 𝐼𝑝

⎯⎸⎸⎷𝑚𝑎

2

[︃√
3

2𝜋
+

(︃
2
√

3

𝜋
− 9𝑚𝑎

8

)︃
cos2(𝜑)

]︃

𝑖𝐶𝑖𝑛𝑒𝑓
= 16,68

⎯⎸⎸⎷0,85

2

[︃√
3

2𝜋
+

(︃
2
√

3

𝜋
− 9 · 0,85

8

)︃
cos2[𝑎𝑐𝑜𝑠(0,95)]

]︃
𝑖𝐶𝑖𝑛𝑒𝑓

= 6,94 A

(3.35)

Com base nos dados obtidos e na maneira como a estrutura física do inversor NPC

é definida, decidiu-se associar em paralelo três capacitores eletrolíticos B43504-S5227-M1

da empresa EPCOS para a formação tanto da parte positiva quanto da parte negativa do

barramento de entrada do conversor TL-NPC DC-DC CFMR. Os capacitores em questão

possuem capacitância de 220 𝜇F, suportam até 450 V de tensão, sua resistência série

equivalente é de 610 mΩ e o valor máximo de corrente eficaz é de 2,42 A a 85∘C para uma

frequência de 100 Hz.

3.6 Dimensionamento dos interruptores e diodos do NPC

Para fazer a escolha dos interruptores e diodos que formam a estrutura do inversor

NPC são utilizadas as expressões que definem os esforços de tensão e corrente sobre os

semicondutores apresentadas na seção 2.3.6.

Iniciando pelos interruptores externos de cada braço do inversor, ou seja, os inter-

ruptores 𝑆1𝑥 e 𝑆4𝑥, o esforço de tensão e a corrente média que circula pelos mesmos são

apresentados nas equações 3.36 e 3.37, respectivamente.

𝑉𝑆14𝑚𝑎𝑥
=

𝐸

2
=

550

2
= 275 V (3.36)
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𝐼𝑆14𝑚𝑒𝑑
=

𝐼𝑝𝑚𝑎

4𝜋

{︂
(𝜋 − 𝜑)𝑐𝑜𝑠(−𝜑) − 1

2
[𝑠𝑒𝑛(2𝜋 − 𝜑) − 𝑠𝑒𝑛(𝜑)]

}︂
𝐼𝑆14𝑚𝑒𝑑

=
16,68 · 0,85

4𝜋

{︂
(𝜋 − 0,318)𝑐𝑜𝑠(−0,318) − 1

2
[𝑠𝑒𝑛(2𝜋 − 0,318) − 𝑠𝑒𝑛(0,318)]

}︂
𝐼𝑆14𝑚𝑒𝑑

= 3,379 A

(3.37)

Já para os interruptores internos de cada braço do inversor, ou seja, os interrup-

tores 𝑆2𝑥 e 𝑆3𝑥, o esforço de tensão e a corrente média que circula pelos mesmos são

apresentados nas equações 3.38 e 3.39, respectivamente.

𝑉𝑆23𝑚𝑎𝑥
=

𝐸

2
=

550

2
= 275 V (3.38)

𝐼𝑆23𝑚𝑒𝑑
=

𝐼𝑝
𝜋

{︁𝑚𝑎

4
[−𝑠𝑒𝑛(𝜑) + 𝑐𝑜𝑠(𝜑)𝜑] + 1

}︁
𝐼𝑆23𝑚𝑒𝑑

=
16,68

𝜋

{︂
0,85

4
[−𝑠𝑒𝑛(0,318) + 𝑐𝑜𝑠(0,318)0,318] + 1

}︂
𝐼𝑆23𝑚𝑒𝑑

= 5,295 A

(3.39)

Os diodos que estão em anti-paralelo com os interruptores 𝑆1𝑥, 𝑆2𝑥, 𝑆3𝑥 e 𝑆4𝑥 devem

suportar o mesmo esforço de tensão que estes interruptores, enquanto que a corrente

média que circula por esses diodos é dada pela equação 3.40.

𝐼𝐷1234𝑚𝑒𝑑
=

𝐼𝑝𝑚𝑎

4𝜋
[𝑐𝑜𝑠(𝜋 − 𝜑)𝜑 + 𝑠𝑒𝑛(𝜑)]

𝐼𝐷1234𝑚𝑒𝑑
=

16,68 · 0,85

4𝜋
[𝑐𝑜𝑠(𝜋 − 0,318)0,318 + 𝑠𝑒𝑛(0,318)]

𝐼𝐷1234𝑚𝑒𝑑
= 11,92 mA

(3.40)

Assim como os semicondutores citados anteriormente, os diodos de grampeamento

𝐷𝑔1𝑥 e 𝐷𝑔2𝑥 devem suportar metade da tensão do barramento CC de entrada do conversor.

Já a corrente média que circula por esses diodos é dada pela equação 3.41.

𝐼𝐷𝑔12𝑚𝑒𝑑
=

𝐼𝑝
4𝜋

{𝑚𝑎 [−2𝑠𝑒𝑛(𝜑) − 𝑐𝑜𝑠(𝜑)𝜋 + 2𝑐𝑜𝑠(𝜑)𝜑] + 4}

𝐼𝐷𝑔12𝑚𝑒𝑑
=

16,68

4𝜋
{0,85 [−2𝑠𝑒𝑛(0,318) − 𝑐𝑜𝑠(0,318)𝜋 + 2𝑐𝑜𝑠(0,318)0,318] + 4}

𝐼𝐷𝑔12𝑚𝑒𝑑
= 1,918 𝐴

(3.41)
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A fim de manter uma uniformidade na estrutura do inversor NPC optou-se por uti-

lizar o IGBT IRG4PC30UD tanto nas posições de interruptor externo como interno. Este

semicondutor é indicado para operar em frequências entre 8 kHz - 40 kHz, já possui diodo

em anti-paralelo com o IGBT encapsulado e seu encapsulamento é o padrão TO-247AC.

Algumas características básicas presentes na folha de dados do componente, fornecida

pelo fabricante, são apresentadas na Tabela 11, onde 𝑇𝑐 é a temperatura do encapsula-

mento.

Tabela 11: Especificações do IGBT IRG4PC30UD

Parâmetro Valor

Máxima tensão Coletor-Emissor 600 V

Máximo valor médio de corrente no coletor (𝑇𝑐 = 100∘C) 12 A

Máximo valor pulsado de corrente no coletor (𝑇𝑐 = 100∘C) 92 A

Máximo valor médio de corrente no diodo (𝑇𝑐 = 100∘C) 12 A

Máximo valor pulsado de corrente no diodo (𝑇𝑐 = 100∘C) 92 A

Temperatura de junção de operação −55∘C a 150∘C

Resistência térmica junção-cápsula do IGBT 1,2∘C/W

Resistência térmica junção-cápsula do diodo 2,5∘C/W

Resistência térmica cápsula-dissipador 0,24∘C/W

Fonte: produção do próprio autor.

Devido à presença do diodo em anti-paralelo no encapsulamento do IRG4PC30UD,

este também é escolhido para atuar no lugar dos diodos de grampeamento 𝐷𝑔1𝑥 e 𝐷𝑔2𝑥,

já que possui capacidade de conduzir a corrente média necessária. Neste caso, o IGBT é

mantido bloqueado e apenas o diodo atua, no entanto, desta forma a estrutura fica apta a

atuar como um ANPC caso se deseje desenvolver algum trabalho futuro com esta topolo-

gia.

3.6.1 Cálculo de perdas dos interruptores do NPC

Para estimar as perdas de condução dos interruptores é utilizada a curva 𝐼𝑐x𝑉𝑐𝑒

(corrente de coletor por tensão coletor-emissor) com temperatura de junção (𝑇𝑗) de 150∘C

obtida da folha de dados do IRG4PC30UD, fornecida pelo fabricante. Coletando os pontos

de 𝑉𝑐𝑒 desta curva e multiplicando-os pelos seus respectivos valores de 𝐼𝑐, é possível obter

a potência instantânea dissipada pelo IGBT durante a condução (𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑) para cada valor de

𝐼𝑐, permitindo a geração de uma curva 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑x𝐼𝑐. Interpolando esta curva por meio da função
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polyfit do aplicativo MATLAB R○ chega-se a um polinômio de terceira ordem, apresentado

em 3.42, que modela o comportamento da mesma.

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑(𝐼𝑐) = −1,0070 · 10−3𝐼3𝑐 + 9,5531 · 10−2𝐼2𝑐 + 1,1602𝐼𝑐 − 6,3088 · 10−2 (3.42)

Para fins de validação, apresenta-se na Figura 72 uma comparação entre a curva

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑x𝐼𝑐 obtida diretamente da folha de dados do IRG4PC30UD e a curva obtida através

do polinômio da equação 3.42. Nota-se que o polinômio consegue descrever o comporta-

mento da potência instantânea dissipada durante a condução com baixa margem de erro.

Figura 72: Comparação entre as curvas 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑x𝐼𝑐 obtidas da folha de dados do IRG4PC30UD e do
polinômio da equação 3.42
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Fonte: produção do próprio autor.

Para estimar as perdas de comutação dos interruptores é realizado um procedi-

mento análogo ao que é feito para as perdas de condução. No entanto, agora é feita a

interpolação através de um polinômio de segunda ordem da curva 𝐸𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙x𝐼𝑐, que relaci-

ona a energia total dissipada pelo IGBT durante sua comutação (incluindo a recuperação

reversa de um diodo igual ao diodo que fica em anti-paralelo com o IGBT e a corrente

de calda) com a corrente de coletor que circula pelo mesmo. Esta curva é fornecida pelo

fabricante através da folha de dados do IRG4PC30UD e é obtida utilizando resistor de ga-
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tilho de 23 Ω, tensão porta-emissor de 15 V, temperatura de junção de 150∘C e tensão de

bloqueio de 480 V.

O polinômio resultante da interpolação de 𝐸𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙x𝐼𝑐 é apresentado na equação 3.43

e a Figura 73 mostra a comparação entre a curva obtida diretamente da folha de dados

do IRG4PC30UD e a curva obtida através do polinômio da equação 3.43. Nota-se que o

polinômio modela de forma satisfatória a curva experimental fornecida pelo fabricante.

𝐸𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙(𝐼𝑐) = 8,7092 · 10−7𝐼2𝑐 + 6,2692 · 10−5𝐼𝑐 − 2,1010 · 10−6 (3.43)

Figura 73: Comparação entre as curvas 𝐸𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙x𝐼𝑐 obtidas da folha de dados do IRG4PC30UD e do
polinômio da equação 3.43
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Fonte: produção do próprio autor.

Analisando os interruptores externos dos braços do NPC, de acordo com (NOVAES,

2000), a média dentro de um período de chaveamento 𝑇𝑠 da corrente de coletor do inter-

ruptor 𝑆1𝑥 é dada pela equação 3.44 e possui valor diferente de zero dentro do intervalo

0 < 𝜔𝑜𝑡 < 𝜋 − 𝜑. A corrente do interruptor 𝑆4𝑥 possui o mesmo formato da corrente de

coletor de 𝑆1𝑥, porém no semiciclo negativo, de forma que as análises de perdas feitas

para 𝑆1𝑥 também são válidas para 𝑆4𝑥.

𝐼𝑐_𝑆14<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡) = 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡) ·𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 𝜑) (3.44)
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Substituindo a equação 3.44 no polinômio descrito em 3.42 obtém-se o valor de

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑 relativo a cada valor assumido por 𝐼𝑐_𝑆14<𝑇𝑠>
ao longo de 0 < 𝑤𝑜𝑡 < 𝜋 − 𝜑. Sendo

assim, a potência instantânea dissipada pelos IGBT’s 𝑆1𝑥 e 𝑆4𝑥 durante a condução é

definida através da equação 3.45.

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑆14<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡) = 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑(𝐼𝑐_𝑆14<𝑇𝑠>

) (3.45)

A potência dissipada pelos IGBT’s 𝑆1𝑥 e 𝑆4𝑥 durante a condução é igual à média

da potência instantânea definida em 3.45 dentro de um período relativo à frequência 𝜔𝑜.

Sendo assim, as perdas de condução de 𝑆1𝑥 e 𝑆4𝑥 (perdas de cada IGBT ) podem ser

obtidas através da equação 3.46.

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑆14 =
1

2𝜋

∫︁ 𝜋−𝜑

0

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑆14<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡)𝑑𝜔𝑜𝑡 (3.46)

Resolvendo a equação 3.46 de forma numérica obtém-se as perdas de condução

dos IGBT’s 𝑆1𝑥 e 𝑆4𝑥, mostradas na equação 3.47.

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑆14 = 6,796 W (3.47)

Substituindo a equação 3.44 no polinômio descrito em 3.43 obtém-se o valor de

𝐸𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 relativo a cada valor assumido por 𝐼𝑐_𝑆14<𝑇𝑠>
ao longo de 0 < 𝑤𝑜𝑡 < 𝜋 − 𝜑. Sendo

assim, a potência média dissipada na comutação dos IGBT’s 𝑆1𝑥 e 𝑆4𝑥 dentro de cada

período de chaveamento 𝑇𝑠 é definida através da equação 3.48.

𝑃𝑐𝑜𝑚_𝑆14<𝑇𝑠>
=

1

𝑇𝑠

𝐸𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙(𝐼𝑐_𝑆14<𝑇𝑠>
) (3.48)

As perdas totais de comutação dos IGBT’s 𝑆1𝑥 e 𝑆4𝑥 podem ser calculadas através

da média da equação 3.48 dentro de um período da frequência 𝜔𝑜, como mostra a equação

3.49.

𝑃𝑐𝑜𝑚_𝑆14 =
1

2𝜋

∫︁ 𝜋−𝜑

0

𝑃𝑐𝑜𝑚_𝑆14<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡)𝑑𝜔𝑜𝑡 (3.49)

Resolvendo a equação 3.49 de forma numérica obtém-se as perdas de comutação

dos IGBT’s 𝑆1𝑥 e 𝑆4𝑥, mostradas na equação 3.50.

𝑃𝑐𝑜𝑚_𝑆14 = 4,735 W (3.50)
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Tendo as perdas de comutação e as de condução, as perdas totais nos IGBT’s 𝑆1𝑥

e 𝑆4𝑥 são dadas através da equação 3.51.

𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝑆14 = 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑆14 + 𝑃𝑐𝑜𝑚_𝑆14 = 6,796 + 4,735 = 11,53 W (3.51)

Agora, analisando os interruptores internos dos braços do NPC, de acordo com

(NOVAES, 2000), a média dentro de um período de chaveamento 𝑇𝑠 da corrente de coletor

do interruptor 𝑆2𝑥 é dada pela equação 3.52 durante o intervalo 0 < 𝜔𝑜𝑡 < 𝜋 − 𝜑 e pela

equação 3.53 durante o intervalo 𝜋−𝜑 < 𝜔𝑜𝑡 < 𝜋. Fora desses dois intervalos a corrente de

𝑆2𝑥 é nula. O interruptor 𝑆3𝑥 conduz uma corrente de mesmo formato, porém no semiciclo

negativo, de forma que as análises de perdas feitas para 𝑆2𝑥 são válidas também para 𝑆3𝑥.

𝐼𝑐_𝑆23<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡) = 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡) (3.52)

𝐼𝑐_𝑆23<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡) = 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡) [1 −𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 𝜑)] (3.53)

Substituindo as equações 3.52 e 3.53 no polinômio descrito em 3.42 obtém-se o

valor de 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑 relativo a cada valor assumido por 𝐼𝑐_𝑆23<𝑇𝑠>
ao longo de 0 < 𝑤𝑜𝑡 < 𝜋.

Sendo assim, a potência instantânea dissipada pelos IGBT’s 𝑆2𝑥 e 𝑆3𝑥 durante a condução

é definida através da equação 3.54.

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑆23<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡) = 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑(𝐼𝑐_𝑆23<𝑇𝑠>

) (3.54)

A potência dissipada pelos IGBT’s 𝑆2𝑥 e 𝑆3𝑥 durante a condução é igual à média

da potência instantânea definida em 3.54 dentro de um período relativo à frequência 𝜔𝑜.

Sendo assim, as perdas de condução de 𝑆2𝑥 e 𝑆3𝑥 (perdas de cada IGBT ) podem ser

obtidas através da equação 3.55.

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑆23 =
1

2𝜋

∫︁ 𝜋

0

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑆23<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡)𝑑𝜔𝑜𝑡 (3.55)

Resolvendo a equação 3.55 de forma numérica obtém-se as perdas de condução

dos IGBT’s 𝑆2𝑥 e 𝑆3𝑥, mostradas na equação 3.56.

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑆23 = 11,705 W (3.56)

Substituindo a equação 3.53 no polinômio descrito em 3.43 obtém-se o valor de

𝐸𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 relativo a cada valor assumido por 𝐼𝑐_𝑆23<𝑇𝑠>
ao longo de 𝜋 − 𝜑 < 𝑤𝑜𝑡 < 𝜋 (as co-

mutações de 𝑆2𝑥 ocorrem apenas dentro deste intervalo). Sendo assim, a potência média
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dissipada na comutação dos IGBT’s 𝑆2𝑥 e 𝑆3𝑥 dentro de cada período de chaveamento 𝑇𝑠

é definida através da equação 3.57.

𝑃𝑐𝑜𝑚_𝑆23<𝑇𝑠>
=

1

𝑇𝑠

𝐸𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙(𝐼𝑐_𝑆23<𝑇𝑠>
) (3.57)

As perdas totais de comutação dos IGBT’s 𝑆2𝑥 e 𝑆3𝑥 podem ser calculadas através

da média da equação 3.57 dentro de um período da frequência 𝜔𝑜, como mostra a equação

3.58.

𝑃𝑐𝑜𝑚_𝑆23 =
1

2𝜋

∫︁ 𝜋

𝜋−𝜑

𝑃𝑐𝑜𝑚_𝑆23<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡)𝑑𝜔𝑜𝑡 (3.58)

Resolvendo a equação 3.58 de forma numérica obtém-se as perdas de comutação

dos IGBT’s 𝑆2𝑥 e 𝑆3𝑥, mostradas na equação 3.59.

𝑃𝑐𝑜𝑚_𝑆23 = 153,25 mW (3.59)

Tendo as perdas de comutação e as de condução, as perdas totais nos IGBT’s 𝑆2𝑥

e 𝑆3𝑥 são dadas através da equação 3.60.

𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝑆23 = 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑆23 + 𝑃𝑐𝑜𝑚_𝑆23 = 11,705 + 0,15325 = 11,859 W (3.60)

3.6.2 Cálculo de perdas dos diodos do NPC

Para estimar as perdas de condução dos diodos de grampeamento do NPC é uti-

lizada a curva 𝐼𝐹x𝑉𝐹𝑀 (corrente instantânea de condução direta por queda de tensão

de condução direta) com temperatura de junção (𝑇𝑗) de 125∘𝐶 obtida da folha de dados

do IRG4PC30UD, fornecida pelo fabricante. Coletando os pontos de 𝑉𝐹𝑀 desta curva e

multiplicando-os pelos seus respectivos valores de 𝐼𝐹 , é possível obter a potência instan-

tânea dissipada pelo diodo durante a condução (𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷𝑔) para cada valor de 𝐼𝐹 , permitindo

a geração de uma curva 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷𝑔x𝐼𝐹 . Interpolando esta curva por meio da função polyfit do

aplicativo MATLAB R○ chega-se a um polinômio de segunda ordem, apresentado em 3.61,

que modela o comportamento da mesma.

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷𝑔(𝐼𝐹 ) = 2,1176 · 10−2𝐼2𝐹 + 1,4310𝐼𝐹 − 7,7240 · 10−1 (3.61)

Para fins de validação, apresenta-se na Figura 74 uma comparação entre a curva

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷𝑔x𝐼𝐹 obtida diretamente da folha de dados do IRG4PC30UD e a curva obtida atra-

vés do polinômio da equação 3.61. Nota-se que o polinômio consegue descrever o com-
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portamento da potência instantânea dissipada durante a condução com baixa margem de

erro.

Figura 74: Comparação entre as curvas 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷𝑔x𝐼𝐹 obtidas da folha de dados do IRG4PC30UD e
do polinômio da equação 3.61
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Fonte: produção do próprio autor.

Analisando os diodos de grampeamento dos braços do NPC, de acordo com (NO-

VAES, 2000), a média dentro de um período de chaveamento 𝑇𝑠 da corrente de condução

direta do diodo 𝐷𝑔1𝑥 é dada pela equação 3.62 durante o intervalo 0 < 𝜔𝑜𝑡 < 𝜋 − 𝜑 e pela

equação 3.63 durante o intervalo 𝜋 − 𝜑 < 𝜔𝑜𝑡 < 𝜋. Fora desses dois intervalos a corrente

de 𝐷𝑔1𝑥 é nula. O diodo 𝐷𝑔2𝑥 conduz uma corrente de mesmo formato, porém no semiciclo

contrário, de forma que as análises de perdas feitas para 𝐷𝑔1𝑥 são válidas também para

𝐷𝑔2𝑥.

𝐼𝑐_𝐷𝑔12<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡) = 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡) [1 −𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 𝜑)] (3.62)

𝐼𝑐_𝐷𝑔12<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡) = 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡) [1 −𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 𝜋 + 𝜑)] (3.63)

Substituindo as equações 3.62 e 3.63 no polinômio descrito em 3.61 obtém-se o

valor de 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝑑𝑔 relativo a cada valor assumido por 𝐼𝑐_𝐷𝑔12<𝑇𝑠>
ao longo de 0 < 𝑤𝑜𝑡 < 𝜋.
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Sendo assim, a potência instantânea dissipada pelos diodos de grampeamento 𝐷𝑔1𝑥 e

𝐷𝑔2𝑥 durante a condução é definida através da equação 3.64.

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷𝑔12<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡) = 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷𝑔(𝐼𝑐_𝐷𝑔12<𝑇𝑠>

) (3.64)

A potência dissipada pelos diodos de grampeamento 𝐷𝑔1𝑥 e 𝐷𝑔2𝑥 durante a condu-

ção é igual à média da potência instantânea definida em 3.64 dentro de um período relativo

à frequência 𝜔𝑜. Sendo assim, as perdas de condução de 𝐷𝑔1𝑥 e 𝐷𝑔2𝑥 (perdas de cada

diodo) podem ser obtidas através da equação 3.65.

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷𝑔12 =
1

2𝜋

∫︁ 𝜋

0

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷𝑔12<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡)𝑑𝜔𝑜𝑡 (3.65)

Resolvendo a equação 3.65 de forma numérica obtém-se as perdas de condução

dos diodos de grampeamento 𝐷𝑔1𝑥 e 𝐷𝑔2𝑥, mostradas na equação 3.66.

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷𝑔12 = 2,426 W (3.66)

O fabricante do IRG4PC30UD não fornece na folha de dados curvas que relacio-

nam diretamente a energia dispendida pelo diodo durante sua recuperação reversa e a

corrente de condução direta que circula pelo mesmo. Sendo assim, optou-se por estimar

as perdas de comutação dos diodos, tanto de grampeamento quanto os diodos em anti-

paralelo com os interruptores, a partir do tempo de recuperação reversa (𝑡𝑟𝑟) e da corrente

de recuperação reversa (𝐼𝑅𝑅𝑀 ) relativas à média da corrente que circula pelo diodo.

Através das formas de onda de tensão e corrente no diodo durante a sua recupera-

ção reversa disponibilizadas pelo fabricante na folha de dados do IRG4PC30UD, estima-se

que há presença mútua de tensão e corrente no diodo num intervalo de tempo equivalente

a 𝑡𝑟𝑟/3. Desta forma, a energia dispendida durante a recuperação reversa (𝐸𝑟𝑒𝑐) pode ser

calculada através da equação 3.67, onde 𝑉𝐷𝑚𝑎𝑥 é a tensão de bloqueio do diodo. Esta

equação é valida considerando as curvas idealizadas de comutação de um diodo de si-

lício e que o tempo em que ocorrem as perdas é de 𝑡𝑟𝑟/3. Para um calculo mais preciso

pode-se utilizar o procedimento publicado por (CASANELLAS, 1994) e utilizado em (BATS-

CHAUER, 2011)

𝐸𝑟𝑒𝑐 ≈
∫︁ 𝑡𝑟𝑟

3

0

𝑉𝐷𝑚𝑎𝑥𝐼𝑅𝑅𝑀

(︂
1 − 3𝑡

𝑡𝑟𝑟

)︂
𝑑𝑡 (3.67)

Resolvendo a integral da equação 3.67 chega-se a 3.68.

𝐸𝑟𝑒𝑐 =
𝑉𝐷𝑚𝑎𝑥𝐼𝑅𝑅𝑀 𝑡𝑟𝑟

6
(3.68)
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A potência média dissipada pelas comutações do diodo dentro de um período da

frequência fundamental 𝜔𝑜, definindo as perdas de comutação do mesmo, pode ser calcu-

lada através da equação 3.69, onde 𝜃1 e 𝜃2 definem o intervalo dentro de 𝜔𝑜𝑡 no qual o

diodo comuta.

𝑃𝑐𝑜𝑚_𝐷 =
1

2𝜋

∫︁ 𝜃2

𝜃1

𝐸𝑟𝑒𝑐𝑓𝑠𝑑(𝜔𝑜𝑡) =
1

2𝜋

∫︁ 𝜃2

𝜃1

𝑉𝐷𝑚𝑎𝑥𝐼𝑅𝑅𝑀 𝑡𝑟𝑟𝑓𝑠
6

𝑑(𝜔𝑜𝑡) (3.69)

Considerando o diodo de grampeamento 𝐷𝑔1𝑥, cuja corrente média é dada pela

equação 3.41 (𝐼𝐷𝑔12𝑚𝑒𝑑
= 1,918 A), encontra-se, através da folha de dados do IRG4PC30UD,

𝑡𝑟𝑟 ≈ 75 ns e 𝐼𝑅𝑅𝑀 ≈ 3 A, considerando 𝑇𝑗 = 125∘C e a variação de corrente de 100 A/𝜇s,

que é o pior caso de variação presente na folha de dados do componente. Substituindo

esses valores na equação 3.69, obtém-se uma estimativa das perdas de comutação dos

diodos grampeadores 𝐷𝑔1𝑥 e 𝐷𝑔2𝑥, mostradas na equação 3.70.

𝑃𝑐𝑜𝑚_𝐷𝑔12 =
1

2𝜋

∫︁ 𝜋

0

275 · 3 · 75 · 10−9 · 19600

6
𝑑(𝜔𝑜𝑡) = 29,541 mW (3.70)

Tendo as perdas de condução e comutação, as perdas totais dos diodos de gram-

peamento 𝐷𝑔1𝑥 e 𝐷𝑔2𝑥 são dadas pela equação 3.71.

𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝐷𝑔12 = 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷𝑔12 + 𝑃𝑐𝑜𝑚_𝐷𝑔12 = 2,426 + 0,029541 = 2,455 W (3.71)

Agora, analisando os diodos em anti-paralelo com os interruptores do NPC, de

acordo com (NOVAES, 2000), a média dentro de um período de chaveamento 𝑇𝑠 da cor-

rente de condução direta desses diodos é dada pela equação 3.72 durante o intervalo

𝜋 − 𝜑 < 𝜔𝑜𝑡 < 𝜋. Fora desse intervalo a corrente é nula.

𝐼𝑐_𝐷1234<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡) = 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡) ·𝑚𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 𝜋 + 𝜑) (3.72)

Substituindo a equação 3.72 no polinômio descrito em 3.61 obtém-se o valor de

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷𝑔 relativo a cada valor assumido por 𝐼𝑐_𝐷1234<𝑇𝑠>
ao longo de 𝜋−𝜑 < 𝜔𝑜𝑡 < 𝜋. Sendo

assim, a potência instantânea dissipada pelos diodos em anti-paralelo com os interruptores

(de maneira individual) durante a condução é definida através da equação 3.73.

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷1234<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡) = 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷𝑔(𝐼𝑐_𝐷1234<𝑇𝑠>

) (3.73)

A potência dissipada pelos diodos em anti-paralelo com os interruptores durante a

condução é igual à média da potência instantânea definida em 3.73 dentro de um período
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relativo à frequência 𝜔𝑜. Sendo assim, as perdas de condução de cada um desses diodos

podem ser obtidas através da equação 3.74.

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷1234 =
1

2𝜋

∫︁ 𝜋

𝜋−𝜑

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷1234<𝑇𝑠>
(𝜔𝑜𝑡)𝑑𝜔𝑜𝑡 (3.74)

Resolvendo a equação 3.74 de forma numérica obtém-se as perdas de condução

dos diodos em anti-paralelo com os interruptores, mostradas na equação 3.75.

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷1234 = 11,692 mW (3.75)

Devido ao fato de que a corrente média que circula pelos diodos em anti-paralelo

com os interruptores é baixa em relação à corrente média dos outros semicondutores que

compõem o NPC e que o intervalo de tempo durante o qual esses diodos comutam também

é pequeno, já que o fator de deslocamento (𝐹𝐷) é relativamente elevado, as perdas de

comutação dos diodos em anti-paralelo com os interruptores será desprezada.

A partir do exposto, as perdas totais dos diodos em anti-paralelo com os interrupto-

res podem ser estimadas pela equação 3.76.

𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝐷1234 = 𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷1234 = 11,692 mW (3.76)

3.7 Dimensionamento dos diodos do retificador 12 pulsos

Para fazer a escolha dos diodos que formam a estrutura do retificador 12 pulsos

foram utilizadas as expressões que definem os esforços de tensão e corrente sobre os

semicondutores apresentadas na seção 2.3.6.

O esforço de tensão e a corrente média que circula pelos diodos do retificador 12

pulsos são apresentados nas equações 3.77 e 3.78, respectivamente.

𝑉𝐷𝑟𝑒𝑡𝑚𝑎𝑥
=

2𝑉𝑜

2 +
√

3
=

2 · 150

2 +
√

3
= 80,385 V (3.77)

𝐼𝐷𝑟𝑒𝑡𝑚𝑒𝑑
=

𝐼𝑜
3

=
33,33

3
= 11,11 A (3.78)

Com base nesses valores optou-se por utilizar o diodo ultra rápido MUR3060PT,

cujo encapsulamento é o padrão TO-218 e contém dois diodos internos conectados através

do catodo. Algumas características básicas retiradas da folha de dados do componente,

fornecida pelo fabricante, são apresentadas na Tabela 12, onde 𝑇𝑐 é a temperatura do

encapsulamento.
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Tabela 12: Especificações do diodo MUR3060PT

Parâmetro Valor

Máxima tensão CC de bloqueio 600 V

Máx. valor médio de corrente de condução por perna (𝑇𝑐 = 145∘C) 15 A

Máx. valor pulsado de corrente de condução por perna (𝑇𝑐 = 145∘C) 30 A

Temperatura de junção de operação −65∘C a 175∘C

Resistência térmica junção-cápsula por perna 1,5∘C/W

Fonte: produção do próprio autor.

3.7.1 Cálculo de perdas dos diodos do retificador 12 pulsos

Como a corrente instantânea que circula pelos diodos do retificador 12 pulsos apre-

senta baixa ondulação, ela é considerada constante e igual a 33,33 A para a realização do

cálculo de perdas. Como o MUR3060PT possui dois diodos em paralelo, considera-se que

cada um conduz metade da corrente média de saída (16,665 A). Sendo assim, buscando

na folha de dados do componente fornecida pelo fabricante, encontra-se que a queda de

tensão direta de cada diodo do encapsulamento (𝑉𝐹𝑀 ) relativa a 16,665 A de corrente

conduzida a uma temperatura de junção de 150∘C é aproximadamente igual a 1,05 V.

De acordo com o exposto no parágrafo anterior, as perdas de condução por perna

no respectivo componente podem ser estimadas a partir da equação 3.79.

𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷𝑟𝑒𝑡 =
1

2𝜋

∫︁ 2𝜋
3

0

𝑉𝐹𝑀
𝐼𝑜
2

= 1,05 · 33,33

6
= 5,833 W (3.79)

Para estimar as perdas de comutação dos diodos pode-se considerar que há perdas

apenas no bloqueio dos mesmos devido ao fenômeno de recuperação reversa. Analisando

a folha de dados do MUR3060PT verifica-se que o seu tempo máximo de recuperação re-

versa (𝑡𝑟𝑟, para 𝐼𝐹 = 1 A e 𝑑𝐼𝐹/𝑑𝑡 = 50 A/𝜇s) é de 60 ns. A derivada de corrente existente

nos diodos durante o processo de comutação é dado pela equação 3.80. Desta forma,

de acordo com (BARBI, 2012), através da equação 3.81 é possível estimar a quantidade

de carga elétrica (𝑄𝑟𝑟) armazenada na capacitância de recuperação do diodo quando o

mesmo está conduzindo.

𝑑𝐼𝐹
𝑑𝑡

≈ 12𝐼𝑜
𝑇𝑜

=
12 · 33,33

2500 · 10−6
= 160 mA/𝜇s (3.80)

𝑄𝑟𝑟 ≈
𝑡2𝑟𝑟
3

· 𝑑𝐼𝐹
𝑑𝑡

≈ (60 · 10−9)
2

3
· 160000 ≈ 192 pC (3.81)
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De acordo com (BARBI, 2012), as perdas que ocorrem no bloqueio do diodo podem

ser estimadas através da equação 3.82, onde 𝑣𝐷 é a tensão aplicada no diodo logo após

a comutação, que é igual à metade da máxima tensão de saída das pontes retificadoras.

𝑃𝑐𝑜𝑚_𝐷𝑟𝑒𝑡 = 𝑄𝑟𝑟𝑣𝐷𝑓𝑜 = 192 · 10−12 · 80,38

2
· 400 = 3,09 𝜇W (3.82)

Como as perdas de comutação dos diodos são muito pequenas em relação as

suas perdas de condução, elas serão desprezadas nos cálculos de dimensionamento do

dissipador.

3.8 Dimensionamento dos dissipadores de calor

Tendo estimadas as perdas totais de cada semicondutor que compõe tanto a es-

trutura inversora quanto a retificadora, é possível projetar os dissipadores de calor neces-

sários para manter esses semicondutores operando com uma temperatura de junção (𝑇𝑗)

adequada. A Tabela 13 mostra os parâmetros necessários para fazer este projeto, sendo

que os valores de resistência térmica foram retirados das folhas de dados dos componen-

tes, fornecidas pelos fabricantes, e as temperaturas 𝑇𝑗 e 𝑇𝑎 de operação foram definidas

pelo autor.

Tabela 13: Parâmetros utilizados no projeto dos dissipadores

Parâmetro Valor

Temperatura de junção desejada (𝑇𝑗) 110∘C

Temperatura ambiente considerada (𝑇𝑎) 40∘C

Resistência junção-cápsula IGBT (𝑅𝑗𝑐_𝐼𝐺𝐵𝑇 ) 1,2∘C/W

Resistência junção-cápsula diodo anti-paralelo IGBT (𝑅𝑗𝑐_𝐼𝐺𝐵𝑇𝑑) 2,5∘C/W

Resistência cápsula-dissipador IGBT (𝑅𝑐𝑑_𝐼𝐺𝐵𝑇 ) 0,24∘C/W

Resistência junção-cápsula diodo retificador (𝑅𝑗𝑐_𝐷𝑟𝑒𝑡) 1,5∘C/W

Resistência cápsula-dissipador IGBT (𝑅𝑐𝑑_𝐷𝑟𝑒𝑡) 0,5∘C/W

Fonte: produção do próprio autor.

Iniciando pelo NPC, considerou-se utilizar um dissipador para cada fase do inversor,

de forma que cada um dos três dissipadores é acoplado a quatro interruptores com seus

respectivos diodos em anti-paralelo e a dois diodos de grampeamento. Sendo assim, pode-

se utilizar o circuito térmico apresentado na Figura 75 para estimar a resistência térmica

máxima dos dissipadores do inversor.
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Figura 75: Circuito térmico utilizado para o cálculo do dissipador de cada fase do inversor
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Fonte: produção do próprio autor.

Pode ser verificado que os componentes de uma das fases do inversor que provo-

cam a menor temperatura no dissipador (𝑇𝑑) são os IGBT’s 𝑆2𝑥 e 𝑆3𝑥, que possuem perdas

e resistências térmicas iguais. Sendo assim, as temperaturas 𝑇𝑐 e 𝑇𝑑 críticas podem ser

calculadas através das equações 3.83 e 3.84, respectivamente.

𝑇𝑐 = 𝑇𝑗 −𝑅𝑗𝑐_𝑆23𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝑆23 = 110 − 1,2 · 11,859 = 95,77∘C (3.83)

𝑇𝑑 = 𝑇𝑐 −𝑅𝑐𝑑_𝑆23(𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝑆23 + 𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝐷1234)

𝑇𝑑 = 95,77 − 0,24(11,859 + 0,011692) = 92,92∘C
(3.84)

Utilizando a equação 3.85 é possível obter a resitência térmica máxima que o dis-

sipador de cada fase deve ter para garantir que os interruptores 𝑆2𝑥 e 𝑆3𝑥 operem com

𝑇𝑗 = 110∘C a uma temperatura ambiente 𝑇𝑎 = 40∘C. Os outros componentes trabalham

com temperaturas de junção menores 110∘C.

𝑅𝑑𝑎_𝑛𝑝𝑐 =
𝑇𝑑 − 𝑇𝑎

2(𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝑆14 + 𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝑆23 + 2𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝐷1234 + 𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝐷𝑔12)

𝑅𝑑𝑎_𝑛𝑝𝑐 =
92,92 − 40

2(11,53 + 11,859 + 2 · 0,011692 + 2,455)

𝑅𝑑𝑎_𝑛𝑝𝑐 = 1,023∘C/W

(3.85)

Com base nestes cálculos optou-se por utilizar o dissipador apresentado na Figura

76 para cada fase do NPC. Suas dimensões são: 155 mm de comprimento, 59 mm de altura

e 70 mm de largura. De acordo com o fabricante HS Dissipadores, a resistência térmica
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deste modelo, considerando velocidade do ar nula e uma diferença de temperatura de 50∘C

entre o dissipador e o ambiente, é de 0,95∘C/W, atendendo as necessidades do projeto.

Figura 76: Dissipador utilizado para os módulos do NPC trifásico

Fonte: produção do próprio autor.

Em relação ao retificador 12 pulsos, considerou-se utilizar um dissipador para cada

retificador ponte de Graetz, de forma que cada um dos dois dissipadores é acoplado a seis

encapsulamentos com dois diodos cada encapsulamento. Sendo assim, pode-se utilizar o

circuito térmico apresentado na Figura 77 para estimar a resistência térmica máxima dos

dissipadores do retificador.

Figura 77: Circuito térmico utilizado para o cálculo do dissipador de cada retificador 6 pulsos
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Fonte: produção do próprio autor.
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Como os componentes são todos iguais e, idealmente, dissipam a mesma quanti-

dade de calor, as temperaturas 𝑇𝑐 e 𝑇𝑑 críticas podem ser calculadas através das equações

3.86 e 3.87, respectivamente.

𝑇𝑐 = 𝑇𝑗 −𝑅𝑗𝑐_𝐷𝑟𝑒𝑡𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝐷𝑟𝑒𝑡 = 110 − 1,5 · 5,833 = 101,25∘C (3.86)

𝑇𝑑 = 𝑇𝑐 −𝑅𝑐𝑑_𝐷𝑟𝑒𝑡(2𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝐷𝑟𝑒𝑡) = 101,25 − 0,5(2 · 5,833) = 95,42∘C (3.87)

Utilizando a equação 3.88 é possível obter a resitência térmica máxima que o dissi-

pador de cada ponte de Graetz deve ter para garantir que os diodos MUR3060PT operem

com 𝑇𝑗 = 110∘C a uma temperatura ambiente 𝑇𝑎 = 40∘C.

𝑅𝑑𝑎_𝑟𝑒𝑡 =
𝑇𝑑 − 𝑇𝑎

6 · 2𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝐷𝑟𝑒𝑡

=
95,42 − 40

6 · 2 · 5,833
= 0,792∘C/W (3.88)

Com base nestes cálculos optou-se por utilizar o dissipador apresentado na Figura

78 para cada ponte de Graetz do retificador 12 pulsos. Suas dimensões são: 215 mm

de comprimento, 75 mm de altura e 100 mm de largura. De acordo com o fabricante HS

Dissipadores, a resistência térmica deste modelo, considerando velocidade do ar nula e

uma diferença de temperatura de 50∘C entre o dissipador e o ambiente, é de 0,62∘C/W,

atendendo as necessidades do projeto.

Figura 78: Dissipador utilizado para os retificadores de 6 pulsos

Fonte: produção do próprio autor.
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3.8.1 Perdas totais nos semicondutores

Tendo estimado as perdas nos semicondutores é possível obter uma aproximação

do rendimento do conversor. A Tabela 14 apresenta os componentes presentes do con-

versor TL-NPC DC-DC CFMR, sua quantidade na estrutura proposta e suas respectivas

perdas calculadas.

Tabela 14: Semicondutores da estrutura proposta e suas respectivas perdas calculadas

Componente Quantidade Perda

Interruptores externos NPC 6 11,53 W

Interruptores internos NPC 6 11,859 W

Diodo em anti-paralelo com o interruptor do NPC 12 11,692 mW

Diodo de grampeamento do NPC 6 2,455 W

Diodo do retificador 12 pulsos 12 11,666 W

Fonte: produção do próprio autor.

Tendo as perdas de cada semicondutor, as perdas totais geradas pelos mesmos

podem ser calculadas através da equação 3.89.

𝑃𝑡_𝑠𝑐 = 6 (𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝑆14 + 𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝑆23 + 2𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝐷1234 + 𝑃𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙_𝐷𝑔12 + 2𝑃𝑐𝑜𝑛𝑑_𝐷𝑟𝑒𝑡)

𝑃𝑡_𝑠𝑐 = 6 (11,53 + 11,859 + 2 · 0,011692 + 2,455 + 2 · 11,666)

𝑃𝑡_𝑠𝑐 = 295,20 W

(3.89)

3.9 Sensores, condicionamento de sinais, DSP, circuitos de acionamento

e auxílio à comutação

Com o propósito de controlar as correntes de entrada do retificador 12 pulsos, a

tensão de saída total do conversor TL-NPC DC-DC CFMR e a tensão diferencial dos capa-

citores que formam o barramento CC de entrada do conversor, são implementados circuitos

para a medição dessas grandezas.

As correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐 são medidas através do sensor hall LAH 25-NP fabricado

pela LEM R○. A imagem do sensor é mostrada na Figura 79. A relação de espiras do sensor

é configurada para que este forneça 25 mA eficazes na sua saída para uma corrente eficaz

de entrada de 12 A. Desta forma, como 𝐼𝑝 = 16,69 A, a corrente máxima de saída do

sensor é de aproximadamente 34,77 mA de pico.

Como a saída do sensor LAH 25-NP é em corrente e é um sinal alternado com

média zero, esta deve ser convertida para tensão e somado a um nível médio para que
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Figura 79: Sensor de corrente LAH 25-NP utilizado no projeto

Fonte: produção do próprio autor.

alterne entre os limites de 0 V e 3,3 V antes de ser conectada à entrada analógica-digital

do DSP. Esse condicionamento é feito através do circuito analógico mostrado na Figura

80, onde o resistor de 15 Ω é responsável por transformar 34,77 mA em aproximadamente

0,5 V, definindo o ganho total dos sensores de corrente (𝐾𝑖_𝑠𝑒𝑛𝑠𝑒) de acordo com a equação

3.90. O resistor de 82 Ω é adicionado para respeitar a resistência mínima de saída exigida

pelo LAH 25-NP e o circuito com amplificador operacional é responsável por adicionar

um nível médio de 1,5 V ao sinal lido pelo sensor, de forma que na saída do circuito de

condicionamento se tem um sinal variando entre 1 V e 2 V.

Figura 80: Circuito de condicionamento de sinais das correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐
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Fonte: produção do próprio autor.
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𝐾𝑖_𝑠𝑒𝑛𝑠𝑒 =
0,5

16,69
≈ 30 mV/A (3.90)

A tensão de saída 𝑣𝑜 é medida através do sensor de tensão LV 20-P fabricado pela

LEM R○. A imagem do mesmo é mostrada na Figura 81. Este é um sensor isolado capaz

de medir tensões de 10 V a 500 V com entrada e saída feitas em corrente. A isolação

do sensor é importante para manter as referências distintas existentes entre o estágio de

entrada e de saída do retificador 12 pulsos. O LV 20-P, neste caso, foi configurado para

receber uma corrente de entrada de 10 mA quando a tensão de saída do conversor for

de 150 V, de forma a fornecer uma corrente CC de saída de 25 mA para este ponto de

operação.

Figura 81: Sensor de tensão LV 20-P utilizado no projeto

Fonte: produção do próprio autor.

Como a saída do sensor LV 20-P é em corrente, esta deve ser convertida para

uma tensão que alterne entre os limites de 0 V e 3,3 V antes de ser conectada à entrada

analógica-digital do DSP. No entanto, diferentemente dos sinais de corrente, a tensão de

saída do conversor é contínua, não necessitando da adição de nível médio na corrente

de saída do sensor. O condicionamento da saída do sensor de tensão é feito através

do circuito analógico mostrado na Figura 82, onde o resistor de 82 Ω é responsável por

transformar 25 mA em aproximadamente 2 V, definindo o ganho total do sensor de tensão

(𝐾𝑣_𝑠𝑒𝑛𝑠𝑒) de acordo com a equação 3.91. O resistor de 100 Ω é adicionado para respeitar

a resistência mínima de saída exigida pelo LV 20-P e o circuito de buffer feito com o ampli-

ficador operacional serve para criar uma alta impedância entre o resistor de 82 Ω e o filtro

antirecobrimento.

𝐾𝑣_𝑠𝑒𝑛𝑠𝑒 =
2

150
≈ 13,33 mV/V (3.91)

As tensões dos capacitores do barramento de entrada são medidas através de di-

visores resistivos, já que a referência do circuito de condicionamento de sinais é mantida
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Figura 82: Circuito de condicionamento de sinais da tensão 𝑣𝑜
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Fonte: produção do próprio autor.

igual à referência do ponto médio do barramento. Neste caso, o divisor é configurado para

transformar a tensão nominal de 275 V de cada capacitor para 2 V, definindo o ganho total

do sensor de tensão diferencial do barramento de entrada (𝐾𝑣𝑑𝑖𝑓_𝑠𝑒𝑛𝑠𝑒) de acordo com a

equação 3.92.

𝐾𝑣𝑑𝑖𝑓_𝑠𝑒𝑛𝑠𝑒 =
2

275
≈ 7,27 mV/V (3.92)

Os circuitos de condicionamento da tensão do capacitor superior e inferior do barra-

mento são mostrados na Figura 83. Para a tensão do capacitor superior apenas um buffer

é inserido para garantir alta impedância entre o divisor resistivo e o filtro antirecobrimento.

Em relação ao capacitor inferior, como a leitura de sua tensão resulta em um valor nega-

tivo, um circuito inversor de ganho unitário é acoplado entre o seu divisor resistivo e o filtro

antirecobrimento.

A função e a implementação dos filtros antirecobrimento é abordada na seção 4.4.

A aquisição dos sinais fornecidos pelos circuitos de condicionamento é feita pelo

DSP TMS320F28335 da Texas Instruments, mostrado na Figura 84. Basicamente, este

processador digital de sinais possui 16 canais de 12 bits para conversão analógico-digital,

com taxa de conversão de até 80 ns; clock de até 150 MHz; CPU de 32 bits com arquitetura

Harvard e ponto flutuante; e até 18 saídas PWM.

Além da aquisição dos sinais analógicos, o TMS320F28335 é responsável pela exe-

cução dos controladores digitais, dos sistemas de proteção e da modulação PWM neces-

sária para o chaveamento dos interruptores.

Cada uma das 12 saídas PWM do DSP utilizadas é acoplada a um circuito de buffer

com coletor aberto responsável por alterar o nível de tensão dos sinais PWM de 0 → 3,3
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Figura 83: Circuito de condicionamento de sinais das tensões dos capacitores do barramento de
entrada
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Figura 84: Processador digital de sinais utilizado no projeto

Fonte: produção do próprio autor.
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V para 0 → 15 V, adequando esses sinais para servirem como entrada para um circuito

de acionamento dos interruptores de potência. A Figura 85 mostra a configuração dos

circuitos de buffer utilizados.

Figura 85: Configuração dos circuitos de buffer
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Fonte: produção do próprio autor.

Para realizar o acionamento dos interruptores do estágio inversor do conversor

TL-NPC DC-DC CFMR foram utilizados seis circuitos de acionamento duplo e isolado

DR0100D25A do fabricante Supplier, mostrado na Figura 86. Este circuito é capaz de aci-

onar até dois interruptores de forma independente numa frequência de comutação de até

100 kHz e com tensão de bloqueio de até 1200 V. Além disso, este permite configuração de

tempo morto e de proteção de corrente via hardware.

Figura 86: Circuito de acionamento dos interruptores utilizado no projeto

Fonte: produção do próprio autor.

Quanto aos circuitos de auxílio à comutação, utiliza-se pares RC nas entradas de

cada ponte retificadora a fim de proporcionar um comportamento dinâmico amortecido

para as tensões de bloqueio dos diodos que formam o retificador 12 pulsos. A partir de

análises preliminares, que não são apresentadas devido ao caráter prematuro do estudo,
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encontra-se os valores de resistência e capacitância dos circuitos de auxílio à comutação

mostrados na Tabela 15. Os circuitos implementados são apresentados na Figura 87

Tabela 15: Valores de resistência e capacitância dos circuitos de auxílio à comutação implementa-
dos

R C

Secundário Y 360 mΩ 470 pF

Secundário ∆ 560 mΩ 470 pF

Figura 87: Circuitos RC de auxílio à comutação de um dos retificadores de 6 pulsos

Fonte: produção do próprio autor.

3.10 Conclusões do capítulo

Neste capítulo foram definidas as especificações do conversor TL-NPC DC-DC

CFMR e, a partir disso, desenvolveu-se uma metodologia de projeto para o mesmo com

base nas análises teóricas apresentadas no capítulo 2.

Analisando as características dos indutores obtidos a partir das especificações da-

das, observa-se que a busca por correntes senoidais na entrada do retificador 12 pulsos

resultou na necessidade de indutâncias relativamente altas entre o inversor e o retificador,

justamente para que se tenha energia suficiente armazenada nesses componentes para
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manter suas correntes no formato desejado. Isso tende a aumentar o volume desses com-

ponentes e a queda de tensão nos mesmos, exigindo ajustes no índice de modulação e/ou

nas relações de espiras do transformador para manter o ganho estático no valor desejado.

Caso o conversor opere como abaixador de tensão, essa queda de tensão pode ser utili-

zada para alcançar a tensão de saída especificada, no entanto, o aumento das indutâncias

tende a elevar a potência reativa processada pelo inversor, provocando maiores as perdas

no mesmo.

Ainda em relação aos indutores, a utilização de correntes senoidais com compo-

nente fundamental em média frequência e com baixa ondulação na frequência de cha-

veamento permite a utilização de magnéticos com núcleo de ferro-silício de volume não

muito elevado. O uso de núcleos de materiais com menores perdas em média frequência

em relação ao ferro-silício permitiria uma redução ainda maior do volume dos magnéticos

e talvez uma melhora no rendimento desses componentes. Essa mesma análise é valida

para o transformador 12 pulsos.

Em relação às características dos capacitores de entrada e de saída do conversor,

percebe-se que o armazenamento de boa parte de energia nos indutores faz com que

a ondulação de corrente circulante por esses capacitores reduza, diminuindo também o

valor eficaz da corrente nos mesmos. Isso é importante devido ao fato de que capacitores

têm vida útil menor do que indutores, logo essa redução na corrente eficaz melhora a

conservação dos componentes capacitivos.

Outro ponto importante é que o baixo valor eficaz da corrente permite o uso de

capacitâncias reduzidas para manter as ondulações das tensões de entrada e saída do

conversor em níveis satisfatórios para o projeto. Logo, como pontos positivos tem-se a

possibilidade de uso de capacitores de menor volume, dinamicamente mais rápidos e com

menos energia armazenada em casos de curto circuito na entrada e na saída CC do con-

versor. Como pontos negativos tem-se a possibilidade de elevada ondulação na tensão de

entrada causada por variações bruscas de carga e a incapacidade de manter a tensão do

barramento de saída por muito tempo no caso de interrupção de fornecimento de energia

pela fonte de entrada.

A estimação das perdas nos semicondutores a partir da interpolação dos gráficos

𝐼𝑐x𝑉𝑐𝑒, 𝐸𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙x𝐼𝑐 e 𝐼𝐹x𝑉𝐹𝑀 fornecidos pelos fabricantes dos mesmos tende a ser uma me-

todologia interessante no que diz respeito a melhora da precisão dos resultados teóricos

obtidos para dissipação de potência, já que as correntes circulantes por vários componen-

tes não são constantes, considerando a operação do conversor TL-NPC DC-DC CFMR, e

esses gráficos também levam em consideração fenômenos importantes como a corrente

de cauda dos IGBT’s e a corrente de recuperação reversa dos diodos, que influenciam

diretamente nas perdas de comutação.
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4 MODELAGEM E CONTROLE

Neste capítulo são apresentados os modelos matemáticos que descrevem o com-

portamento dinâmico de algumas grandezas elétricas do conversor CC-CC proposto e

como esses modelos são obtidos. Tendo essas informações em mãos é possível impor um

comportamento transitório e estático desejado a essas grandezas através de uma estraté-

gia de controle adequada, o que permite que o conversor opere em um ponto de operação

de interesse com maior imunidade a variações de carga, de tensão de entrada e de valores

dos elementos passivos que compõem a estrutura, além de compensar a presença de não

idealidades nos elementos do conversor.

Três modelos dinâmicos são apresentados neste capítulo: o modelo do comporta-

mento das correntes nos indutores 𝐿 em função de variações na razão cíclica; o modelo do

comportamento da tensão de saída do conversor em função da variação do valor de pico

das correntes nos indutores 𝐿; e o modelo que descreve o comportamento da tensão dife-

rencial entre os capacitores de entrada do NPC em função de um valor médio adicionado

igualmente às três moduladoras. A validação desses modelos é feita através do software

PSIM R○.

4.1 Modelo da corrente nos indutores em função da razão cíclica

A obtenção deste modelo dinâmico, baseado no procedimento utilizado por (LAM-

BERT; NOVAES, 2015b), pode ser feito através do circuito simplificado apresentado na Fi-

gura 88. Considerando que o subíndice x representa as três fases do inversor (x = a,b,c),

este circuito representa as tensões geradas pelo inversor em relação ao ponto o através de

𝑣𝑥𝑜, a resistência dos enrolamentos dos indutores e do primário do transformador através

de 𝑟𝑥, as indutâncias de fase (incluindo as dispersões do transformador) através de 𝐿𝑥 e

as tensões de fase no primário do transformador através das fontes de tensão multiníveis

𝑣𝑥𝑁𝑃 . As correntes que circulam pelas fases são designadas por 𝑖𝑥 e são consideradas

senoidais com defasagem de 120∘ entre si.

Fazendo uma análise de malhas, as expressões 4.1 e 4.2 podem ser deduzidas a

partir do circuito da Figura 88.

−𝑣𝑎𝑜 + 𝑟𝑎𝑖𝑎 + 𝑣𝐿𝑎 + 𝑣𝑎𝑁𝑃 − 𝑣𝑏𝑁𝑃 − 𝑣𝐿𝑏 − 𝑟𝑏𝑖𝑏 + 𝑣𝑏𝑜 = 0 (4.1)

−𝑣𝑎𝑜 + 𝑟𝑎𝑖𝑎 + 𝑣𝐿𝑎 + 𝑣𝑎𝑁𝑃 − 𝑣𝑐𝑁𝑃 − 𝑣𝐿𝑐 − 𝑟𝑐𝑖𝑐 + 𝑣𝑐𝑜 = 0 (4.2)
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Figura 88: Circuito simplificado utilizado para obtenção do modelo da corrente nos indutores em
função da razão cíclica
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Fonte: produção do próprio autor.

Somando as equações 4.1 e 4.2 chega-se à equação 4.3.

−𝑣𝑎𝑜 + 𝑣𝑏𝑜 + 𝑣𝑐𝑜 + 2𝑟𝑎𝑖𝑎 − 𝑟𝑏𝑖𝑏 − 𝑟𝑐𝑖𝑐 + 2𝑣𝐿𝑎 − 𝑣𝐿𝑏 − 𝑣𝐿𝑐 + 2𝑣𝑎𝑁𝑃 − 𝑣𝑏𝑁𝑃 − 𝑣𝑐𝑁𝑃 = 0 (4.3)

Considerando que 𝐿 = 𝐿𝑎 = 𝐿𝑏 = 𝐿𝑐, 𝑟 = 𝑟𝑎 = 𝑟𝑏 = 𝑟𝑐, 𝑖𝑎 + 𝑖𝑏 + 𝑖𝑐 = 0,

𝑣𝐿𝑎 + 𝑣𝐿𝑏 + 𝑣𝐿𝑐 = 0 e 𝑣𝑎𝑁𝑃 + 𝑣𝑏𝑁𝑃 + 𝑣𝑐𝑁𝑃 = 0, a equação 4.3 pode ser reescrita através

de 4.4.

−2𝑣𝑎𝑜 + 𝑣𝑏𝑜 + 𝑣𝑐𝑜 + 3𝑟𝑖𝑎 + 3𝑣𝐿𝑎 + 3𝑣𝑎𝑁𝑃 = 0 (4.4)

A modulação utilizada e a estrutura do inversor NPC fazem com que as tensões 𝑣𝑥𝑜

tenham um valor médio dentro de 𝑇𝑠 dependente da razão cíclica de sua respectiva fase

𝑑𝑥, como mostra a equação 4.5.

𝑣𝑥𝑜<𝑇𝑠>
=

𝐸

2
𝑑𝑥(𝑡) (4.5)

Como as moduladoras utilizadas são senoidais, fazendo uma média dentro do pe-

ríodo de chaveamento 𝑇𝑠 as razões cíclicas 𝑑𝑥 também apresentam um comportamento

senoidal com defasagem de 120∘ entre si. Sendo assim, considerando a média dentro de

𝑇𝑠, a igualdade 𝑣𝑎𝑜<𝑇𝑠>
+ 𝑣𝑏𝑜<𝑇𝑠>

+ 𝑣𝑐𝑜<𝑇𝑠>
= 0 é válida e a equação 4.4 pode ser reescrita

de acordo com 4.6.

−3𝐸

2
𝑑𝑎 + 3𝑟𝑖𝑎 + 3𝑣𝐿𝑎 + 3𝑣𝑎𝑁𝑃 = 0 (4.6)
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Na seção 2.3.3 foi obtida a expressão que define a amplitude do componente fun-

damental da tensão multinível de fase que aparece no primário do transformador. Essa

expressão é repetida em 4.7.

𝑏1 =
6
√

2(
√

3 + 1)

12 + 7
√

3

𝑉𝑜𝑛12

𝜋
(4.7)

O componente médio da tensão de saída (𝑉𝑜) pode ser escrito em função da re-

sistência de carga e da corrente média de saída do retificador 12 pulsos alimentado em

corrente, como mostra a equação 4.8.

𝑏1 =
6
√

2(
√

3 + 1)

12 + 7
√

3

𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎𝐼𝑜𝑛12

𝜋
(4.8)

No entanto, como foi mostrado na seção 2.2, a corrente média de saída 𝐼𝑜 pode ser

escrita em função do valor de pico das correntes de entrada do retificador 12 pulsos (𝐼𝑝)

de acordo com a expressão 4.9.

𝐼𝑜 =
3
√

6(
√

3 − 1)𝑛12𝐼𝑝

𝜋(2 +
√

3)
(4.9)

Substituindo a equação 4.9 em 4.8 e rearranjando os termos, o componente funda-

mental das tensões de fase do primário do transformador pode ser escrito em função de

𝐼𝑝 e 𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎, como mostra a equação 4.10, onde 𝑘𝑏1 é uma constante e seu valor é descrito

por 4.11.

𝑏1 = 𝑘𝑏1𝐼𝑝𝑛
2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎 (4.10)

𝑘𝑏1 =
72
√

3

𝜋2(45 + 26
√

3)
(4.11)

A fim de simplificar a obtenção do modelo, as tensões 𝑣𝑥𝑁𝑃 são consideradas se-

noidais e com amplitude igual a 𝑏1, como mostram as equações 4.12, 4.13 e 4.14. Alguns

pontos importantes devem ser observados em relação a essa simplificação: considera-se

que a tensão de saída do conversor é constante, ou seja, suas ondulações são pequenas o

suficiente para permitir que a capacitância de saída do conversor seja desconsiderada no

modelo; considera-se que as indutâncias de dispersão dos secundários do transformador

são pequenas o suficiente para não influenciar na forma de onda das tensões de fase do

primário do elemento magnético; considera-se as indutâncias magnetizantes do transfor-

mador muito maiores que 𝐿; e, a partir do momento em que as tensões do primário do
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transformador são consideradas senoidais, assume-se que as variações bruscas de nível

existentes nessas tensões entram perturbações nas malhas de controle.

𝑣𝑎𝑁𝑃 ≈ 𝑘𝑏1𝐼𝑝𝑛
2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡) = 𝑘𝑏1𝑛

2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎𝑖𝑎 (4.12)

𝑣𝑏𝑁𝑃 ≈ 𝑘𝑏1𝐼𝑝𝑛
2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘) = 𝑘𝑏1𝑛

2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎𝑖𝑏 (4.13)

𝑣𝑐𝑁𝑃 ≈ 𝑘𝑏1𝐼𝑝𝑛
2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘) = 𝑘𝑏1𝑛

2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎𝑖𝑐 (4.14)

Substituindo a equação 4.12 em 4.6 e sabendo que 𝑣𝐿𝑥 = 𝐿𝑑𝑖𝑥/𝑑𝑡, a equação 4.6

pode ser reescrita de acordo com 4.15.

−𝐸

2
𝑑𝑎(𝑡) + (𝑟 + 𝑘𝑏1𝑛

2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎)𝑖𝑎(𝑡) + 𝐿

𝑑𝑖𝑎(𝑡)

𝑑𝑡
= 0 (4.15)

O mesmo procedimento pode ser feito para as outras duas fases, chegando a equa-

ções análogas a 4.15. Desta forma, a equação 4.15 pode ser escrita de forma matricial

como mostra 4.16, onde 𝑑𝑎𝑏𝑐(𝑡) e 𝑖𝑎𝑏𝑐(𝑡) são descritas pelas equações 4.17 e 4.18, respec-

tivamente.

−𝐸

2
𝑑𝑎𝑏𝑐(𝑡) + (𝑟 + 𝑘𝑏1𝑛

2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎)𝑖𝑎𝑏𝑐(𝑡) + 𝐿

𝑑𝑖𝑎𝑏𝑐(𝑡)

𝑑𝑡
= 0 (4.16)

𝑑𝑎𝑏𝑐(𝑡) =

⎡⎢⎣ 𝑑𝑎(𝑡)

𝑑𝑏(𝑡)

𝑑𝑐(𝑡)

⎤⎥⎦ (4.17)

𝑖𝑎𝑏𝑐(𝑡) =

⎡⎢⎣ 𝑖𝑎(𝑡)

𝑖𝑏(𝑡)

𝑖𝑐(𝑡)

⎤⎥⎦ (4.18)

Como aqui está sendo considerado que tanto as razões cíclicas quanto as correntes

que circulam pelas fases a,b e c são sinais balanceados entre si, ou seja, os valores médios

dessas grandezas dentro do período 𝑇𝑠 são senoidais, apresentam mesma amplitude e

estão defasados de 120∘, o que é uma simplificação válida para o conversor proposto,

torna-se interessante utilizar a transformada de Park ou transformada dq0 para reduzir este

sistema trifásico estacionário (sistema abc) em um sistema bifásico girante com velocidade

angular igual a 𝜔𝑜. Desta forma é possível trabalhar com duas equações diferenciais ao

invés de três e, devido ao fato de que o sistema dq0 pode ser criado para girar na mesma
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velocidade angular das moduladoras, as razões cíclicas e as correntes de fase podem ser

representadas por valores constantes e não mais senoidais.

A transformação de um conjunto de valores trifásicos no sistema abc para o sis-

tema dq0 pode ser feita através da matriz de transformação mostrada em 4.19, enquanto

que a transformação de grandezas em dq0 para abc pode ser feita através da matriz de

transformação inversa dada por 4.20, onde 𝜃 = 𝜔𝑜𝑡.

𝑖𝑑𝑞0(𝑡) = 𝑇𝑑𝑞0(𝑡)𝑖𝑎𝑏𝑐(𝑡)⎡⎢⎣ 𝑖𝑑(𝑡)

𝑖𝑞(𝑡)

𝑖0(𝑡)

⎤⎥⎦ =
2

3

⎡⎢⎣ 𝑐𝑜𝑠(𝜃) 𝑐𝑜𝑠(𝜃 − 2𝜋
3

) 𝑐𝑜𝑠(𝜃 + 2𝜋
3

)

𝑠𝑒𝑛(𝜃) 𝑠𝑒𝑛(𝜃 − 2𝜋
3

) 𝑠𝑒𝑛(𝜃 + 2𝜋
3

)
1
2

1
2

1
2

⎤⎥⎦ ·

⎡⎢⎣ 𝑖𝑎(𝑡)

𝑖𝑏(𝑡)

𝑖𝑐(𝑡)

⎤⎥⎦ (4.19)

𝑖𝑎𝑏𝑐(𝑡) = 𝑇−1
𝑑𝑞0(𝑡)𝑖𝑑𝑞0(𝑡)⎡⎢⎣ 𝑖𝑎(𝑡)

𝑖𝑏(𝑡)

𝑖𝑐(𝑡)

⎤⎥⎦ =

⎡⎢⎣ 𝑐𝑜𝑠(𝜃) 𝑠𝑒𝑛(𝜃) 1

𝑐𝑜𝑠(𝜃 − 2𝜋
3

) 𝑠𝑒𝑛(𝜃 − 2𝜋
3

) 1

𝑐𝑜𝑠(𝜃 + 2𝜋
3

) 𝑠𝑒𝑛(𝜃 + 2𝜋
3

) 1

⎤⎥⎦ ·

⎡⎢⎣ 𝑖𝑑(𝑡)

𝑖𝑞(𝑡)

𝑖0(𝑡)

⎤⎥⎦ (4.20)

A partir do exposto em relação à transformada de Park, pode-se reescrever a equa-

ção 4.15 em função da transformada dq0 inversa e das grandezas no sistema dq0, como

mostra a equação 4.21.

−𝐸

2
[𝑇−1

𝑑𝑞0(𝑡)𝑑𝑑𝑞0(𝑡)] + (𝑟 + 𝑘𝑏1𝑛
2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎)[𝑇

−1
𝑑𝑞0(𝑡)𝑖𝑑𝑞0(𝑡)] + 𝐿

𝑑[𝑇−1
𝑑𝑞0(𝑡)𝑖𝑑𝑞0(𝑡)]

𝑑𝑡
= 0 (4.21)

Multiplicando a expressão 4.21 por 𝑇𝑑𝑞0(𝑡) chega-se a 4.22.

−𝐸

2
𝑑𝑑𝑞0(𝑡) + (𝑟 + 𝑘𝑏1𝑛

2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎)𝑖𝑑𝑞0(𝑡) + 𝐿𝑇𝑑𝑞0(𝑡)

𝑑[𝑇−1
𝑑𝑞0(𝑡)𝑖𝑑𝑞0(𝑡)]

𝑑𝑡
= 0 (4.22)

Reescrevendo 4.22 tem-se 4.23.

−𝐸

2
𝑑𝑑𝑞0(𝑡) + (𝑟 + 𝑘𝑏1𝑛

2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎)𝑖𝑑𝑞0(𝑡) + 𝐿𝑇𝑑𝑞0(𝑡)

𝑑𝑇−1
𝑑𝑞0(𝑡)

𝑑𝑡
𝑖𝑑𝑞0(𝑡) + 𝐿

𝑑𝑖𝑑𝑞0(𝑡)

𝑑𝑡
= 0 (4.23)

O fator 𝑇𝑑𝑞0 · 𝑑𝑇−1
𝑑𝑞0/𝑑𝑡 pode ser expandido em uma multiplicação matricial cujo re-

sultado é dado pela equação 4.24.

𝑇𝑑𝑞0 ·
𝑑𝑇−1

𝑑𝑞0

𝑑𝑡
= 𝜔𝑜

⎡⎢⎣ 0 1 0

−1 0 0

0 0 0

⎤⎥⎦ (4.24)
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Substituindo a matriz 4.24 em 4.23 e desenvolvendo as multiplicações matriciais,

obtém-se as duas equações diferenciais mostradas em 4.25 e 4.26, sendo que a primeira

relaciona as componentes diretas (eixo d) das razões cíclicas e das correntes de fase e a

segunda as componentes em quadratura (eixo q) dessas mesmas grandezas.

−𝐸

2
𝑑𝑑(𝑡) + (𝑟 + 𝑘𝑏1𝑛

2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎)𝑖𝑑(𝑡) + 𝐿𝜔𝑜𝑖𝑞(𝑡) + 𝐿

𝑑𝑖𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
= 0 (4.25)

−𝐸

2
𝑑𝑞(𝑡) + (𝑟 + 𝑘𝑏1𝑛

2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎)𝑖𝑞(𝑡) − 𝐿𝜔𝑜𝑖𝑑(𝑡) + 𝐿

𝑑𝑖𝑞(𝑡)

𝑑𝑡
= 0 (4.26)

É importante notar que as equações 4.25 e 4.26 não estão completamente desa-

copladas, já que a primeira contém uma componente em quadratura e a segunda uma

componente direta. Para fazer este desacoplamento pode-se atuar previamente nas ra-

zões cíclicas 𝑑𝑑(𝑡) e 𝑑𝑞(𝑡) de forma a compensar as parcelas 𝐿𝜔𝑜𝑖𝑞(𝑡) e 𝐿𝜔𝑜𝑖𝑑(𝑡) (atuação

feedforward), criando as novas razões cíclicas 𝑑′𝑑(𝑡) e 𝑑′𝑞(𝑡), como mostram as equações

4.27 e 4.28, respectivamente.

𝑑𝑑(𝑡) =
2𝐿𝜔𝑜𝑖𝑞(𝑡)

𝐸
+ 𝑑′𝑑(𝑡) (4.27)

𝑑𝑞(𝑡) = −2𝐿𝜔𝑜𝑖𝑑(𝑡)

𝐸
+ 𝑑′𝑞(𝑡) (4.28)

Substituindo a equação 4.27 em 4.25 e a equação 4.28 em 4.26, encontra-se as

equações 4.29 e 4.30, respectivamente.

−𝐸

2
𝑑′𝑑(𝑡) + (𝑟 + 𝑘𝑏1𝑛

2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎)𝑖𝑑(𝑡) + 𝐿

𝑑𝑖𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
= 0 (4.29)

−𝐸

2
𝑑′𝑞(𝑡) + (𝑟 + 𝑘𝑏1𝑛

2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎)𝑖𝑞(𝑡) + 𝐿

𝑑𝑖𝑞(𝑡)

𝑑𝑡
= 0 (4.30)

Aplicando uma pequena perturbação de primeira ordem 𝑑′𝑑(𝑡) e 𝑑′𝑞(𝑡) nas razões

cíclicas 𝑑′𝑑(𝑡) e 𝑑′𝑞(𝑡) em torno de um ponto de operação e considerando que as correntes

𝑖𝑑(𝑡) e 𝑖𝑞(𝑡) respondem linearmente a essa perturbação através das variações 𝑖𝑑(𝑡) e 𝑖𝑞(𝑡),

as equações 4.29 e 4.30 podem ser reescritas como as equações 4.31 e 4.32, respectiva-

mente. Neste caso, os pontos de operação de cada variável perturbada é desprezado no

equacionamento.

−𝐸

2
𝑑′𝑑(𝑡) + (𝑟 + 𝑘𝑏1𝑛

2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎)𝑖𝑑(𝑡) + 𝐿

𝑑𝑖𝑑(𝑡)

𝑑𝑡
= 0 (4.31)
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−𝐸

2
𝑑′𝑞(𝑡) + (𝑟 + 𝑘𝑏1𝑛

2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎)𝑖𝑞(𝑡) + 𝐿

𝑑𝑖𝑞(𝑡)

𝑑𝑡
= 0 (4.32)

Aplicando a transformada de Laplace nas equações 4.31 e 4.32 encontra-se a

função de transferência 4.33, que descreve o comportamento dinâmico no domínio da

frequência das correntes 𝑖𝑑 e 𝑖𝑞 em função de variações em 𝑑′𝑑 e 𝑑′𝑞.

𝐺𝑖𝑑𝑞(𝑠) =
𝑖𝑑(𝑠)

𝑑′𝑑(𝑠)
=

𝑖𝑞(𝑠)

𝑑′𝑞(𝑠)
=

𝐸

2𝐿
· 1

𝑠 +
(𝑟+𝑘𝑏1𝑛

2
12𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎)

𝐿

(4.33)

4.1.1 Validação por simulação numérica

Para validar o modelo obtido é simulada a aplicação de perturbações senoidais de

baixa amplitude (1% em relação ao valor de pico das moduladoras) e com frequências na

faixa de 10 Hz a 10 kHz nas razões cíclicas 𝑑𝑑(𝑡) e 𝑑𝑞(𝑡) (uma componente sendo pertur-

bada de cada vez) e, então, é realizada a comparação do comportamento em frequência

entre as correntes 𝑖𝑑(𝑡) e 𝑖𝑞(𝑡) obtidas do circuito mostrado na Figura 89 e as mesmas

correntes medidas na saída do diagrama de blocos da Figura 90, que descreve a função

de transferência 4.33.

É importante notar que no circuito simulado o retificador 12 pulsos é substituído por

três resistores, um para cada fase. Isso é feito devido à utilização dos componentes funda-

mentais das tensões de fase do primário do transformador para a obtenção dos modelos.

Como esses componentes estão em fase com as suas respectivas correntes 𝑖𝑥(𝑡) e todas

essas grandezas são consideradas senoidais, estes podem ser emulados por resistores

equivalentes cujas resistências são dadas pela equação 4.34. Além disso, o software de

simulação utilizado não fornece um diagrama de Bode coerente quando o retificador 12

pulsos é utilizado no lugar das resistências.

𝑅𝑏1 =
𝑏1
𝐼𝑝

=
6
√

2(
√

3 + 1)𝑉𝑜𝑛12

(12 + 7
√

3)𝐼𝑝
(4.34)

A Figura 91 e a Figura 92 mostram os diagramas de Bode relativos às correntes

𝑖𝑑(𝑡) e 𝑖𝑞(𝑡), respectivamente, obtidos com o circuito e com o diagrama de blocos. Nota-

se que as respostas em frequência dos dois modelos ficam bem próximas das respostas

obtidas através do circuito. Como a simulação é feita com o NPC comutando em 19,6 kHz,

o modelo obtido deixa de ser válido a partir 9,8 kHz, que é a frequência de Nyquist para

este caso.
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Figura 89: Circuito de simulação utilizado para validar os modelos 𝑖𝑑(𝑠)/𝑑′𝑑(𝑠) e 𝑖𝑞(𝑠)/𝑑′𝑞(𝑠)

Fonte: produção do próprio autor.

Figura 90: Diagrama de blocos utilizado para validar os modelos 𝑖𝑑(𝑠)/𝑑′𝑑(𝑠) e 𝑖𝑞(𝑠)/𝑑′𝑞(𝑠)

1/[sL + (r+kb1*n12*Rcarga)L]E/(2*Vport)

E/(2*Vport)

-ω
o
L

ω
o
L

1/[sL + (r+kb1*n12*Rcarga)L]

Fonte: produção do próprio autor.
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Figura 91: Diagrama de bode comparativo para validação do modelo da planta 𝑖𝑑(𝑠)/𝑑′𝑑(𝑠)
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Fonte: produção do próprio autor.

Figura 92: Diagrama de bode comparativo para validação do modelo da planta 𝑖𝑞(𝑠)/𝑑′𝑞(𝑠)
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Fonte: produção do próprio autor.
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4.2 Modelo da tensão de saída do conversor em função do valor de pico

das correntes de entrada do retificador 12 pulsos

A obtenção deste modelo dinâmico pode ser feita através do circuito mostrado na

Figura 93. Este circuito é uma simplificação do estágio de saída do conversor, onde o

capacitor 𝐶𝑜 e a carga, representada pelo resistor 𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎, recebem energia da fonte de

corrente 𝐼𝑜(𝑡), que simboliza a corrente média de saída do retificador 12 pulsos série ali-

mentado em corrente. É importante salientar que a utilização da fonte de corrente 𝐼𝑜(𝑡) é

possível quando o controlador da tensão de saída é consideravelmente mais lento do que

os controladores das correntes de entrada do retificador 12 pulsos, de forma que as di-

nâmicas dessas correntes praticamente não são vistas pela malha de tensão. Além disso,

para aplicações reais, os modelos dos cabos devem ser considerados no circuito para a

obtenção de um modelo mais preciso e a RSE equivalente de saída pode ser desprezada

pelo fato de seu valor ser da ordem de unidades de 𝑚Ω em capacitores destinados a essas

aplicações.

Figura 93: Circuito simplificado utilizado para obtenção do modelo da tensão de saída do conversor
em função do valor de pico das correntes de entrada do retificador 12 pulsos

Io(t)

C
o
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c
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rg
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ic(t) iR(t)

+
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-

Fonte: produção do próprio autor.

Denominando 𝑖𝑐(𝑡) a corrente que circula pelo capacitor e 𝐼𝑅(𝑡) a corrente que

circula pela carga, a corrente 𝐼𝑜(𝑡) pode ser escrita de acordo com a equação 4.35.

𝐼𝑜(𝑡) = 𝑖𝑐(𝑡) + 𝐼𝑅(𝑡) (4.35)

Reescrevendo as correntes 𝑖𝑐(𝑡) e 𝐼𝑅(𝑡) em função da tensão média de saída 𝑉𝑜(𝑡),

a expressão 4.35 pode ser escrita como 4.36.

𝐼𝑜(𝑡) = 𝐶𝑜
𝑑𝑉𝑜(𝑡)

𝑑𝑡
+

𝑉𝑜(𝑡)

𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎

(4.36)
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Foi mostrado na seção 2.2 que a corrente 𝐼𝑜(𝑡) pode ser escrita em função do valor

de pico das correntes de entrada do retificador 12 pulsos (𝐼𝑝(𝑡)) através da equação 4.37.

𝐼𝑜(𝑡) =
3
√

6(
√

3 − 1)𝑛12𝐼𝑝(𝑡)

𝜋(2 +
√

3)
(4.37)

Substituindo a equação 4.37 em 4.36 chega-se a 4.38.

3
√

6(
√

3 − 1)𝑛12𝐼𝑝(𝑡)

𝜋(2 +
√

3)
= 𝐶𝑜

𝑑𝑉𝑜(𝑡)

𝑑𝑡
+

𝑉𝑜(𝑡)

𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎

(4.38)

Aplicando uma perturbação de primeira ordem e baixa amplitude (𝑖𝑝) em torno de

um ponto de operação de 𝐼𝑝(𝑡) e considerando que a tensão de saída 𝑉𝑜(𝑡) responde

de maneira linear a esta perturbação através de 𝑣𝑜(𝑡), a equação 4.38 pode ser escrita

como 4.39, onde os componentes que representam o ponto de operação do circuito são

desprezados.

3
√

6(
√

3 − 1)𝑛12𝑖𝑝(𝑡)

𝜋(2 +
√

3)
= 𝐶𝑜

𝑑𝑣𝑜(𝑡)

𝑑𝑡
+

𝑣𝑜(𝑡)

𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎

(4.39)

Aplicando a transformada de Lapace na equação 4.39 e fazendo algumas mani-

pulações matemáticas chega-se à equação 4.40, que representa o modelo dinâmico da

planta em questão no domínio da frequência.

𝐺𝑣𝑖(𝑠) =
𝑣𝑜(𝑠)

𝑖𝑝(𝑠)
=

3
√

6(
√

3 − 1)𝑛12

𝜋(2 +
√

3)𝐶𝑜

· 1

𝑠 + 1
𝑅𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎𝐶𝑜

(4.40)

4.2.1 Validação por simulação numérica

Para validar este modelo é simulada a aplicação de perturbações senoidais de baixa

amplitude e com frequências entre 1 Hz e 1 kHz no valor de pico 𝐼𝑝 das correntes 𝑖𝑎(𝑡),

𝑖𝑏(𝑡) e 𝑖𝑐(𝑡) do circuito da Figura 93 e na entrada do diagrama de blocos que representa o

modelo da equação 4.40, como mostra a Figura 94. A partir disso é feita uma comparação

entre o diagrama de Bode resultante da saída 𝑣𝑜(𝑠) do circuito e da saída do diagrama de

blocos. Este diagrama é mostrado na Figura 95, onde é possível verificar a compatibilidade

do modelo obtido e do circuito simulado.
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Figura 94: Circuito utilizado na simulação para validação do modelo da planta 𝑣𝑜(𝑠)/𝑖𝑝(𝑠)
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Fonte: produção do próprio autor.

Figura 95: Diagrama de bode comparativo para validação do modelo da planta 𝑣𝑜(𝑠)/𝑖𝑝(𝑠)
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4.3 Modelo da tensão diferencial entre os capacitores de entrada em fun-

ção do valor médio 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜

Na seção 2.3.5 foi feita a descrição da corrente que circula pelo ponto médio do

barramento CC de entrada do NPC e a dedução do seu valor médio dentro de um período

de chaveamento 𝑇𝑠 (𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
) quando as moduladoras das fases a e c são positivas e a

moduladora da fase b é negativa.

A frequência da corrente 𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
é igual a 3𝜔𝑜 e, idealmente, o seu valor médio

dentro de um período relativo a 3𝜔𝑜 é nulo. No entanto, devido a assimetrias físicas dos

componentes que formam o NPC e a diferenças naturais que existem entre os sinais de

comando que atuam sobre os interruptores do inversor, há uma tendência de que 𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>

passe a ter valor médio diferente de zero, provocando uma distinção de carga entre os dois

capacitores do barramento CC, de maneira que um fique com tensão mais elevada do que

o outro.

A diferença entre as tensões dos capacitores do barramento CC do NPC pode cau-

sar a danificação dos mesmos e dos semicondutores que formam os braços do inversor,

além provocar distorção nas tensões geradas por este.

Para garantir que o NPC opere com os capacitores do barramento CC igualmente

carregados deve-se atuar no sentido de compensar o valor médio indesejado eventual-

mente adquirido pela corrente 𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
. Essa atuação pode ser nas razões cíclicas, através

da adição de um valor médio 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜 de igual amplitude a cada uma das três moduladoras.

Utilizando as informações da seção 2.3.5, pode-se descrever um período completo

da corrente 𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
através das expressões 4.41 e 4.42, onde a primeira é valida dentro do

intervalo 0 ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋/3 e a segunda dentro do intervalo 𝜋/3 ≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 2𝜋/3.

𝑖𝑝𝑜1<𝑇𝑠>
=

𝑖𝑎𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 − 𝑖𝑏𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 + 𝑖𝑐𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐

𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡

(4.41)

𝑖𝑝𝑜2<𝑇𝑠>
=

𝑖𝑎𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 − 𝑖𝑏𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 − 𝑖𝑐𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐

𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡

(4.42)

O valor médio de 𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
dentro de um período relativo a 3𝜔𝑜 pode ser obtido através

da expressão 4.43.

𝑖𝑝𝑜𝑚𝑒𝑑
=

3

2𝜋

[︂ ∫︁ 𝜋
3

0

(︂
𝑖𝑎𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 − 𝑖𝑏𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 + 𝑖𝑐𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐

𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡

)︂
𝑑𝜔𝑜𝑡

+

∫︁ 2𝜋
3

𝜋
3

(︂
𝑖𝑎𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 − 𝑖𝑏𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 − 𝑖𝑐𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐

𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡

)︂
𝑑𝜔𝑜𝑡

]︂ (4.43)
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Considerando que o conversor CC-CC proposto está operando em malha fechada,

as correntes de saída do inversor podem ser descritas pela equações 4.44, 4.45 e 4.46 e

as moduladoras pelas equações 4.47, 4.48 e 4.49, onde 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜 é o valor médio adicionado

às moduladoras a fim de modificar a amplitude do componente médio de 𝑖𝑝𝑜<𝑇𝑠>
.

𝑖𝑎 = 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛 (𝜔𝑜𝑡− 𝜑) (4.44)

𝑖𝑏 = 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛

(︂
𝜔𝑜𝑡− 𝜑− 2𝜋

3

)︂
(4.45)

𝑖𝑐 = 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛

(︂
𝜔𝑜𝑡− 𝜑 +

2𝜋

3

)︂
(4.46)

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 = 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜 + 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑠𝑒𝑛 (𝜔𝑜𝑡) (4.47)

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 = 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜 + 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑠𝑒𝑛

(︂
𝜔𝑜𝑡−

2𝜋

3

)︂
(4.48)

𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐 = 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜 + 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑠𝑒𝑛

(︂
𝜔𝑜𝑡 +

2𝜋

3

)︂
(4.49)

Considerando o valor médio 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜 na expressão 4.43 chega-se à equação 4.50.

𝑖𝑝𝑜𝑚𝑒𝑑
=

3

2𝜋𝑉𝑚𝑜𝑑

[︂ ∫︁ 𝜋
3

0

(︂
− 2𝑖𝑏𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜 + 𝑖𝑎𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 − 𝑖𝑏𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 + 𝑖𝑐𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐

)︂
𝑑𝜔𝑜𝑡 + ...

...+

∫︁ 2𝜋
3

𝜋
3

(︂
2𝑖𝑎𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜 + 𝑖𝑎𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 − 𝑖𝑏𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 − 𝑖𝑐𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐

)︂
𝑑𝜔𝑜𝑡

]︂ (4.50)

Reorganizando os termos da equação 4.50 obtém-se 4.51.

𝑖𝑝𝑜𝑚𝑒𝑑
=

3

2𝜋𝑉𝑚𝑜𝑑

[︂ ∫︁ 𝜋
3

0

−2𝑖𝑏𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜𝑑𝜔𝑜𝑡 +

∫︁ 2𝜋
3

𝜋
3

2𝑖𝑎𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜𝑑𝜔𝑜𝑡 + ...

...+

∫︁ 𝜋
3

0

(︂
𝑖𝑎𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 − 𝑖𝑏𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 + 𝑖𝑐𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐

)︂
𝑑𝜔𝑜𝑡 + ...

...+

∫︁ 2𝜋
3

𝜋
3

(︂
𝑖𝑎𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎 − 𝑖𝑏𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 − 𝑖𝑐𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐

)︂
𝑑𝜔𝑜𝑡

]︂ (4.51)

Pode-se provar matematicamente que

∫︁ 𝜋
3

0

(︂
𝑖𝑎𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎−𝑖𝑏𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏 +𝑖𝑐𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐

)︂
𝑑𝜔𝑜𝑡+

∫︁ 2𝜋
3

𝜋
3

(︂
𝑖𝑎𝑣𝑚𝑜𝑑𝑎−𝑖𝑏𝑣𝑚𝑜𝑑𝑏−𝑖𝑐𝑣𝑚𝑜𝑑𝑐

)︂
𝑑𝜔𝑜𝑡 = 0 (4.52)
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Sendo assim, a equação 4.51 pode ser reescrita de acordo com a expressão 4.53.

𝑖𝑝𝑜𝑚𝑒𝑑
=

3𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜

𝜋𝑉𝑚𝑜𝑑

(︂∫︁ 𝜋
3

0

−𝑖𝑏𝑑𝜔𝑜𝑡 +

∫︁ 2𝜋
3

𝜋
3

𝑖𝑎𝑑𝜔𝑜𝑡

)︂
(4.53)

Substituindo 4.44 e 4.45 em 4.53 e resolvendo as integrais chega-se na equação

4.54.

𝑖𝑝𝑜𝑚𝑒𝑑
=

3𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜𝐼𝑝
𝜋𝑉𝑚𝑜𝑑

[︂
cos

(︂
𝜋

3
− 𝜑− 2𝜋

3

)︂
− cos

(︂
− 𝜑− 2𝜋

3

)︂
+ ...

...− cos

(︂
2𝜋

3
− 𝜑

)︂
+ cos

(︂
𝜋

3
− 𝜑

)︂]︂ (4.54)

Aplicando algumas identidades trigonométricas na equação 4.54 chega-se à ex-

pressão 4.55, que apresenta a dependência de 𝑖𝑝𝑜𝑚𝑒𝑑
em relação ao valor médio 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜

adicionado às três moduladoras simultaneamente.

𝑖𝑝𝑜𝑚𝑒𝑑
=

6𝐼𝑝 cos(𝜑)

𝜋𝑉𝑚𝑜𝑑

𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜 (4.55)

A relação entre a corrente 𝑖𝑝𝑜𝑚𝑒𝑑
e as correntes que circulam pelos capacitores

do barramento CC do NPC pode ser obtida através do circuito mostrado na Figura 96,

resultando na equação 4.56

Figura 96: Correntes circulantes pelo barramento CC de entrada do inversor NPC

E

C1

C2

Vcc+

Vcc-

o
ipomed Interruptores 

e diodos

NPC trifásico

iCin1

iCin2

Fonte: produção do próprio autor.
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𝑖𝑝𝑜𝑚𝑒𝑑
= 𝑖𝐶𝑖𝑛2

− 𝑖𝐶𝑖𝑛1
(4.56)

Sabendo que a corrente que circula por um capacitor é proporcional à variação de

tensão aplicada sobre o mesmo, a equação 4.56 pode ser reescrita como a equação 4.57.

𝑖𝑝𝑜𝑚𝑒𝑑
= 𝐶2

𝑑𝑉𝐶2

𝑑𝑡
− 𝐶1

𝑑𝑉𝐶1

𝑑𝑡
(4.57)

Considerando que 𝐶1 = 𝐶2 = 𝐶𝑖𝑛 e que 𝑉𝐶1 − 𝑉𝐶2 = 𝜀, reescreve-se a equação

4.57 na forma da equação 4.58.

𝐶𝑖𝑛
𝑑𝜀

𝑑𝑡
= −𝑖𝑝𝑜𝑚𝑒𝑑

(4.58)

É possível substituir a equação 4.55 em 4.58 e aplicar uma pequena perturbação

ˆ𝑣𝑚𝑜𝑑𝑜 na variável 𝑉𝑚𝑜𝑑𝑜 em torno de um ponto de operação. Considerando que 𝜀 responde

linearmente à esta perturbação através de 𝜀, utiliza-se a transformada de Laplace na equa-

ção resultante para obter a função de transferência mostrada na equação 4.59, que des-

creve o comportamento dinâmico da tensão diferencial do barramento de entrada do NPC

(𝜀) em função do valor médio adicionado às moduladoras ( ˆ𝑣𝑚𝑜𝑑𝑜).

𝐺𝑣𝑑𝑖𝑓 (𝑠) =
𝜀(𝑠)

ˆ𝑣𝑚𝑜𝑑𝑜(𝑠)
= −6𝐼𝑝 cos(𝜑)

𝜋𝑉𝑚𝑜𝑑𝐶𝑖𝑛

· 1

𝑠
(4.59)

4.3.1 Validação por simulação numérica

Para validar este modelo dinâmico é simulada a aplicação de um degrau no valor

médio das moduladoras que definem o chaveamento do conversor CC-CC proposto. A am-

plitude deste degrau equivale a 1% do valor de pico dessas moduladoras e sua execução

se deu com o conversor operando em malha fechada, onde é implementado um controle

em cascata para manter a tensão de saída do conversor em um nível desejado através

do controle em coordenadas dq das correntes de saída do NPC. A Figura 97 apresenta o

circuito simulado.

Previamente à aplicação do degrau no valor médio das moduladoras, o conversor

CC-CC foi configurado para ter uma diferença entre as tensões dos capacitores do bar-

ramento de entrada equivalente a 1% do valor total deste barramento. Sendo assim, a

aplicação do degrau é feita no sentido de reduzir esta diferença para zero e, posterior-

mente, mantida para que o barramento atinja o mesmo nível de desbalanço inicial, porém

sobrecarregando o capacitor que estava com menos tensão anteriormente.

Via simulação é verificado que a medida que o desbalanço dos capacitores do bar-

ramento de entrada se torna maior, os controladores das correntes de saída do NPC, na
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Figura 97: Circuito simulado para validação do modelo de tensão diferencial do barramento de
entrada do inversor

Cvo(s) Cid(s)

Ciq(s)

Cvdif(s)

Vo_ref

Aciona controle de tensão diferencial

Inicia perturbação 

na tensão diferencial

Controle da 

tensão de saída

Fonte: produção do próprio autor.

tentativa de manter essas correntes com formato senoidal, provocam o aparecimento de

um componente adicional na corrente média que flui pelo ponto médio do barramento de

entrada. Como este fenômeno não foi considerado na obtenção do modelo da equação

4.59, considera-se que o mesmo é válido apenas para pequenas variações da tensão dife-

rencial do barramento de entrada.

Para evitar que o barramento de entrada do conversor atinja o ponto de operação

não modelado descrito anteriormente durante a aplicação do degrau no valor médio das

moduladoras, optou-se pelo seguinte processo de validação do modelo: inicia-se o conver-

sor CC-CC com um desbalanço de 1% (em relação a tensão total de entrada) na tensão

dos capacitores de entrada; aplica-se um degrau de 1% (em relação ao valor de pico das

moduladoras) no valor médio das moduladoras no sentido de inverter o desbalanço do bar-

ramento; quando o barramento estiver desbalanceado novamente com um valor próximo

ao desbalanço inicial, aplica-se um controlador do tipo PI baseado no modelo da equação
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4.59 para anular diferença de tensão entre os capacitores do barramento de entrada.

O processo descrito anteriormente é aplicado ao circuito da Figura 97 e ao diagrama

de blocos da Figura 98, que representa o modelo matemático a ser validado. Desta forma

pode ser feita uma comparação entre os resultados obtidos para os dois casos.

Figura 98: Diagrama de blocos simulado para validação do modelo de tensão diferencial do barra-
mento de entrada do inversor
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Fonte: produção do próprio autor.

A Figura 99 apresenta a comparação entre o valor da tensão diferencial do barra-

mento de entrada do conversor CC-CC obtido via circuito (𝜀_𝑐𝑖𝑟𝑐𝑢𝑖𝑡𝑜) e obtido via modelo

(𝜀_𝑚𝑜𝑑𝑒𝑙𝑜). Também é exibido o sinal referente ao valor médio aplicado nas moduladoras

para ambos os casos (𝑣𝑚𝑜𝑑𝑜_𝑐𝑖𝑟𝑐𝑢𝑖𝑡𝑜 e 𝑣𝑚𝑜𝑑𝑜_𝑚𝑜𝑑𝑒𝑙𝑜
).

Figura 99: Validação do modelo 𝜀(𝑠)/ ˆ𝑣𝑚𝑜𝑑𝑜(𝑠)
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Fonte: produção do próprio autor.
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Inicialmente aguarda-se o conversor entrar em regime permanente e no instante

𝑡 = 5 ms foi aplicado o degrau no valor médio das moduladoras. No instante 𝑡 = 20 ms o

desbalanço atinge aproximadamente o valor inicial, porém no sentido contrário, e é fechada

a malha de equalização das tensões dos capacitores do barramento. Percebe-se que du-

rante todas essas etapas o modelo se comportou, na média, de maneira bem similar em

relação ao circuito, inclusive quando o controlador é acionado, levando o desbalanço para

um valor bem próximo de zero, validando o modelo matemático obtido.

4.4 Controle do conversor

O controle do conversor CC-CC proposto é feito de maneira digital através de um

DSP e estruturado de acordo com a Figura 100, onde as correntes de saída do NPC (𝑖𝑎,

𝑖𝑏 e 𝑖𝑐) são controladas no espaço dq0 através da malha interna, a tensão de saída do

conversor (𝑣𝑜) é controlada através da malha externa e a tensão diferencial do barramento

de entrada do NPC (𝑣𝑑𝑖𝑓 ) é controlada por meio do componente 0 dentro do sistema dq0

utilizado na geração dos sinais de controle das correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐.

Figura 100: Diagrama de blocos da estratégia de controle utilizada
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Devido à natureza digital dos controladores, o projeto dos mesmos é realizado no

plano 𝑤, que é um plano semi-contínuo obtido através da aplicação da transformada bili-
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near (transformada de Tustin) (OGATA, 1995) sobre as funções de transferência que mo-

delam, de forma discretizada no plano z, o comportamento dinâmico das grandezas do

conversor. Esta técnica de controle permite a utilização dos mesmos métodos de ajuste

de controladores utilizados no plano contínuo por diagrama de Bode (CÚNICO, 2013) e

fornece uma visão aproximada de algumas alterações que a discretização provoca nos

modelos dinâmicos do sistema. Essa discretização, que é a transformação dos modelos

do plano contínuo s para o plano discreto z, são feitas através da transformada z.

A discretização e a digitalização das grandezas a serem controladas são realizadas

pelo conversor analógico-digital presente no DSP. Esse processo, além de acarretar em

alterações nos modelos dinâmicos do conversor, insere um ganho no sistema que depende

da tensão de operação e do número de bits de conversor analógico-digital. Este ganho é

representado pela equação 4.60, onde N é o número de bits do conversor analógico-digital

e 𝑉𝐴𝐷 é a excursão máxima de tensão na entrada do mesmo.

𝐾𝐴𝐷 =
2𝑁

𝑉𝐴𝐷

(4.60)

Os sinais de controle digitais calculados pelo DSP devem ser transformados para

sinais contínuos antes de serem comparados com as portadoras para que os sinais de

comando dos interruptores do NPC sejam gerados corretamente. Essa transformação de

discreto para contínuo é feita através de um retentor de ordem zero (ZOH) internamente

ao DSP e a mesma gera um atraso de uma amostra que deve ser considerada no modelo

do modulador PWM (BUSO; MATTAVELLI, 2006). Desta forma, a função de transferência

discreta que descreve o comportamento do modulador PWM pode ser dada pela equação

4.61, onde 𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡 é o valor pico a pico das portadoras.

𝐺𝑃𝑊𝑀(𝑧) =
1

𝑉𝑝𝑜𝑟𝑡

1

𝑧
(4.61)

Outros elementos que devem ser considerado nas malhas de controle digitais são

os filtros antirecobrimento, que são filtros passa-baixas analógicos com frequência de corte

próxima à frequência de amostragem do sistema e que tem como objetivo atenuar possí-

veis componentes harmônicos presentes nos sinais a serem controlados que são suba-

mostrados por terem frequência maior do que metade da frequência de amostragem. Essa

subamostragem, caso seja muito intensa, pode prejudicar a integridade da leitura das gran-

dezas a serem controladas dentro da banda passante dos controladores, gerando proble-

mas no sistema de controle como um todo. A função de transferência dos filtros antireco-

brimento utilizados neste trabalho é mostrada na equação 4.62, sendo que a frequência

de corte é ajustada na metade da frequência de amostragem (𝑓𝑎), onde 𝑇𝑎 é o período de

amostragem. A Figura 101 mostra o circuito implementado analogicamente para realizar
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esta função.

𝐺𝑎𝑎(𝑠) =
𝜋

𝑇𝑎𝑠 + 𝜋
(4.62)

Figura 101: Circuito utilizado para implementar o filtro antirecobrimento
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Fonte: produção do próprio autor.

A seguir serão apresentados os projetos dos controladores das correntes de saída

do NPC, da tensão de saída total do conversor e da tensão diferencial do barramento CC

de entrada do conversor.

4.4.1 Controlador das correntes de saída do NPC

As malhas de controle das correntes de saída do NPC 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐 são mostradas na

Figura 102, onde os sinais de controle referentes a essas correntes são gerados no plano

dq.

A estratégia de controle em coordenadas dq, além de poder proporcionar a obten-

ção de modelos dinâmicos mais simples, como foi visto na seção 4.1, permite o uso com

referências constantes ao invés de senoidais. Desta forma, o projeto de um controlador

do tipo PI em dq é equivalente, em coordenadas abc, a um controlador ressonante na

frequência do componente fundamental das correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐, o que garante um erro

tendendo a zero nesta frequência.

Para garantir que as correntes de saída do NPC tenham baixa distorção harmônica,

tendendo a serem sinais senoidais com frequência 𝜔𝑜 e amplitude 𝐼𝑝, definiu-se como
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Figura 102: Diagrama de blocos das malhas de controle das correntes de saída do NPC
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Fonte: produção do próprio autor.

referência para o componente 𝐼𝑑 um sinal constante de valor 𝐼𝑝, enquanto que para o

componente 𝐼𝑞 a referência é um valor constante e nulo.

Os controladores dos componentes d e q são iguais e foram definidos a partir da

função de transferência de malha aberta (FTMA) no plano 𝑤 mostrada na equação 4.63,

onde 𝐾𝑖_𝑠𝑒𝑛𝑠𝑒 é o ganho do sensor das correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐.

𝐹𝑇𝑀𝐴𝑖𝑑_𝑛𝑐(𝑤) = 𝐹𝑇𝑀𝐴𝑖𝑞_𝑛𝑐 = 𝐾𝑖_𝑠𝑒𝑛𝑠𝑒𝐾𝐴𝐷𝐺𝑃𝑊𝑀(𝑤)𝐺𝑖𝑑𝑞(𝑤)𝐺𝑎𝑎(𝑤) (4.63)

Como especificações para o projeto dos controladores no plano 𝑤 é definido erro

nulo em regime permanente para o componente de frequência 𝜔𝑜 para uma entrada de-

grau, frequência de cruzamento por 0 dB de 𝜔𝑠/20 e margem de fase mínima de 30∘. Sendo

assim, optou-se por um controlador do tipo PI+polo, cujo modelo matemático é mostrado na

equação 4.64, onde o zero 𝑧𝑖 é alocado uma década abaixo da frequência de cruzamento

por zero desejada, o polo 𝑝𝑖 é posicionado na metade da frequência de chaveamento do

NPC (𝜔𝑠) para atenuar os componentes harmônicos acima desta frequência e o ganho 𝑘𝑖

é definido para atender o requisito da frequência de cruzamento por 0 dB.

𝐶𝑖𝑑(𝑤) = 𝐶𝑖𝑞(𝑤) = 𝑘𝑖
𝑤 + 𝑧𝑖

𝑤(𝑤 + 𝑝𝑖)
(4.64)
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A Figura 103 mostra o diagrama de Bode da FTMA referente à corrente 𝑖𝑑 sem

controlador (𝐹𝑇𝑀𝐴𝑖𝑑_𝑛𝑐(𝑤)), do controlador especificado (𝐶𝑖𝑑(𝑤)) e da FTMA com o con-

trolador (𝐹𝑇𝑀𝐴𝑖𝑑(𝑤)). Nota-se que o sistema é estável e os requisitos de frequência de

cruzamento por 0 dB e margem de fase são satisfeitos. Esses diagramas de Bode também

se aplicam à malha de controle da corrente 𝑖𝑞.

Figura 103: Diagrama de bode das funções 𝐹𝑇𝑀𝐴𝑖𝑑_𝑛𝑐(𝑤), 𝐶𝑖𝑑(𝑤) e 𝐹𝑇𝑀𝐴𝑖𝑑(𝑤)
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Fonte: produção do próprio autor.

4.4.2 Controlador da tensão CC de saída

A malha de controle da tensão do barramento CC de saída é projetada para atuar

em cascata com a malha da corrente 𝑖𝑑. Sendo esta a malha interna, esta deve ser consi-

deravelmente mais rápida do que a malha externa de tensão, enquanto que esta define o

valor de referência das malha interna através do sinal de saída do seu controlador.

Por ser projetada para ser mais rápida, ou seja, com uma banda passante muito

maior, a função de transferência de malha fechada da malha interna pode ser vista pela

malha externa apenas como um ganho, cujo valor é inversamente proporcional aos ganhos

dos sensores das correntes de saída do NPC e ao ganho do conversor analógico-digital,
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como mostra a equação 4.65.

𝐹𝑇𝑀𝐹𝑖𝑑𝑞(𝑤) =
1

𝐾𝐴𝐷𝐾𝑖_𝑠𝑒𝑛𝑠𝑒
(4.65)

A partir do exposto, a malha de controle da tensão de saída do barramento CC

pode ser representada pelo diagrama de blocos mostrado na Figura 104. Desta forma, a

sua FTMA no plano 𝑤 é dada pela equação 4.66, onde 𝐾𝑣_𝑠𝑒𝑛𝑠𝑒 é o ganho do sensor de

tensão.

Figura 104: Diagrama de blocos da malha de controle da tensão de saída do conversor proposto
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Fonte: produção do próprio autor.

𝐹𝑇𝑀𝐴𝑣𝑜_𝑛𝑐(𝑤) =
𝐾𝑣_𝑠𝑒𝑛𝑠𝑒

𝐾𝑖_𝑠𝑒𝑛𝑠𝑒
𝐺𝑣𝑖(𝑤)𝐺𝑎𝑎(𝑤) (4.66)

Como especificações para o projeto do controlador no plano 𝑤 é definido erro nulo

em regime permanente do componente médio da tensão de saída 𝑣𝑜 para uma entrada

degrau, frequência de cruzamento por 0 dB de 𝜔𝑜/5 (consideravelmente menor do que

a frequência de cruzamento por 0 dB da malha interna) e margem de fase mínima de

30∘. Sendo assim, optou-se por um controlador do tipo PI+polo, cujo modelo matemático

é mostrado na equação 4.67, onde o zero 𝑧𝑣𝑖 é alocado sobre o polo presente no modelo

𝐺𝑣𝑖(𝑠) da equação 4.40, o polo 𝑝𝑣𝑖 é posicionado na frequência de chaveamento do NPC

(𝜔𝑠) para atenuar os componentes harmônicos acima desta frequência e o ganho 𝑘𝑣𝑖 é

definido para atender o requisito da frequência de cruzamento por 0 dB.

𝐶𝑣𝑖(𝑤) = 𝑘𝑣𝑖
𝑤 + 𝑧𝑣𝑖

𝑤(𝑤 + 𝑝𝑣𝑖)
(4.67)

A Figura 105 mostra o diagrama de Bode da FTMA referente à tensão 𝑣𝑜 sem con-

trolador (𝐹𝑇𝑀𝐴𝑣𝑜_𝑛𝑐(𝑤)), do controlador especificado (𝐶𝑣𝑖(𝑤)) e da FTMA com o contro-

lador (𝐹𝑇𝑀𝐴𝑣𝑜(𝑤)). Nota-se que o sistema é estável e os requisitos de frequência de

cruzamento por 0 dB e margem de fase são satisfeitos.
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Figura 105: Diagrama de bode das funções 𝐹𝑇𝑀𝐴𝑣𝑜_𝑛𝑐(𝑤), 𝐶𝑣𝑖(𝑤) e 𝐹𝑇𝑀𝐴𝑣𝑜(𝑤)
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Fonte: produção do próprio autor.

4.4.3 Controlador da tensão diferencial do barramento de entrada

O controlador da tensão diferencial do barramento de entrada do conversor CC-

CC atua adicionando um componente médio nas moduladoras a fim de alterar o valor

da corrente que circula pelo ponto médio deste barramento (ponto o) e, assim, corrigir a

diferença de tensão existente entre os dois capacitores que compõem a entrada do inversor

NPC.

Aproveitando o uso do plano dq por parte das malhas de corrente, o valor mé-

dio produzido pelo controlador da tensão diferencial pode ser adicionado às moduladoras

através do componente 0, pertencente ao espaço dq0. Para que não provoque distúrbios

acentuados nas correntes de saída do NPC, este controlador deve ser consideravelmente

mais lento que os controladores de corrente.

O diagrama de blocos que representa a malha de controle da tensão diferencial

do barramento de entrada do conversor é mostrado na Figura 106. A partir deste pode-

se obter a FTMA no plano 𝑤 referente à tensão diferencial do barramento de entrada,

mostrada na equação 4.68, onde 𝐾𝑣𝑑𝑖𝑓_𝑠𝑒𝑛𝑠𝑒 é o ganho do sensor de tensão diferencial.
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Figura 106: Diagrama de blocos da malha de controle de balanço das tensões dos capacitores do
barramento de entrada do conversor proposto

Cvdif(z) GPWM(z) Gvdif(s)

Gaa(s) Kvdif_sense

fAD

KAD

0
εu0 vmodo

fa
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𝐹𝑇𝑀𝐴𝑣𝑑𝑖𝑓_𝑛𝑐(𝑤) = 𝐾𝑣𝑑𝑖𝑓_𝑠𝑒𝑛𝑠𝑒𝐾𝐴𝐷𝐺𝑃𝑊𝑀(𝑤)𝐺𝑣𝑑𝑖𝑓 (𝑤)𝐺𝑎𝑎(𝑤) (4.68)

Como especificações para o projeto do controlador no plano 𝑤 é definido erro nulo

em regime permanente do componente médio da tensão diferencial 𝑣𝑑𝑖𝑓 para uma entrada

degrau, frequência de cruzamento por 0 dB de 𝜔𝑜/10 (consideravelmente menor do que a

frequência de cruzamento por 0 dB das malhas de corrente) e margem de fase mínima de

30∘. Sendo assim, optou-se por um controlador do tipo PI+polo, cujo modelo matemático é

mostrado na equação 4.69, onde o zero 𝑧𝑣𝑑𝑖𝑓 é alocado uma década abaixo da frequência

de cruzamento por zero desejada, o polo 𝑝𝑣𝑑𝑖𝑓 é posicionado na frequência de chavea-

mento do NPC (𝜔𝑠) para atenuar os componentes harmônicos acima desta frequência e o

ganho 𝑘𝑣𝑑𝑖𝑓 é definido para atender o requisito da frequência de cruzamento por 0 dB.

𝐶𝑣𝑑𝑖𝑓 (𝑤) = 𝑘𝑣𝑑𝑖𝑓
𝑤 + 𝑧𝑣𝑑𝑖𝑓

𝑤(𝑤 + 𝑝𝑣𝑑𝑖𝑓 )
(4.69)

A Figura 107 mostra o diagrama de Bode da FTMA referente à tensão diferencial do

barramento de entrada do conversor CC-CC proposto sem controlador (𝐹𝑇𝑀𝐴𝑣𝑑𝑖𝑓_𝑛𝑐(𝑤)),

do controlador especificado (𝐶𝑣𝑑𝑖𝑓 (𝑤)) e da FTMA com o controlador (𝐹𝑇𝑀𝐴𝑣𝑑𝑖𝑓 (𝑤)).

Nota-se que o sistema é estável e os requisitos de frequência de cruzamento por 0 dB

e margem de fase são satisfeitos.
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Figura 107: Diagrama de bode das funções 𝐹𝑇𝑀𝐴𝑣𝑑𝑖𝑓_𝑛𝑐(𝑤), 𝐶𝑣𝑑𝑖𝑓 (𝑤) e 𝐹𝑇𝑀𝐴𝑣𝑑𝑖𝑓 (𝑤)
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Fonte: produção do próprio autor.

4.5 Conclusões do capítulo

Neste capítulo são obtidos os modelos matemáticos do comportamento dinâmico

da corrente nos indutores em função da razão cíclica no plano dq, da tensão de saída do

conversor em função do valor de pico das correntes de entrada do retificador 12 pulsos e

da tensão diferencial entre os capacitores de entrada em função do valor médio das modu-

ladoras. Além disso são definidos os controladores utilizados para cada um dos modelos

obtidos.

A utilização da transformada dq0 para obtenção dos modelos de corrente nos in-

dutores em função da razão cíclica permitiu o projeto de controladores PI relativamente

simples e com elevado ganho na frequência 𝑓𝑜 para impor o comportamento senoidal de-

sejado nas correntes de entrada do retificador 12 pulsos.

Para facilitar a obtenção dos modelos referentes a corrente nos indutores em função

da razão cíclica no plano dq é considerado apenas o componente fundamental das tensões

de fase do primário do transformador. Sendo assim, a variação de níveis existente nessas

tensões são tratadas como distúrbios nestas malhas de controle. No entanto, os controla-

dores de corrente projetados não possuem banda passante suficiente para compensar es-
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ses distúrbios devido à proximidade entre as frequências fundamental e de chaveamento,

cabendo apenas aos indutores filtrar os harmônicos relativos a este fenômeno.

A melhora do sistema de controle em relação aos distúrbios das tensões de fase

do primário do transformador pode ser feita a partir da adição de uma malha feedforward,

onde por meio da leitura ou estimação dessas tensões existe a possibilidade de aumentar

a capacidade compensatória do controlador. No entanto, esse processo necessita de uma

análise mais profunda e possivelmente de sensores adicionais, de forma que seu estudo e

utilização fica sugerido para um trabalho futuro. O mesmo é sugerido para a obtenção de

um modelo mais completo das correntes de entrada do retificador 12 pulsos em relação às

razões cíclicas, englobando uma análise de rejeição a ruídos, que é importante devido à

natureza multiníveis das tensões no transformador.

A utilização do controle em cascata para impor comportamento à tensão de saída

do conversor é interessante pelo fato de que este método permite manter as correntes de

entrada do retificador em níveis seguros de operação. A desvantagem é que o controlador

da tensão de saída deve ser bem mais lento do que o controlador das correntes para que

estas não fiquem distorcidas.

Para realizar o controle da tensão diferencial do barramento de entrada da estrutura

inversora pode-se tirar vantagem da utilização da transformada dq0 no controle das corren-

tes para alterar a corrente média circulante no ponto médio do barramento de entrada. Isso

é feito através da aplicação de um sinal compensador proporcional ao nível de desbalanço

da tensão diferencial no componente 0 da transformada.
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5 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Neste capítulo é abordada a experimentação do projeto do conversor TL-NPC DC-

DC CFMR de acordo com as especificações apresentadas na Tabela 8. O objetivo é fazer

uma verificação das análises teóricas realizadas para o conversor TL-NPC DC-DC CFMR.

A Figura 108 mostra a estrutura do conversor TL-NPC DC-DC CFMR implemen-

tada, indicando a localização de cada bloco que compõe o sistema. Nota-se que tanto

para os módulos do NPC quanto para os retificadores de 6 pulsos são adicionados siste-

mas de ventilação não previstos no projeto para manter a temperatura dos semicondutores

em níveis adequados. O que precisa ser feito para reduzir a dissipação dos semiconduto-

res é: uma estrutura mecânica mais adequada para manter a fita térmica (utilizada entre os

componentes e os dissipadores) bem pressionada e assim garantir um bom acoplamento

térmico entre os componentes e os dissipadores; e evitar localizar alguns semicondutores

nas extremidades dos dissipadores para aumentar a área de dissipação de calor ao redor

dos componentes.

Figura 108: Estrutura implementada do conversor TL-NPC DC-DC CFMR

Fonte: produção do próprio autor.

Os resultados experimentais apresentados a partir de agora são obtidos com o con-

versor operando com 550 V de entrada, potência de saída igual 4.530 W, o equivalente a
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aproximadamente 90,6% da potência nominal, e com todas as malhas de controle imple-

mentadas digitalmente, com exceção das malhas de desacoplamento das correntes 𝑖𝑑 e

𝑖𝑞, que necessitam de uma verificação mais minuciosa para garantir seu correto funcio-

namento. Esse desacoplamento não é obrigatório para a operação dos controladores de

corrente, no entanto o mesmo tende melhorar a resposta dinâmica dos mesmos.

O primeiro resultado apresentado corresponde à tensão de saída 𝑣𝑜 e às correntes

de entrada do retificador 12 pulsos 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐, mostrado na Figura 109. Percebe-se que a

tensão de saída está estabilizada no nível médio desejado de aproximadamente 150 𝑉 ,

no entanto ela apresenta algumas ondulações de aproximadamente 10 𝑉 que não esta-

vam previstas no projeto. Essas ondulações ocorrem devido à presença de distorções nas

correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐, que apresentaram valores eficazes próximos do esperado para esta

potência de saída.

Figura 109: Tensão de saída (Canal 4) e correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐 (Canal 1, Canal 2 e Canal 3, respecti-
vamente)

Fonte: produção do próprio autor.

Acredita-se que as formas de onda das correntes de entrada do retificador 12 pulsos

não são perfeitamente senoidais devido à incapacidade dos controladores das correntes

de compensar as perturbações provocadas pelas tensões multiníveis presentes nos enro-

lamentos do transformador, já que essas perturbações são desprezadas nos modelos das

plantas 𝑖𝑑(𝑠)/𝑑′𝑑(𝑠) e 𝑖𝑞(𝑠)/𝑑′𝑞(𝑠).

Durante as experimentações notou-se que as variações indesejadas no formato

das correntes de entrada do retificador 12 pulsos se agravam quando o conversor opera

em malha fechada e à medida em que a tensão de entrada aumenta. As hipóteses a se-

rem investigadas em relação à causa desse problema são: a existência de um possível
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acoplamento ruidoso entre os circuitos de potência e de controle; um problema no condi-

cionamento e digitalização das correntes lidas, já que a utilização de controladores mais

lentos e a tentativa de implementação do desacoplamento entre as malhas d e q não

surtiram efeito de melhora; e a incapacidade dos controladores de corrente utilizados de

compensar os distúrbios provocados pelas variações bruscas das tensões do primário do

transformador. A Figura 110 mostra as correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏, 𝑖𝑐 e a tensão 𝑣𝑜 com o conversor

operando em malha aberta com 550 V de tensão de entrada e 𝑚𝑎 = 0,85. Nota-se que as

correntes apresentam um formato mais senoidal do que na operação em malha fechada

e que a tensão de saída apresenta apenas as ondulações naturais do funcionamento do

conversor. A solução para este inconveniente não foi encontrada em tempo hábil, no en-

tanto, com os resultados obtidos em malha fechada já é possível verificar o funcionamento

do TL-NPC DC-DC CFMR.

Figura 110: Tensão de saída (Canal 4) e correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐 (Canal 1, Canal 2 e Canal 3, respecti-
vamente) com o conversor operando em malha aberta com 550 V de entrada e 𝑚𝑎 = 0,85

Fonte: produção do próprio autor.

A Figura 111 apresenta as correntes nos enrolamentos do secundário Y 𝑖𝑎𝑌 , 𝑖𝑏𝑌 e

𝑖𝑐𝑌 e a corrente 𝑖𝑎 no primário para estabelecer uma referência de defasagem entre as

grandezas do primário e as grandezas dos secundários. Como era esperado, devido à

imposição de correntes aproximadamente senoidais na entrada do retificador 12 pulsos,

as correntes 𝑖𝑎𝑌 , 𝑖𝑏𝑌 e 𝑖𝑐𝑌 não apresentam esse mesmo formato, sendo compostas pe-

los componentes harmônicos que se cancelam devido à defasagem dos enrolamentos do

transformador.

A Figura 112 apresenta as correntes de linha nos enrolamentos do secundário ∆

𝑖𝑎Δ, 𝑖𝑏Δ e 𝑖𝑐Δ e a corrente 𝑖𝑎 no primário como referência. Essas correntes apresentam
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Figura 111: Correntes 𝑖𝑎𝑌 , 𝑖𝑏𝑌 e 𝑖𝑐𝑌 (Canal 1, Canal 2 e Canal 3, respectivamente) e a corrente 𝑖𝑎
(Canal 4)

Fonte: produção do próprio autor.

uma forma de onda similar às correntes do secundário em Y, se diferenciando apenas no

atraso de 30∘ que as grandezas em ∆ apresentam em relação às grandezas em Y.

Figura 112: Correntes 𝑖𝑎Δ, 𝑖𝑏Δ e 𝑖𝑐Δ (Canal 1, Canal 2 e Canal 3, respectivamente) e a corrente 𝑖𝑎
(Canal 4)

Fonte: produção do próprio autor.

A corrente de saída do conversor TL-NPC DC-DC CFMR é apresentada na Figura

113, cujo valor médio ficou em 30,2 A.

As tensões de fase do primário do transformador 𝑣𝑎𝑁𝑃 , 𝑣𝑏𝑁𝑃 e 𝑣𝑐𝑁𝑃 junto com a

corrente 𝑖𝑎 são apresentadas na Figura 114. Devido ao fato de que a medição é realizada
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Figura 113: Corrente de saída do conversor TL-NPC DC-DC CFMR

Fonte: produção do próprio autor.

juntamente com a tensão na indutância de dispersão de cada fase do transformador, as

formas de onda obtidas apresentam uma alta quantidade de variações na frequência de

chaveamento do inversor. No entanto, é possível perceber que existe uma tendência de

uma tensão com sete níveis nos enrolamentos. Isso pode ser confirmado através da Figura

115, que apresenta as tensões de fase do secundário Y 𝑣𝑎𝑛𝑌 , 𝑣𝑏𝑛𝑌 e 𝑣𝑐𝑛𝑌 juntamente com

a corrente 𝑖𝑎, e da Figura 116, que apresenta as tensões do secundário ∆ 𝑣𝑎𝑏Δ, 𝑣𝑏𝑐Δ e 𝑣𝑐𝑎Δ

juntamente com a corrente 𝑖𝑎.

Figura 114: Tensões de fase do primário 𝑣𝑎𝑁𝑃 , 𝑣𝑏𝑁𝑃 e 𝑣𝑐𝑁𝑃 (Canal 1, Canal 2 e Canal 3, respecti-
vamente) e a corrente 𝑖𝑎 (Canal 4)

Fonte: produção do próprio autor.
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Figura 115: Tensões de fase do secundário Y 𝑣𝑎𝑛𝑌 , 𝑣𝑏𝑛𝑌 e 𝑣𝑐𝑛𝑌 (Canal 1, Canal 2 e Canal 3,
respectivamente) e a corrente 𝑖𝑎 (Canal 4)

Fonte: produção do próprio autor.

Figura 116: Tensões do secundário ∆ 𝑣𝑎𝑏Δ, 𝑣𝑏𝑐Δ e 𝑣𝑐𝑎Δ (Canal 1, Canal 2 e Canal 3, respectiva-
mente) e a corrente 𝑖𝑎 (Canal 4)

Fonte: produção do próprio autor.
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Como os enrolamentos dos secundários apresentam indutâncias de dispersão me-

nores que os do primário e não estão conectadas diretamente às tensões chaveadas em

alta frequência geradas pelo NPC, as medições das tensões nesses enrolamentos mos-

tram mais claramente que as tensões remanescentes nas bobinas do transformador pos-

suem os sete níveis indicados na análise teórica, o que é uma das características impor-

tantes do conversor TL-NPC DC-DC CFMR, já que mostra a redução das variações de

tensão sobre o transformador.

Outro detalhe a ser notado é a existência de uma pequena defasagem entre a cor-

rente 𝑖𝑎 e as tensões de fase 𝑣𝑎𝑁𝑃 e 𝑣𝑎𝑛𝑌 . Idealmente essa diferença de fase não deve

existir, no entanto, devido ao fato de que as correntes na entrada do retificador 12 pulsos

não são completamente senoidais, os componentes harmônicos remanescentes acabam

gerando essa defasagem, que tende a diminuir a medida em que a potência de saída se

aproxima da nominal, já que o componente fundamental das correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐 passa a ter

uma amplitude ainda mais significativa em relação aos harmônicos. Além disso, a medição

das tensões dos enrolamentos junto com as indutâncias de dispersão do transformador e

as indutâncias variáveis dos indutores externos também contribuem para a pequena defa-

sagem apresentada.

Na Figura 117 é mostrado o comportamento da tensão sobre o diodo 𝐷1𝑌 junta-

mente com as correntes 𝑖𝑎𝑌 e 𝑖𝑎. Esta tensão é medida com a ponteira no catodo e a

referência no anodo. Através da análise desta tensão é possível notar a alteração do ní-

vel da tensão de saída da ponte retificadora conectada ao secundário Y (𝑣𝑜𝑌 ) a medida

em que os estados de operação do retificador 12 pulsos alimentado em corrente mudam.

Além disso, verifica-se que o diodo 𝐷1𝑌 suporta uma tensão de bloqueio igual à metade da

tensão 𝑣𝑜𝑌 no primeiro degrau, indicando a divisão desta tensão pelos diodos 𝐷1𝑌 e 𝐷4𝑌

quando ambos estão bloqueados.

A Figura 117 ainda apresenta algumas ressonâncias provocadas pelas interações

entre as indutâncias de dispersão do transformador e as capacitâncias de junção dos dio-

dos das pontes retificadoras. A forma de onda em questão é obtida já com a inclusão de

circuitos de auxílio à comutação para tentar evitar sobretensões danosas sobre os semi-

condutores das pontes retificadoras, já que estas não possuem capacitores invidividuais

nas suas saídas. No entanto, devido ao fato de haver a necessidade de um estudo mais

aprofundado em relação às comutações dos diodos das pontes retificadoras e de que a

metodologia de projeto do circuito de auxílio à comutação ainda é prematura, não é feita a

exposição dessas análises neste trabalho.

Para finalizar as análises estáticas é feita a verificação do rendimento (𝜂) do con-

versor de acordo com a variação da potência de saída. Os outros valores de potência

analisados são de 25%, de 55% e 66,7% da potência nominal de 5 kW. A Tabela 16 apre-

senta os resultados obtidos. Devido ao fato de o rendimento da estrutura estar um pouco
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Figura 117: Corrente 𝑖𝑎𝑌 (Canal 2), tensão 𝑣𝐷1𝑌 (Canal 3) e a corrente 𝑖𝑎 (Canal 4)

Fonte: produção do próprio autor.

abaixo do considerado no início do projeto, o índice de modulação utilizado na malha fe-

chada com a potência de saída de 4,530 kW foi de aproximadamente 0,9, cerca de 6%

maior do que o valor de 0,85 definido inicialmente.

Tabela 16: Análise de rendimento do conversor TL-NPC DC-DC CFMR

Potência de saída (kW) 𝜂 (%)

1,250 91,31

2,750 85,02

3,367 86,23

4,530 87,00

Fonte: produção do próprio autor.

A fim de verificar o comportamento do controle em cascata implementado são fei-

tas algumas variações de aumento e redução de carga do conversor enquanto o mesmo

operava com potência de saída de 4,530 kW. A Figura 118 e a Figura 119 mostram o com-

portamento da tensão de saída e das correntes de entrada do retificador 12 pulsos para a

redução de 50% da carga e para a retomada da carga inicial de 4,530 kW, respectivamente.

Para ambos os casos o controlador se mostrou eficaz, retomando os valores de referência

rapidamente e com valores de sobretensão e subtensão aceitáveis para a intensidade do

degrau de carga aplicado. Para a redução dos valores de pico e afundamento da tensão

de saída deve-se elevar o valor da capacitância de saída, uma vez que o controlador não

pode ter uma banda passante mais elevada para não prejudicar as correntes senoidais no

primário do retificador.
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Figura 118: Tensão de saída (Canal 4) e correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐 (Canal 1, Canal 2 e Canal 3, respecti-
vamente) para retirada de 50% da carga

Fonte: produção do próprio autor.

Figura 119: Tensão de saída (Canal 4) e correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐 (Canal 1, Canal 2 e Canal 3, respecti-
vamente) para a retomada da carga inicial equivalente a 4,530 𝑘𝑊

Fonte: produção do próprio autor.
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Em relação ao controle da tensão diferencial dos capacitores que formam o barra-

mento de entrada do conversor, a Figura 120 mostra as tensões do capacitor superior e

do capacitor inferior estabilizadas e dividindo a tensão total aplicada na entrada de forma

praticamente igual. As medições são feitas com um osciloscópio não isolado, logo a medi-

ção da tensão do capacitor inferior é feita do menor potencial elétrico para o maior, que é o

ponto médio do barramento e também a referência utilizada para a medição da tensão no

capacitor superior.

Figura 120: Tensão nos capacitores superior (Canal 1) e inferior (Canal 2) que formam o barramento
de entrada do conversor TL-NPC DC-DC CFMR

Fonte: produção do próprio autor.

A Figura 121 mostra as ondulações nas tensões dos capacitores do barramento

de entrada do conversor após a aplicação de um filtro de rejeição de ruídos colocado

através do osciloscópio onde a medição é realizada. Além disso, a forma de onda é visua-

lizada através do acoplamento CA do mesmo. Percebe-se que a ondulação de tensão na

frequência mais alta ficou em torno de 1,5 V a 2 V, o que era esperado, já que a capaci-

tância equivalente dos capacitores que formam o barramento são praticamente o dobro da

capacitância mínima estipulada analiticamente que forneceriam uma ondulação de 2,75 V.

Ainda é possível perceber que a frequência dessas ondulações é três vezes maior do que a

frequência 𝑓𝑜, como havia sido identificado nas análises teóricas. Além disso, nota-se uma

ondulação em uma frequência de aproximadamente 120 Hz que está sendo adicionada

pela fonte utilizada para fornecer a tensão total do barramento de entrada.
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Figura 121: Ondulação da tensão nos capacitores superior (Canal 1) e inferior (Canal 2) que formam
o barramento de entrada do conversor TL-NPC DC-DC CFMR

Fonte: produção do próprio autor.

5.1 Discussões dos resultados

Nesta seção são realizadas análises mais pontuais em relação aos resultados ex-

perimentais obtidos para as correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏, 𝑖𝑐 e 𝑣𝑜, buscando-se maior clareza em relação

a alguns fenômenos encontrados e construindo-se hipóteses sobre as possíveis causas

do aparecimento dos mesmos.

Verifica-se na Figura 109 que, quando o conversor opera em malha fechada, as cor-

rentes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐 sofrem distorções visíveis ao longo do período da frequência fundamental.

Essas distorções acabam se refletindo na tensão de saída do conversor, fazendo com que

a mesma apresente algumas ondulações maiores do que o desejado. Com o intuito de

isolar a causa do problema, experimentalmente verifica-se os seguintes pontos:

∙ as distorções se intensificam consideravelmente quando o conversor opera em malha

fechada;

∙ as distorções aparecem quando o conversor opera apenas com as malhas de cor-

rente (sem a malha de controle da tensão de saída);

∙ as distorções em malha fechada se intensificam a medida em que a tensão de en-

trada do conversor aumenta.

A partir dos pontos listados nota-se que as distorções estão ligadas ao funciona-

mento do conversor em malha fechada. Desta forma, utilizando o software PSIM R○, é feita

a simulação do conversor operando com os mesmos controladores digitais implementados

no DSP para obtenção dos resultados experimentais. Nesta simulação também são adici-
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onados os parâmetros medidos de resistência e indutância que modelam o transformador

12 pulsos.

A Figura 122 apresenta as correntes no primário do retificador 12 pulsos, as tensões

de fase do primário do transformador e as moduladoras geradas pelo controlador digital,

sendo todas essas grandezas resultantes da simulação do conversor. Nota-se que as cor-

rentes apresentam algumas distorções provocadas pela alteração de nível das tensões de

fase do primário do transformador (𝑣𝑎𝑁𝑃 , 𝑣𝑏𝑁𝑃 e 𝑣𝑐𝑁𝑃 ), sendo que essas distorções são

similares àquelas dos resultados experimentais. Outro ponto importante a ser verificado é

o formato aproximadamente senoidal das moduladoras, indicando que os controladores de

corrente operam basicamente para controlar o componente fundamental em 400 Hz e que

os mesmos atuam sutilmente na compensação das perturbações geradas pelas variações

bruscas das tensões do primário do transformador. Porém, apesar de sutil, a atuação do

controlador em relação às variações bruscas de tensão aumenta levemente a distorção

harmônica das correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐.

Figura 122: Correntes no primário do transformador, tensões de fase do primário do transformador
e moduladoras obtidas através de simulação

Fonte: produção do próprio autor.

Para verificar o comportamento dos controladores de corrente em relação às pertur-

bações impostas pelas tensões do primário do transformador retoma-se a modelagem da
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planta de corrente nos indutores em função da razão cíclica. Analisando o circuito reapre-

sentado na Figura 123 obtém-se a equação 5.1, que é uma equação diferencial matricial

que descreve o comportamento da corrente nas indutâncias totais presentes (incluindo as

indutâncias de dispersão do transformador) nas três fases.

Figura 123: Circuito simplificado utilizado para obtenção do modelo da corrente nos indutores em
função da razão cíclica

o N

- vao +

- vbo +

- vco +

+ vaNP -

+ vbNP -

+ vcNP -

La ra

Lb rb

Lc rc

a

b

c

Fonte: produção do próprio autor.

−𝐸

2
𝑑𝑎𝑏𝑐(𝑡) + 𝑟𝑖𝑎𝑏𝑐(𝑡) + 𝐿

𝑑𝑖𝑎𝑏𝑐(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝑣𝑎𝑏𝑐𝑁𝑃 (𝑡) = 0 (5.1)

Aplicando a transformada de Park na equação 5.1 e rearranjando as equações re-

sultantes (após a transformação das mesmas para o domínio da frequência pela transfor-

mada de Laplace) chega-se aos modelos das correntes dos indutores em coordenadas

dq0 apresentados na equação 5.2 e na equação 5.3.

𝑖𝑑(𝑠) =
𝐸
2
𝑑𝑑(𝑠) − 𝐿𝜔𝑜𝑖𝑞(𝑠) − 𝑣𝑑𝑁𝑃 (𝑠)

𝑠𝐿 + 𝑟
(5.2)

𝑖𝑞(𝑠) =
𝐸
2
𝑑𝑞(𝑠) + 𝐿𝜔𝑜𝑖𝑑(𝑠) − 𝑣𝑞𝑁𝑃 (𝑠)

𝑠𝐿 + 𝑟
(5.3)

A partir da equação 5.2 e da equação 5.3 é possível obter o diagrama de blocos

das malhas de controle das correntes dos indutores incluindo as perturbações provocadas

pelas tensões do primário do transformador. A Figura 124 apresenta o diagrama de blocos

referente ao controle da corrente 𝑖𝑑 destacando os distúrbios em questão.

Analisando o diagrama de blocos é possível obter a função de transferência que

relaciona a corrente 𝑖𝑑 pela perturbação 𝑣𝑑𝑁𝑃 , considerando que a referência 𝑖𝑑_𝑟𝑒𝑓 e a

perturbação gerada por 𝑖𝑞 são nulas. Essa função de transferência, obtida no plano 𝑤
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Figura 124: Diagrama de blocos referente ao controle da corrente 𝑖𝑑 considerando a perturbação
de 𝑣𝑑𝑁𝑃
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Fonte: produção do próprio autor.

devido à natureza digital do controle, é apresentada na equação 5.4. Uma equação igual

pode ser obtida para relacionar 𝑖𝑞 e 𝑣𝑞𝑁𝑃 .

𝑣𝑑𝑁𝑃 (𝑤)

𝑖𝑑(𝑤)
=

𝑣𝑞𝑁𝑃 (𝑤)

𝑖𝑞(𝑤)
= − 𝐺(𝑤)

1 + 𝐸𝐶𝑖𝑑(𝑤)𝐺𝑃𝑊𝑀 (𝑤)𝐺(𝑤)𝐺𝑎𝑎(𝑤)𝐾𝑖𝑠𝑒𝑛𝑠𝑒𝐾𝐴𝐷

2

(5.4)

Considerando os modelos, os ganhos e os controladores de corrente utilizados no

projeto, obtém-se o diagrama de Bode, apresentado na Figura 125, da função de trans-

ferência mostrada na equação 5.4. Analisando esta figura é possível notar que a malha

de controle apresenta uma capacidade de rejeição de ruídos menor para componentes

harmônicos de maior ordem que compõem a forma de onda de 𝑣𝑑𝑁𝑃 e 𝑣𝑞𝑁𝑃 .

Analisando o espectro harmônico de 𝑣𝑑𝑁𝑃 e 𝑣𝑞𝑁𝑃 , obtidos através da simulação

do conversor operando em malha fechada e apresentados na Figura 126, percebe-se que

ambas as tensões apresentam componentes harmônicos com frequências onde a atenu-

ação por parte das malhas de controle não é muito elevada, permitindo que as variações

bruscas de níveis de tensão de fase presentes no primário do transformador provoquem

distorções visíveis nas correntes dos indutores.

Conclui-se que uma das hipóteses para a causa das distorções nas correntes dos

indutores é a baixa atenuação, por parte das malhas de controle de corrente, de alguns

componentes harmônicos presentes nas tensões de fase do primário do transformador,

sendo que essas tensões perturbam as correntes circulantes pelos indutores. Aliado a isso,

considera-se também a hipótese de que haja um acoplamento entre o circuito de potência

e o de controle que ajuda a aumentar as distorções, já que é verificado experimentalmente

que o aumento da tensão do barramento de entrada também prejudica o formato das

correntes 𝑖𝑎, 𝑖𝑏 e 𝑖𝑐.
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Figura 125: Diagrama de Bode da função de transferência 𝑣𝑑𝑁𝑃 (𝑤)/𝑖𝑑𝑤 e 𝑣𝑞𝑁𝑃 (𝑤)/𝑖𝑞𝑤
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Figura 126: Espectro harmônico das tensões 𝑣𝑑𝑁𝑃 e 𝑣𝑞𝑁𝑃
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5.2 Conclusões do capítulo

Neste capítulo são apresentados os resultados experimentais obtidos a partir da

implementação da topologia de conversor TL-NPC DC-DC CFMR para uma potência de

saída equivalente a aproximadamente 90,6% da nominal, onde os resultados experimentais

obtidos apresentaram coerência com as equações e formas de onda analíticas obtidas para

o conversor TL-NPC DC-DC CFMR.

Através do funcionamento do inversor NPC junto aos indutores conectados em cada

uma das fases foi possível garantir uma forma de onda aproximadamente senoidal para as

correntes de entrada do retificador 12 pulsos, gerando tensões multiníveis com poucas

derivadas nos enrolamentos do transformador, o que é uma característica importante para

conversores que trabalham com tensões da ordem de quilovolts, já que reduz os esforços

sobre a isolação dos enrolamentos e diminui a circulação de correntes pelas capacitâncias

parasitas dos mesmos.

Confirmou-se que a imposição de correntes senoidais na entrada do retificador 12

pulsos produz correntes nos secundários cujas composições harmônicas são formadas

pelos componentes que se cancelam no primário devido à defasagem existente no trans-

formador.

Através dos resultados obtidos constatou-se que o conversor TL-NPC DC-DC CFMR

permite o uso de baixas capacitâncias, tanto de entrada quanto de saída, para atender re-

quisitos de ondulação de tensão. Em aplicações práticas, as capacitâncias intrínsecas dos

longos cabos de média tensão podem ajudar consideravelmente a alcançar as ondulações

de tensão determinadas no projeto. No entanto, deve-se atentar para que as capacitân-

cias muito baixas não prejudiquem a dinâmica do conversor no quesito de perturbações de

cargas ou de tensão de entrada.

A opção por não utilizar capacitâncias conectadas na saída de cada ponte retifica-

dora junto da capacitância acoplada na saída do conversor TL-NPC DC-DC CFMR tem o

propósito de manter as características de funcionamento do retificador 12 pulsos alimen-

tado em corrente. No entanto, isso faz com que circuitos de auxílio à comutação sejam

necessários para garantir que não haja sobretensões e oscilações prejudiciais à operação

do conversor.

Constatou-se também que o rendimento da estrutura para a potência de saída uti-

lizada ficou um pouco abaixo do valor definido inicialmente nas especificações do projeto.

Isso faz com que, para um índice de modulação 𝑚𝑎 = 0,85, a tensão de saída do conversor

fique um pouco mais baixa do que o desejado, o que foi corrigido com a atuação do con-

trolador. Acredita-se que esse menor rendimento seja resultado das perdas nos núcleos

dos elementos magnéticos, já que estes são feitos de ferro silício e foram projetados para

funcionar em 400 𝐻𝑧, no entanto há um incidência considerável de derivadas de tensão na
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frequência de chaveamento do inversor principalmente sobre os indutores, o que tende a

elevar as perdas na estrutura magnética desses elementos.
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6 CONCLUSÃO GERAL

Este trabalho apresenta o estudo de um conversor CC-CC multinível multipulsos

unidirecional e isolado em média frequência destinado a aplicações onde a transmissão

ou distribuição de energia em corrente contínua se mostra energética e economicamente

viável sem que haja a necessidade do retorno de potência da carga para a fonte.

A estrutura estudada consiste em um estágio inversor do tipo NPC três níveis tri-

fásico acoplado a um retificador 12 pulsos com saída série através de indutâncias que

ajudam, junto com o controle do inversor, a garantir correntes com formato aproximada-

mente senoidal na entrada da estrutura retificadora. Esse acoplamento entre as estruturas

inversora e retificadora é feita a três fios.

A utilização da estrutura NPC três níveis trifásica proporciona ao conversor TL-NPC

DC-DC CFMR um estágio de entrada cujo funcionamento é bem conhecido na literatura

e que tem como principais vantagens a aplicação de metade da tensão do barramento

de entrada no bloqueio dos seus semicondutores e uma simplicidade estrutural interes-

sante quando comparada com outras topologias de inversores três níveis trifásicos. Como

desvantagens há a necessidade do controle da tensão diferencial do seu barramento de

entrada, que é dividido, e o desequilíbrio de perdas existentes entre os semicondutores de

um mesmo braço.

Foi realizada uma análise aprofundada do retificador 12 pulsos com saída série ali-

mentado com fontes de correntes senoidais. Desse estudo pôde-se obter equações que

modelam o funcionamento estático dessa estrutura e é possível concluir que a mesma

apresenta potencial no sentido de reduzir perdas nos enrolamentos do transformador,

quando comparada com o retificador 12 pulsos alimentado em tensão. Além disso, quando

o retificador 12 pulsos alimentado em corrente é acoplado a um inversor modulado por

largura de pulso, verifica-se a redução do estresse de tensão nas isolações do transforma-

dor devido à limitação de quantidade e de amplitude do 𝑑𝑣/𝑑𝑡. Isso resulta na atenuação

dos efeitos danosos provocados pela existência das capacitâncias parasitas presentes no

elemento magnético.

A análise do conversor TL-NPC DC-DC CFMR como um todo, onde existe a junção

do funcionamento das estruturas inversora e retificadora, permitiu a obtenção de modelos

matemáticos capazes de definir de maneira satisfatória tanto o comportamento estático

quanto o dinâmico da topologia. Desta forma, a metodologia de projeto criada e utilizada se

mostrou válida através dos resultados práticos obtidos, sendo que as diferenças de valores

estáticos encontradas nos resultados experimentais quando o conversor foi operado em

malha aberta são provocadas pelo rendimento um pouco mais baixo do que o esperado.
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A estrutura do controle digital em cascata, onde é imposto comportamento na ten-

são de saída, nas correntes de entrada do retificador 12 pulsos (utilizando transformada

dq0) e na tensão diferencial do barramento de entrada, criada a partir dos modelos dinâ-

micos do conversor TL-NPC DC-DC CFMR obtidos e validados no trabalho, mostrou um

comportamento satisfatório, sendo que foi possível manter o conversor funcionando com

os valores de referência definidos tanto para condições estáticas quanto para variação de

até 50% de carga, onde valores de sobretensão e subtensão transitórias aceitáveis foram

obtidas mesmo com a baixa capacitância do filtro de saída do conversor.

Apesar do comportamento satisfatório dos controladores digitais implementados,

verificou-se na prática algumas perturbações nas correntes de entrada do retificador 12

pulsos quando o conversor operou em malha fechada, sendo que a fonte dessas pertur-

bações não foi identificada até o momento. Além disso, é necessário verificar com maior

minuciosidade a estratégia de desacoplamento entre as malhas 𝑑𝑞, que não foi implemen-

tada para obtenção dos resultados experimentais.

Em relação às ondulações de tensão tanto nos capacitores de entrada quanto na

saída do conversor, verificou-se experimentalmente que a estrutura não demanda valores

altos de capacitância para atingir níveis de ondulação satisfatórios, o que também é vanta-

joso em condições de curto-circuito nesses pontos do conversor, já que essa característica

reduz a energia acumulada nesses capacitores. No entanto, as baixas capacitâncias ten-

dem a ser prejudiciais no sentido de manter por menor tempo energia para a carga durante

períodos de possível intermitência da fonte de entrada e também no sentido de exigir maior

atuação dos controladores para reduzir sobretensão e subtensão transitórias causadas por

perturbações de carga.

De maneira geral, os resultados experimentais validaram satisfatoriamente a me-

todologia de projeto utilizada para definir os componentes do conversor TL-NPC DC-DC

CFMR e também confirmaram algumas características importantes da estrutura como as

baixas variações de tensão sobre os enrolamentos do transformador, a possibilidade do

uso de baixas capacitâncias nos barramentos de entrada e saída para manter níveis acei-

táveis de ondulação de tensão, a capacidade dos controladores e dos indutores de manter

correntes aproximadamente senoidais na entrada do retificador 12 pulsos e o funciona-

mento da estratégia de controle em cascata utilizando a transformada dq0.

Considerando aplicações reais, onde potências da ordem de centenas de quilowatts

a unidades de megawatts podem ser exigidas, utilizando tensões de entrada e saída da

ordem de dezenas de quilovolts, o conversor TL-NPC DC-DC CFMR pode ter sua topologia

retificadora expandida para um maior número de pulsos para reduzir os esforços de tensão

sobre os diodos das pontes retificadoras e diminuir ainda mais o conteúdo harmônico das

correntes no primário do transformador defasador.



211

Ainda dentro do contexto de aplicações reais para o conversor TL-NPC DC-DC

CFMR, verifica-se a tendência de que em um futuro próximo a tecnologia de IGBT’s e

MOSFET’s baseados em SiC tenha um custo mais reduzido e sua aplicação se torne mais

viável economicamente. Isso eleva a competitividade do TL-NPC DC-DC CFMR dentro

do nicho de aplicações considerada neste trabalho. Além disso, deve-se considerar a uti-

lização de elementos magnéticos projetados de forma mais direcionada para o TL-NPC

DC-DC CFMR, com núcleos formados por materiais mais adequados para operar com ten-

sões não senoidais na faixa de frequências de 200 Hz a 2 kHz, a fim de elevar o rendimento

do conversor.

Como trabalhos futuros os seguintes tópicos são sugeridos:

∙ Implementação das malhas de desacoplamento do controlador em coordenadas dq0

e verificação das possíveis melhoras que as mesmas podem trazer à resposta do

controle das correntes de entrada do retificador 12 pulsos;

∙ com o objetivo reduzir a distorção harmônica de entrada do retificador 12 pulsos, fa-

zer a análise de uma malha feedforward para compensar as perturbações que essas

correntes sofrem devido às tensões multiníveis presentes nas fases do primário do

transformador;

∙ Alterar a estrutura NPC para um ANPC três níveis trifásico com o intuito de melhorar

a distribuição de perdas nos semicondutores do inversor.
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APÊNDICE A – TABELAS RESUMO

Tabela 17: Resumo das correntes e tensões no primário do transformador e na saída do retificador
12 pulsos alimentado em corrente para os dois intervalos considerados

Enrolamento Grandeza
Intervalos

−𝜋
12

≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋
12

−𝜋
12

≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋
12

−𝜋
12

≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋
12

𝜋
12

≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋
4

𝜋
12

≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋
4

𝜋
12

≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋
4

Primário

𝑖𝑎 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡) 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡)

𝑖𝑏 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘) 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡− 120∘)

𝑖𝑐 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘) 𝐼𝑝𝑠𝑒𝑛(𝜔𝑜𝑡 + 120∘)

𝑣𝑎𝑁𝑃 0
√
3𝑣𝑜𝑛12

3(2+
√
3)

= 𝑣𝑜𝑛13

2+
√
3

𝑣𝑏𝑁𝑃
−𝑣𝑜𝑛12

2+
√
3

= −
√
3𝑣𝑜𝑛13

2+
√
3

2
√
3𝑣𝑜𝑛12

3(2+
√
3)

=2𝑣𝑜𝑛13

2+
√
3

𝑣𝑐𝑁𝑃
𝑣𝑜𝑛12

2+
√
3

=
√
3𝑣𝑜𝑛13

2+
√
3

√
3𝑣𝑜𝑛12

3(2+
√
3)

= 𝑣𝑜𝑛13

2+
√
3

𝑣𝑎𝑏𝑃
𝑣𝑜𝑛12

2+
√
3

=
√
3𝑣𝑜𝑛13

2+
√
3

√
3𝑣𝑜𝑛12

2+
√
3

=3𝑣𝑜𝑛13

2+
√
3

𝑣𝑏𝑐𝑃
−2𝑣𝑜𝑛12

2+
√
3

=−2
√
3𝑣𝑜𝑛13

2+
√
3

−
√
3𝑣𝑜𝑛12

2+
√
3

=−3𝑣𝑜𝑛13

2+
√
3

𝑣𝑐𝑎𝑃
𝑣𝑜𝑛12

2+
√
3

=
√
3𝑣𝑜𝑛13

2+
√
3

0

-

𝑖𝑜
(𝑖𝑐−𝑖𝑏)𝑛12

2+
√
3

=
√
3(𝑖𝑐−𝑖𝑏)𝑛13

2+
√
3

−
√
3𝑖𝑏𝑛12

2+
√
3

= −3𝑖𝑏𝑛13

2+
√
3

𝑣𝑜𝑌
2𝑣𝑜

2+
√
3

√
3𝑣𝑜

2+
√
3

𝑣𝑜Δ
√
3𝑣𝑜

2+
√
3

2𝑣𝑜
2+

√
3

Fonte: produção do próprio autor
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Tabela 18: Resumo das correntes e tensões no secundário em Y e no secundário em ∆ do trans-
formador do retificador 12 pulsos alimentado em corrente para os dois intervalos considerados

Enrolamento Grandeza
Intervalos

−𝜋
12

≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋
12

−𝜋
12

≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋
12

−𝜋
12

≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋
12

𝜋
12

≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋
4

𝜋
12

≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋
4

𝜋
12

≤ 𝜔𝑜𝑡 ≤ 𝜋
4

Secundário Y

𝑖𝑎𝑌 0 𝑖𝑎𝑛12 −
√
3𝑖𝑜
3

𝑖𝑏𝑌 −𝑖𝑜 −𝑖𝑜

𝑖𝑐𝑌 𝑖𝑜 𝑖𝑐𝑛12 −
√
3𝑖𝑜
3

𝑣𝑎𝑛𝑌 0
√
3𝑣𝑜

3(2+
√
3)

𝑣𝑏𝑛𝑌
−𝑣𝑜
2+

√
3

−2
√
3𝑣𝑜

3(2+
√
3)

𝑣𝑐𝑛𝑌
𝑣𝑜

2+
√
3

√
3𝑣𝑜

3(2+
√
3)

𝑣𝑎𝑏𝑌
𝑣𝑜

2+
√
3

√
3𝑣𝑜

2+
√
3

𝑣𝑏𝑐𝑌
−2𝑣𝑜
2+

√
3

−
√
3𝑣𝑜

2+
√
3

𝑣𝑐𝑎𝑌
𝑣𝑜

2+
√
3

0

Secundário ∆

𝑖𝑎𝑓Δ 𝑖𝑎𝑛13
𝑖𝑜
3

𝑖𝑏𝑓Δ 𝑖𝑏𝑛13 +
√
3𝑖𝑜
3

−2𝑖𝑜
3

𝑖𝑐𝑓Δ 𝑖𝑐𝑛13 −
√
3𝑖𝑜
3

𝑖𝑜
3

𝑖𝑎Δ (𝑖𝑎 − 𝑖𝑐)𝑛13 +
√
3𝑖𝑜
3

0

𝑖𝑏Δ (𝑖𝑏 − 𝑖𝑎)𝑛13 +
√
3𝑖𝑜
3

−𝑖𝑜

𝑖𝑐Δ 𝑖𝑜 𝑖𝑜

𝑣𝑎𝑏Δ 0 𝑣𝑜
2+

√
3

𝑣𝑏𝑐Δ
−𝑣𝑜
2+

√
3

−2𝑣𝑜
2+

√
3

𝑣𝑐𝑎Δ
𝑣𝑜

2+
√
3

𝑣𝑜
2+

√
3

Fonte: produção do próprio autor
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Tabela 19: Resumo das características obtidas através do ensaio do transformador 12 pulsos

Parâmetro Valor

Indutância magnetizante da fase a 50,5 mH

Indutância magnetizante da fase b 107,5 mH

Indutância magnetizante da fase c 51,2 mH

Indutância de dispersão da fase a no primário 246,91 𝜇H

Indutância de dispersão da fase b no primário 194,44 𝜇H

Indutância de dispersão da fase c no primário 216,05 𝜇H

Indutância de dispersão por fase no secundário em Y 8,70 𝜇H

Indutância de dispersão por fase no secundário em ∆ 45,20 𝜇H

Resistência do enrolamento da fase a no primário 172,84 mΩ

Resistência do enrolamento da fase b no primário 191,36 mΩ

Resistência do enrolamento da fase c no primário 94,44 mΩ

Resistência dos enrolamentos do secundário Y 6,80 mΩ

Resistência dos enrolamentos do secundário ∆ 35,60 mΩ

Fonte: produção do próprio autor.
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APÊNDICE B – CIRCUITO UTILIZADO NA SIMULAÇÃO DO

CONVERSOR TL-NPC DC-DC CFMR

Figura 127: Circuito utilizado na simulação do conversor TL-NPC DC-DC CFMR

Fonte: produção do próprio autor.
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