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RESUMO

Neste trabalho sfo apresentadas técnicas para determinar as respostas de regime

permanente de conversores de poténeia. Para isto, sdo utilizadas técnicas transitdrias
onde se espera o decaimento itransitorio até se atingir o regime permanente bem como
técnicas que aceleram a convergéncia. Em relagdo a estas Ultimas, duas sdo analisadas
neste trabalho. Na primeira, matrizes de admitidncia harménica dos elementos do
circuito sfio utilizadas nos calculos necessarios para obter as respostas de regime
permanente. Esta técnica € baseada no método do balango de harmdnicos. A outra
téenica de regime permanente analisada é inédita. Ela € baseada na definicfio de uma
matriz derivada de simples aplicagio ¢ permite que a solucfio convirja rapidamente.
Para validagBo das técnicas, simulagdes de conversores de vérias topologias sfo
apresentadas, inclusive conversores com comutagdio suave que sfo circuitos com

estrutura mais complexa em relacio as suas versoes em PIWM.




ABSTRACT

In this work digial simulations are performed to analyse the steady-state
response of power converters. Transient techniques as well as methods for accelerating
the convergence to the steady state are used. In order to accomplish the latter task, two
approaches are investigated. In the first one, harmonic admittance matrices from the
power electronic circuits are used to obtain the steady state responses. This technique 1s
based on the balance harmonic method. The second one is also employed for simulating
directly the steady staie and it is considered a novel technique, based on the definition of
a differentiation matrix, It is simple to apply and is rapidly-convergent. The responses
of several circuits, some of them with feedback control and sofi-switching, are
presented. They are compared with the responses obtained with the technique used in

the Electromagnetic Transients Programs (EMTP).
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Capitulo 1

INTRODUCAQO

O interesse em compreender os eircuitos nfo-lineares nfo ¢ de hoje; hé décadas
vem surgindo métodos voltados para este fim. Evidentemente, esses métodos foram de
certa forma, influenciados pelos recursos para implementagfio disponiveis na €poca de
suas concepcdes. Assim, os primeiros, eram meétodos graficos, ou analiticos bastante
simples [Souza, 1995]. Durante anos foi dado énfase & analise de circuitos néo-lineares
através de simmlagdo empregando-se computadores analdogicos. Com o advento e
difusfo do computador digital, algoritmos elaborados com base em métodos numeéricos
sistematicamente mais sofisticados, puderam ser implementados. Assim, os circuitos
passaram a ser analisados comn mais realismo.

A sohicio periédica em um circuito linear pode ser obtida com aplicagfio da
transformada de Laplace. No entanto, este método nfo pode ser usado para um circuito
ndo-linear. A técnica da forca bruta para este problema inicia o calculo da resposta
transitoria do circuito a partir da estimagfio de um estado e integra sua equagdo de
estado até todo o transitorio desaparecer. Esta téenica apresenta duas limitagdes [Frey &

Norman, 1992}, Primeiro que existe dificuldade em se determinar quando o transitério



termina. E em segundo, se o circuito tem um amortecimento pequeno, sua resposta
transitoria decaird muito lentamente comparada com o periodo da resposta em regime
permanente.

Na anélise da resposta de circuitos ndo-lineares em regime permanente, Aprille e
Trick [1972a, 1972b] publicaram dois trabalhos que sdo bastante referenciados na
Iiterétura. Eles enfrentaram o problema da determinacdo da resposta periddica de um
circtito ndo-linear empregando um esquema de Newton-Raphson, ou seja, o regime
permanente € conseguido quando a diferenga entre o estado em um determinado instante
€ 0 outro apos um periocdo é zero. Neste método, dx /dt =h(x.t) com h(x, 1)
periédica em ¢ e de perfodo 7, deve ser solucionada. Para isso, estima-se o estado inicial

Xx,, € integrando desde este estado inictal x, sobre o intervale [0,7], obtém-se o

estado x no instante 7. Desse modo, tem-se o vetor de discrepincia entre o vetor de

estado inicial e o vetor de estado apés um periodo completo £ = x(T)— x,. O método

de Newton-Raphson ¢ aplicado para zerar o vetor de discrepincia.

Um outro método conhecido para determinar as respostas de regime permanente
de circuitos nfo-lineares ¢ 0 método do balanco de harmdnicos. Neste método [Semlyen
& Rajakovic, 1989), cada varidvel de estado € representada por uma série de Fourier. A
solucdo presumida ¢ substituida na equacfio diferencial do circuito. O sistema de
equacdes algébricas é formado correspondendo adequadamente os parametros dos dois
_lados da igualdade. Este sisterna deve ser resolvido para se determinarem as amplitudes
e as fases dos harmdnicos. No Capitulo I, uma técnica de andlise em regime
permanente ¢ mostrada e posteriormente testada em alguns circuitos. Sua
fundamentacdo ¢ baseada na técnica do balango de harmdnicos.

Uma técnica de simulacBo digital para determipar dirctamente o regime

permanente de circuitos nfo-lincares no tempo foi descrito por Trindade {2001]. Uma



fonie de tensdo vy € colocada em paralelo ao elemento nfio-linear do circuito. Um
algoritmo iterativo ¢ aplicado para corrigir a forma de onda de tensdio vy até que o
residuo de corrente periddico & p por ela seja nulo ou menor que uma certa tolerancia.
Para isso, sio calculadas as correntes periédicas da parte linear iy, e da parte nfo-
linear ipx, ¢ o residuo de corrente Sfip ¢ calculado pela diferenca dessas duas

correntes. Esta técnica foi utilizada para analises no conversor CA-CC.

1.1 Objetivo

O objetivo deste trabalho de dissertac3o é estudar e analisar téenicas para obter
as respostas de regime permanente de conversores de poténcia. O estudo ira contemplar
técnicas de andlise transitoria onde se espera o decaimento transitorio até se atingir o
regime permanente bem como técnicas que aceleram a convergéneia. Para a andlise
transitdria, serdo abordadas desde técnicas mais simples como as que sio baseadas em
valores médios dos estados (S54) até as mais elaboradas como as que s#o utilizadas em
programas do tipo EMTP. Para a analise de regime permanente de forma direta, serdo
discutidas duas técmicas: vma denominada de matriz admitincia que € baseada no
método do balango de harmédnico e que ¢ simples de ser aplicada; e uwma outra
denominada de matriz derivada. Esta ditima ¢ uma técnica nova que também ¢ simples
de ser implementada mesmo para circuites chaveados mais complexos, como € o caso

de conversores com comutacio suave.

1.2 Organizacgio do texto

Na segtiéncia, o restante do texto esta assim organizado:



No Capitulo 11 sfo descritas algumas téenicas transitorias que sfo utilizadas para
determinar a resposta em regime permanente de conversores de poténcia.

No Capitulo IH uma técnica denominada de matriz admitincia é descrita e
alguns exemplos sfo feitos para analise de resultados.

No Capitulo 1V sfo realizadas simulagdes no tempo de conversores de poténcia
em regime permanente, utilizando uma téenica nova para tal finalidade, denominada de
matriz dertvada.

ConclusSes ¢ propostas para trabalhos futuros sio apresentadas no Capitulo V,
finalizando o texto com as referéncias bibliograficas.

Nio se encontrou na literatura de que a abordagem realizada no Capitulo IV
tenha sido feita antes. Uma divulgagico de maior alcance deste trabalho, compreende os
artigos publicados por Naidu et al [1999], Naidu & Lima [2002], Naidu & Lasseter

[2003}, Naidu & Ferpandes [2003].



Capitulo 11

ANALISE EM REGIME TRANSITORIO

2.1 Introducio

A realizacio de simulacfo digital das respostas de conversores de poténcia € de
grande importancia para proceder em correto dimensionamento de seus componentes e
¢ cada dia mais utilizado por projetistas para verificar seu funcionamento. No projeto
dos conversores, ¢ necessario verificar tanto a resposta transitéria quanto a resposta em
regime permanente. Uma maneira de se obter a resposta em regime permanente é por
meio de simulac¢do da resposta transitéria, como sera visto neste capitulo. Estes métodos
séo denominados de forca bruta,

Considere a equacéo diferencial ndo-linear:

gdi = G(x, 1), 2.1

sendo x a varidvel de estado e G uma funcfio periddica em 7 de periodo 7, continua em
{, e x tem primeira derivada parcial com relagdio a f continua para todo X e —o <f < 0.
Em regime permanente, a solucio periddica deve satisfazer as condigBes de contorno:

x, =x(7T), (2.2)



x(T,x,)= jG(x, D) dr+x,, (2.3)

sendo 7 o periodo do sinal de entrada e x, = x{0). A solugdo dessa equacdio pode ser

encontrada aplicando o algoritmo de integracdo do ponto fixo:

(i+DT
xH o X[+ DT = J'G(x,r) drvxd  i=01.2,. (2.4)
0

Essa mtegracfio deve ser repetida até que:
i+l

x;-xil<e, (2.5)

sendo & wm nimero positivo arbitrariamente pequeno.

As equagdes (2.4) e (2.5) mostram que integrando-se a equagdo (2.1) por um
numero de periodos suficiente para que a resposta transitéria se torne desprezivel,
chega-se a resposta de regime permanente. Isso € justamente o método da for¢a bruta.

Em principio, a solugfio periédica de qualquer circuito poderia ser determinada
integrando-se suas equacbes em passos de tempo sucessivos até que o transitorio se
extinguisse, Contudo, para circuitos com constante de tempo elevada comparada com o
periodo de tempo, pode ser necessério a integragfio de até centenas de periodos para que

a resposta transitéria se extinga, o que tornaria o método computacionalmente invidvel.

2.2 Ferramentas de simula¢io

Duas ferramentas de simulacio de circuitos, SPICE e EMTP, sio disponiveis
comercialmente e sdo largamente utilizadas. Como a técnica dos programas do tipo
EMTP sera a utilizada para comparar as respostas obtidas dos circuitos, uma breve

descri¢o a respeito desta ferramenta serd feita a seguir.



O EMTP foi originalmente desenvolvido na Bownneville Power Administration
em Portland, Oregon para andlise de transitérios cletromagnéticos em sistemas de
poténcia. O EMTP utiliza modelos para os elementos dinimicos baseados na regra de
miegracdo trapezoidal. As equagles sdo construidas pelo uso da andlise nodal e
resolvidas com a utilizagdo de matrizes esparsas [Dommel & Meyer, 1974]. O passo de
tempe da integragio ¢ especificado pelo usudrio, ¢ ¢ mantido constante durante a
simulacdo, Diferente do SPICE, onde as chaves sfic modeladas por resistores ndo-
lineares, as chaves no EAMTP representam um circuito aberto quando blogqueada ¢ um
curto-circuito quande disparada [Mohan et al, 1994]. O EMTP passou a ser utilizado na
lsimula(;z’ia de conversores eletrdnicos de poténcia com o advento do TACS (Transient
Analysis of Control Systems) [Dube & Dommel, 1977].

Existem vérias razbes para a popularidade do EMTP. Dentre elas, pode-se citar
que foi um padriio na indlstria no que diz respeito & modelagem de sistemas de
poténcia, durante décadas com varios grupos de usparios [Mohan et al, 1994]. A
disponibilidade de dicdos, tiristores e modelos de chaves em combinag¢iio com
controladores de facil utilizacfo fizeram do EMTP uma ferramenta poderosa.

[ importante observar que em nenhuma ferramenta de simulacio disponivel
comercialmente como as acima citadas, dispdem de técnicas que analisem o regime

permanente de forma direta.

2,3 Calculo das respostas de conversores no dominio do tempo

As fontes de alimentaglo ditas chaveadas sdo destinadas a alimentagfio de
circuitos eletrdnicos que realizam as mais diversas fungbes e sdo largamente
empregadas na alimentacio de computadores, equipamentos para telecomunicagdes,

equipamentos médicos, aparethos eletrodomésticos e varios outros equipamentos de uso



residencial, comercial e industrial. O conversor CC-CC ¢ a principal parte de uma fonte
chaveada. Nos subitens que seguem, sfio mostradas técnicas que alcancam o regime
permanente através da resposta transitdria para estes conversores. As técnicas de média
em espago de estados que resultam em um modelo linear do estagio de poténcia do
conversor foram idealizados por Middlebrook e Cik [1976] na California Institute of

Technology.

2:.3.1 Média em equacoes de espaco de estados (554)

Qs conversores CC-CC PWM convencionais podem ser modelados em um
periodo de comutacgio com diferentes topologias de circuitos, cada um correspondendo
a um rflodo de operagio. O comportamento dindmico destes circuitos pode ser
formulado por equacles de estado. A técnica que calcula a média das respectivas
‘varigveis de estado, denominada SS4 (State Space Averaging) é a mais utilizada dentre
as abordagens de médias {Xu & Lee, 1998; Mohan et al, 1995]. Duas consideragdes
devem ser aplicadas a esta técnica [Xu & Ren, 1997]:

(1) A freqiiéncia de comutacfio deve ser muito maior do que a maior freqiiéncia
natural dos conversores em cada modo de operagio;

(2) As varidveis de entrada para o conversor em cada modo de operacfio devem
ser invariantes no tempo, quando comparadas ao periodo de comutagio.

Os conversores basicos buck, boost, flyback e seus derivados (tais como
Jforward, push-pull) sdo conversores que apresentam dois modos de operacfio por
periodo quando a corrente do indutor estd em modo continuo, ou seja, o sistema comuta
entre dois sistemas lineares sob controle do ciclo de trabalho [Middlebrook, 1988].

Em cada uma das duas posi¢des da chave, o sistema € linear e as equagdes de

espago de estados podem ser escritas de maneira usual. As variaveis de estado s&o as



correntes indutivas e as tensBes capacitivas. Em notagfo matricial, os dois conjuntos de
equacOes de espago de estados sdo:

x=Ax+Bu (2.6)
x=A,x+B,u, (2.7

sendo x o vetor de varidveis de estado, # o vetor de fontes independentes e 4, B, e

A,. B, sdo as resﬁectivas matrizes do sistema em cada uma das duas redes chaveadas.
A principal caracteristica desta técnica ¢ a substitui¢o dos dois conjuntos de
equacdes de estado por uma Gnica equacdo equivalente
X=Ax+ Bu, (2.8)
na qual as matrizes equivalentes 4 ¢ B sdo médias das matrizes reais que
alternativamente descreve o sistema chaveado. O sistema descrito por A4, B, dura uma
fragdo d do periodo de comutacfio, e a fracdio de tempo restante (1—d) ¢ descrita por

A,, B, . Portanto, as matrizes equivalentes sdo definidas por:

A= dA, +(1-d)A, (2.9)
B=dB, +(1-d)B,. (2.10)

A equacdo equivalente € caracterizada pelas matrizes 4, B, As formas de onda

sio obtidas por meio de simulagdes numéricas.

Como exemplo inicial para a técnica anteriormente formulada, um conversor
CC-CC PWM sera submetido a avaliagio.

Considere o conversor forward mostrado na Figura 2.1.

Figura 2.1 - Conversor forward.




Tabela 2.1 — Pardmetros do conversor forward.

Parﬁmetro Valo.r
gV
om0
L ~ 5uH _
e 10mQ
C 2000pF
. 200mQ
‘ £ . 200 kHz

Este conversor funciona em medo continuo de condugiio com freqiiéncia de
comutagdo de 200 kHz com ciclo de trabalho de 50 %. Tal funcionamento pode ser
dividido em dois estagios. Um deles € quando a chave de poténcia § estd conduzindo, ¢
o segundo quando a chave esta bloqueada. Deve-se observar que a corrente no indutor e
a tensfo no capacitor so as variaveis de estado correspondentes as equagbes de estado

que serfio formuladas.

Figura 2.2 - Conversor forward: (a) Chave fechada. (b} Chave aberta,

O circuito da Figura 2.2(a) pode ser formulado da seguinte maneira, utilizando

as leis de Kirchhoff para malhas e nos:
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—Vy+rpx + L + R(x, —Cx,)=0, (2.11)

Para a malha que contém os elementos -, C e R:
Xq +7-CXy ~ R(x; —Cx,)=0. (2.12)
Apds desenvolvimento das eguagbes (2.11) e (2.12), chega-se a seguinte

equagdo para o estado x;:

_rer +rC~R+rLRx R _I_Vd‘ (2.13)

xl = 1 - x2 +
L(#n +R) Lre+R) L

A partir da equagio (2.12), formula-se a equacfo para o estado x,:

R 1

%2 = Y- X5 2.14
2T Cre B Cle R 2.14)
Em notacéio matricial:

_rerptrcR+n R R :

x X =
li.l:|= L(";'l‘R) L(rC1+R) [ lj}-i— L Vd’ (2.15)

*2 —— - Xa 0

Clrc + R) C{re + R)
rerp treR+r R B R 1
sendo A, = L(i"lce +R) L(rcl+R) o B =7

O desenvolvimento da equacfo de estado para o circuito da Figura 2.2(b) é da
mesma forma como foi feito para o da Figura 2.2(a). Pode-se observar que a diferenca ¢
a ndo existéncia da fonte de tensdo, ou seja, V,; =0. Portanto, em notagfo matricial:

A, =4 e B, V;=0.
Analisando o circuito da Figura 2.2(a), pode-se obter a equacéo de saida:

Isolando o termo Cx, da equagfio (2.12) e substituindo na anterior:

i1




v(,:R[x,J—?—JrRxlj. 2.17)

Apds alguns passos, e jd arrumando em notagio matricial:

R
v =| e R (2.18)
ret+R ro+R|x,

sendo (, = Rre R
1= fc+R ?‘C'f'.R )

Com as matrizes dos dois circuitos expressas, pode-se aplicar as equacSes (2.9) e
(2.10).
A=dA, + (1~ d)A,
A=Ad +A - Ad
A=A (2.19)
Para a matriz B :
B=dB, +(/-d)B,
B=Bd +B -B,d
B=8B,. (2.20)
Da mesma forma para a matriz C :
C, =C, = C=C, (2.21)
A andlise no tempo € verificada com a aplicagfio de uma técnica de integragio
sobre a formulagio em espaco de estados. A técnica de integracdo utilizada foi a
trapezoidal. A comparaciio dos resultados ¢ feita com a técnica que ¢ utilizada em
programas do tipo EMTP, referente a circuitos ndo-lineares. Para esta técnica, os
indutores e capacitores sfio substituidos a cada passo de tempo pelo seu equivalente

Norton, consistindo de resisténcias em paralelo a fontes de corrente. A parte linear do

circuito & entfio reduzida a seu equivalente de Thévenin, Em seguida, o método de

12



Newton-Raphson é utilizado para resolver o problema nio-linear. As formas de onda

para os dois estados calculados e para cada técnica esto mostradas nas Figuras 2.3 e

2.4.
10 T ; T

— EMTP
e SSA

)

o

m —

w

=

&

-

0.5 1 15 2

tempo {(ms}

Figura 2.3 - Conversor forward: tensdo de saida.

120 r T

Corrente (A)
g

© 1.5 2

1
tempo {ms}

Fionra ? A - (Cnnverenr fanward corrante no indntar



Apesar de as curvas apresentarem pequenos desvios nos picos, tanto na
Figura 2.3 como na Figura 2.4, os resultados obtidos com a técnica S84 e EMTP séo
bastante proximos. O erro médio quadritico para a tensdo foi de 1,0 % e para a corrente
foi de 3,21 %. Os tempos de simulagfio para ambas as técnicas requerem uma fraco de
segundo.

O erro médie quadratico foi calculado utilizando-se a seguinte expressio:

Emed =1 : (222)

1 N
F;} f&F

\f = Slro-7of

sendo N o ntimero de pontos em um periodo.
De agora em diante, todos os desvios mencionados neste trabalho serfo

calculados por meio da equacio (2.22).

2.3.2 Média genemﬁ73da em equacdes de espacgo de estados (GSSA)

A freqiiéncia natural de um conversor guase-ressonante (JRC) ¢ da mesma
ordem de suva freqiéncia de comutagio, o que significa que a aplicagfio da média na
formulagfio de espago de estados, a mais utilizada para modelar e analisar conversores
CC-CC PWM convencionais [Xu & Lee, 1998], nfio pode ser diretamente aplicada no
modelo e na andlise de tais conversores.

Em 1998, Xu & Lee propuseram uma técnica unificada na formulagdo das
médias, denominada de GSSA. Nesta nova técnica, as suposi¢cdes mencionadas nos
- topicos (1) e (2) da seglo anterior ainda sfio validas. A técnica (GSS4 modela e analisa
conversores CC-CC PWAM convencionais, mas também (RCs e outros conversores

similares.

j4



Considere um conversor chaveado periodicamente, com k diferentes modos de
comutagfio em cada periodo, descrito pela equagio de estado

x ()= A0y x + B; (), i=1,2,...k (2.23)

: d
sendoxeR’, B, e R?, A4, ¢ R"Pe x= 7 x € R

A i-¢sima equaciio de (2.23) € definida no intervalo de tempo &, =[r,;, #,],

-1
sendo i=1,2,...,k e ri“1=10+er, 1,=t; ) +7;. Assume-se que 7, e
=

j=L2,...,k sdo fixos. O tempo inicial ;20 ¢ um tempo fornecido,

k
. . A s x .
T= Z 7, denota o periodo de comutago, e f, = T ¢ a freqiiéncia de comutagdo. f, é
j=1

a maior freqiiéncia natural da matriz de estado A4;. Se a variavel de entrada B, ¢é
limitada e f, >> f, e definindo 7, =d; T, o conversor comutado periodicamente e

formulado por (2.23) pode ser caracterizado pela seguinte equagiio GSS4:

k kL
x ={§d,. A;}x-b%z [B.(A)dA. (2.24)

=1y
A equagio (2,2.4) é a (G554 da equacdo (2.23). Esta nova técnica ¢ mais geral do
que a 854 e pode ser aplicada para modelar e analisar uma variedade de conversores

chaveados com a suposi¢io de f, >> f,. Uma aplicagdo da (G854 € mostrada a seguir:

Considere o conversor buck ZCS quase-ressonante (Figura 2.5):

Figura 2.5 - Converser buck quase-ressonante com comutagiio a corrente nula.
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Tabela 2.2 — Pardmetros do conversor buck quasc-ressonante.

e i Vi
s Ve 20V
L lewl
G, 0,064 g
Lo 02ml
Co . 0,02mF
R w0
""""" 7 . 200kHz

O funcionamento deste conversor ¢ dividido em quatro modos de operagfo {Xu
& Yu, 1989], com as seguintes suposi¢gdes: .I)LO >> L., C,>>C,;2) A freqiiéncia de
comutacio f, ¢ muito maior do que a freqiiéncia natural do filtro passa-baixas [, - C,
€ assim as varidveis de estado v, e i,, podem ser consideradas como constantes em

cada ciclo de comutacio; e 3) Todos os elementos incluindo as chaves semicondutoras
sdo ideais. Os modos de operacio sfo os seguintes:

(I) Estagio de carregamento do indutor, (II) Estagio Ressonante, (III) Estagio de
descarregamento do capacitor, (IV) Estagio de Roda-Livre. Em cada um destes estdgios
existe uma formulagio em equactes de espago de estados para o correspondente circuito

equivalente. Aplicando a équaqﬁo (2.24) para estes estagios, obtém-se a equagio (2.25):

d 1 1
—V, - - 0
dt _ RCO Ce Veo + vg f;; I . , (2'25)
il __1__ 0 iLo 722'{1 i(VgnzLo)
dt Lo Lo o n
sendo,
A v
Hi(Vgite) =240 4y 42— (1~ cosay), (2.26)
Vg Zrzl[,o
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al =21
enl rtlo
1%

&y = §
g

A partir das equagbes (2.25) e (2.26) pode-se calcular as correspondentes

variaveis de estado. A validagfo dos resultados GS54 ¢ feita realizando-se os calculos

no tempo das varidveis de interesse, por meio da técnica que € utilizada pelos programas

do tipo EMTP. Os resultados das simulacdes estdo mostrados nas Figuras 2.6 e 2.7.

15, :
| | — EMTP
= GSS5A |
10+ .
—
a
Q
ugy
h
G
=
5 5
0 7] L s 1 :
0 0.2 04 0.5 0.8

tempo {ms}

Figura 2.6 - Conversor buck quase-ressonante: tensio de saida.
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Corrente {A)
]

0 g2 04 0.6 0.8
tempo {ms}

Figura 2.7 - Conversor buck quase-ressonante: corrente no indutor.

A pequena oscilagdo apresentada na forma de onda de corrente da Figura 2.7 tem
a mesma freqiiéncia do chaveamento. Portanto, ndo se trata de uma oscilagdo numérica
e corresponde a resposta exata. A curva obtida por meio da técnica S84 ndo oscila,

pois é resuitado da média dos estados do circuito.

2.3.3 Fonte de tensio estimada

Uma outra técnica utilizada para simular o regime permanente por meio da
resposta transitéria de circuitos que contém elementos néo-lineares € descrita a seguir
[Naidu et al, 1999]. Esta metodologia é baseada no método de Newton, no dominio do
tempo. Ela também pode ser aplicada na andlise de regime permanente, como sera visto

no capitulo seguinte.

18



Considere o circuito ndo-linear mostrado na Figura 2.8. Nesta técnica, o indutor
¢ o capacitor sdo substituidos pelo seu equivalente Norton a cada passo de tempo,

consistindo de resisténcias e fontes de corrente em paralelo.

R L
AMN—IYIN

l [] elemento

eg(t) _I' ¢ ndo linear

Figura 2.8 - Circuito niio-linear,

A parte linear no circuito ¢ emtdo reduzida a seu equivalénte de Thévenin

(Figura 2.9), consistindo em uma fonte de tensfio e, em série com a resisténcia K,
sendo e, a tensdo de circuito aberto e R, a resisténcia linear a partir dos terminais do
elemento ndo-linear.
(@
R, In
1 @

. M
* () clemento
A% .
% C—) L ndo linear

Figura 2.9 - Circuito nfio-lTinear equivalente.

A tensdo v, sobre o elemento ndo-linear € a solucdo da equagio
F=v,+Ryi,—e, =0, (2.27)

ip=f(vp). (2.28)

A solugfio é encontrada iterativamente seguindo o método de Newton-Raphson.

,_ NG
) = F (‘)/ [Mu F } ; (2.29)
p
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v =y D) (2.30)
sendo i/ o nimero da iteragfio e Avg) a correglo a ser adicionada a solucio estimada

vg). A convergéncia ¢ obtida no passo de tempo em consideracio quando zgf) é menor

do que uma tolerancia especificada.
Pode ser mostrade que a utilizagio do meétodo de Newton-Raphson ¢
equivalente a analise segiiencial de dois circuitos. A correciio de tensfio ¢ escrita da

seguinte forma:
Vg) + Rthig) — €

(i’
. Jd .
1+ R;k(é*v—“'li)]
D

(#}
A0 RyRp | € —vh i
Rrh + RD Rth

() _
AVI; =—

3

y R.RO
) = W_ffw%,g (2.31)
sendo z%? a corrente de ajuste e Rp ={dv,/dip )(i) ¢ a resisténcia equivalente
linearizada {ou de pequeno sinal} do elemento nfo-linear.

No primeiro circuito (Figura 2.9), a fonte de tensfo vg) ¢ conectada sobre o

elemento nfo-linear. A corrente que passa através desta fonte é a corrente residual. A
conexdo da fonte de tensfio em paralelo com o elemento ndo-linear separa o circuito em
uma parte linear e outra ndo-linear, e assim a determinacfio da corrente residual é
simplificada.

O segundo circuito (Figura 2.10) se faz necessdrio para calcular a correcfio
Avg). Este circuito é obtido removendo-se a fonte externa e, , substituindo o elemento
ndo-linear pela sua resisténcia equivalente linearizada, e finalmente, substituindo a fonte

de tensdo vg) pela fonte de corrente residual i,(;,) com polaridade revertida. A tensdo

20



sobre a fonte de corrente residual € a corregdo Avg) a ser adicionada a solugio que foi

estimada antes de realizar a proxima iteragéo.

R,
MA
+ l'M{i)

o
AVD !

g R

Figura 2.10 - Circuito equivalente para pequenos sinais

A metodologia proposta pode ser facilmente estendida a circuitos de poténcia
com muitos elementos ndo-lineares. Neste caso, fontes de tensdo representando tenses
estimadas s8o conectadas sobre os elementos nfio-lineares e as correntes residuais que
circulam por estas fontes sfio determinadas. Durante esta andlise, os equivalentes
linearizados dos elementos nfio-lineares sdo calculados e armazenados. O circuito
equivalente para pequenos sinais é construido a partir de equivalentes linearizados dos
elementos nfo-lineares e excitado pelas fontes de corrente residuais. As tensdes sobre as
fontes de corrente residuais sfio adicionadas s tensdes previamente estimadas € entdo, a
préxima iteracdio se inicia. Quando a corrente residual ¢ suficientemente pequena, entfo
o procedimeﬁto converge.

Como um exemplo préatico, considere o conversor boost quase-ressonante com
comutaco a tensfio nula (Figura 2.11).

A técnica proposta foi aplicada a este circuito. A forma de onda de tensdo de
saida juptamente com a corrente através do indutor foram calculadas e estdio mostradas
nas Figuras 2.12 e 2.13. S3o necessérios 638 periodos em regime transitério antes de
alcangar o regime permanente, o que exigiu 9 segundos de tempo de simulagfo. Para a

técnica utilizada por programas do tipo EMTP, os 638 periodos de simulagfo
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demandaram 52 segundos de tempo de simulagBo. Estas formas de onda mostram

apenas o perfodo de comutagio correspondente ao regime permanente,

I, L,
— N
T
VCC_“""_ 3% {IS)
ST

CZT

Figura 2.11 - Conversor boost quase-ressonante com comutacio a tensfo nula.

Tabela 2.3 — Pardmetros do conversor boost quase-ressonarle.

Parimetro Valor
YT
L 0,2 mH
ré 020
T 20pH
B 20
G - 2dF

7 10
G T o

x| 1500
v T v

fs  420kHz
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21

e =T
- Foinite de tensao esiimada

Tensio de saida (V)
[ ]
o

19

0.36

0.5 1 15 2 25
tempo {ps)

Figura 2.12 - Conversor boost? quase-ressonante: tensio de satda.

Corrente no indutor (A)

0.2
o

3
— EMTP
e Fonte de tenso estimada

1 3 1

0.5 1 1.5 2 25
tempo (us)

Figura 2.13 - Conversor boost quase-ressonante: corrente no indutor.
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Observando as figuras, percebe-se uma boa aproximacfo entre as curvas da
técnica sob avaliaclo e a do EMTP. O erro médio na tensdo de saida e na corrente do

indutor sfio 0,0016 % e 0,15 %, respectivamente.

2.4 Conclusio

Neste capitulo foram apresentadas técnicas de andlise transitoria em conversores
de poténcia. O objetivo foi analisar o esforgo realizado para alcancar o regime
permanente, O conversor boost quase-ressonante da Figura2.11 é um exemplo desta
situacgio. Por ter um amortecimento pequeno, o alcance do regime permanente se deu
apos 638 periodos de tempo. E um esforco muito grande que faz a téenica
computacionalmente invidvel para a andlise em regime permanente.

Dispde-se de algumas técnicas na literatura que sfo utilizadas para acelerar o
regime permanente. No capitulo seguinte, mostra-se uma técnica que faz este tipo de
analise direta do regime permanente, em conjunto com a técnica de andlise de circuitos
ndo-lineares descrita no item 2.3.3 deste capitulo. A técnica denominada de Matriz

Admitancia foi formulada e validada recentemente [Naidu & Lasseter, 2003}.
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Capitulo 111

ANALISE EM REGIME PERMANENTE: MATRIZ
ADMITANCIA

3.1 Introducio

Quando o interesse de andlise das respostas de um circuito elétrico estd no
regime permanente, ¢ importante dispor de técnicas que calculem estas respostas
diretamente sem antes ter que passar por todo o regime transitério. A passagem pelo
transitério defnandaria um esforco desnecessdrio, pois dependendo do circuito sob
analise, existe um grande niimero de ciclos representando o transitério, como pdde ser
visto no Capitulo II. E ainda existem casos que ndo se consegue alcangar o regime
permanente pela técnica da for¢a bruta. Um motivo pode ser que a soma de erros de
arredondamento se apresente em maior valor que a diferenga entre o valor final e inicial
da resposta em um periodo. Um outro motivo pode ser de isolar solugbes em regime
permanente que sdo instdveis. Daf a importéncia de se estudar e desenvolver técnicas
que calculem o regime permanente de forma direta, além de se conseguir redugfio do

esforgo computacional. No capitulo que segue, mostra-se uma técnica para este tipo de
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resposta. Esta ¢ baseada na técnica do balanceamento de harménicos e foi formulada e

utilizada pela primeira vez por Naidu & Lasseter [2003].

3.2 Analise em regime permanente

Para determinar diretamente o regime permanente de um circuito nfo-linear sem
aplicar 0 método de decaimento transitério, uma fonte de tensfio e periddica vp €
aplicada aos terminais do elemento nfo-linear. Esta fonte pode ser estimada através do
célculo de alguns periodos de transitério mediante o emprego do procedimento descrito
no capitulo anterior. De forma semelhante ao célculo do transitério, é aplicado o

algoritmo iterativo que corrige a forma de onda de tensfio vp até que o residuo de
corrente periddico dip que passa pela fonte de tensfio seja nulo ou menor que uma certa
tolerdncia. Para isso, so calculadas as correntes periddicas da parte linear ip; e da

parte ndo-linear ipy . Entdio, o residuo de corrente periddico 8ip ¢ a diferenga entre

estas duas correntes.

A principal diferenca entre a aplicacdo do algoritmo para determinar a solugio
em regime transitério e em regime permanente é que para o regime transitorio, todo o
procedimento de célculo € aplicado a cada ponto, exigindo-ge a convergéncia do método
a cada passo de tempo, enquanto no regime permanente este procedimento ¢ aplicado
sobre todos os pontos da forma de onda periddica de uma s6 vez, e assim, a

convergéncia ¢ exigida sobre toda a forma de onda periddica.
3.3 Matriz admitincia

Considere uma forma de onda periédica que pode ser amostrada em N pontos

eqisidistantes no tempo (Figura 3.1).
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S —

o "'-‘._.___ .

Figura 3.1 - Amostras de um sinal periddico.

Considere ainda que esta curva representa a tenséo aplicada sobre os terminais

de uma carga, cuja admitncia é yg (Figura 3.2).

Figura 3.2 - Sinal de tensio aplicado a uma carga.

A andlise no dominio da freqiiéncia ¢ feita com a aplicag@io da transformada de
Fourier discreta nas grandezas de tensfio e corrente da Figura 3.2. A relagiio entre estas
varidveis ¢ dada na equacdo (3.1).

DFT i =Y; DFT e. 3.1)
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DFT representa a matriz que realiza a transformada de Fourier dos vetores de
corrente { ¢ de tensdo e. Esta matriz € construida realizando-se os seguintes passos
{Brigham, 1974]:

Considere a transformada de Fourier discreta.

N-1
X(my=Y x(k)e N n=0,1,2,..,N-1, (3.2)
k=0
sendo N o mimero de amostras do sinal em um periodo. Definindo W =¢™/2™' ¥ 4
equacdo (3.2) pode ainda ser expressa na seguinte forma:
N1
Xy =3 x(k) W (3.3)

k=0}
Como exemplo, considere gue um sinal no tempo tem seis amostras em um
periodo (N =6). De acordo com a equacio (3.3), a transformada de Fourier discreta

para este sinal ¢ feita como segue:

X0 =x O +xDF +x W + xR W+ x(H W+ x(5) WO (3.4)
XO) =x(O) W+ x W +xQW? +xGY W +x(H W + x(SHW>. (3.5)
XQ) =x(O W  +x(Y W2+ xW* + xD W +x(y W+ x(5) WO, (3.6)
X3 =x(O) WO +x) W3 +x( QWO +xH W + x(H W2+ x5y W, 3.7
X@) =xO W +x(OW* +x QW +xQ) W2 + @ W + x5y W, (3.8)
X(5) =xO) W + x> + x4+ x3)y WP 1 x(@) WP 4 x(S)W . (3.9)

As equagdes (3.4) — (3.9) podem ser representadas na forma matricial.
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xo] [w® w® w® w0 @ O |[xO)]
xm| (w® wt w2 ow? o owt owd || xQ)
X! {\w® w2 wt ws wd wl || x2)
x| |w® wd ows w w2 || xo| G190
X&®| (wt owt owt ow? gt || x4
X&) wt ow? w9

Como pode ser observado, a matriz DFT ¢ quadrada e para este exemplo, tem
ordem 6. A ordem desta matriz € correspondente ao nimero de amostras do sinal . Por
exemplo, na equacdo (3.1) se e e i tém N amostras, entio DFT ¢ uma matriz NxV.

Em uma forma generalizada, esta matriz € apresentada como segue [Brigham, 1974]:

wo  ow? wt W' 2 (VD)

0 3 6 -9 3(N-1) (3-11)
4 w W W 4
W-" W}\f-l szw—n W3('N—l) W(i\.(r—l)z

Uma vez construida as matrizes para a transformada de Fourier discreta, a
equacio (3.1) pode ser rearranjada da seguinte forma:
i=(IDFT Y; DFT)e. (3.12)
sendo IDFT a matriz mversa de DFT .

O produto IDFT Yo DFT representa uma admitincia do elemento sob anélise

no dominio do tempo.

y¢ = IDFT Y DFT (3.13)

Tendo ¥, ordem 6, esta matriz tem a seguinte representacio: -
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Yo

. (3.14)

*

f

Cada clemento da diagonal desta matriz representa a admitncia da carga sob
analise em uma freqiiéncia especifica que sfo freqii€ncias harménicas. O indice de cada
elemento representa o harmdnico correspondente. O asterisco dos elementos da parte
inferior da matriz indicam o conjugado complexo de um elemento correspondente da

parte superior. Em uma forma generalizada, esta matriz tem a seguinte estrutura:

— !

¥,
h
Yy 0
v,
Yo = 2 , 3.15
G 0 (3.15)
Y
Y,
2
0
%
_ .
Y, - utiliza freqiiéncia 0.
Y — utiliza freqliéncia f, (frequiéncia fundamental).
¥y - utiliza freqii€ncia 21, .

Yv = utiliza freqiiéncia (% - 1] I

Como mencionado anteriormente, a equagio (3.13) ¢ uma representacio da

admitincia no dominio do tempo. O produto cnire as trés matrizes desta equagio



apresenta uma particularidade bastante util para a tmplementagfio das rotinas

computacionais. Tal produto tem como resultado a seguinte matriz [Naidu et al, 1999]:

N Ye Vs Vi V3
Y2 N Ve Vs Va4 M3
Yy Y2 00N Ve Vs a
Yo ¥ Y2 » Ve ¥s|
Ys Y4 Y3 Y2 M Vs
(Y6 Y5 Yg¢ ¥z Y2 N

Ye (3.16)

Uma vez conhecidos os clementos da primeira coluna, as demais sdio montadas
deslocando-se o dltimo elemento da coluna anterior para a primeira posicio da seguinte,
ou seja, a coluna posterior tem a formulacfio da anterior com o Gltimo elemento da
anterior _saindo desta posi¢io para a primeira da seguinte.

Construindo a matriz yq desta forma, possibilita-se uma reducgdo considerada
do esforgo computacional que se teria, caso se aplicasse o produto entre as trés matrizes,
J& que cstas matrizes podem ser de ordem elevada.

A grande vantagem ¢ que os elementos da primeira coluna de y; sfc obtidos
aplicando-se a inversa da transformada de Fourier discreta no veter formado pelos

elementos da diagonal de Yg . Ou seja,

Youror =lYo Yi = Yy 0 Yy o ¥ KT (3.17)
2 2
Com 1850,
YGretor = IDFT YGvemr- (3.18)
Yavetor =1vo ¥ ¥2 - wnl. (3.19)

Uma outra observaciio a ser feita é com relagdo a um caso particular dos
elementos da diagonal principal de ¥;. Caso estes elementos nfio dependam da

freqiiéncia, ou seja, serem de mesmo valor, o produto:
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IDFT Y; DFT (3.20)

€ a propria matriz Yg .

Este altimo caso ¢ importante ser mencionado pois nos conversores que serfio

utilizados, as resisténcias terfio valores constantes e portanto, os elementos da diagonal

principal da matriz no tempo assumirdo valores inversos dessas resisténcias.

3.4 Retificador monofisico

O circuito a ser analisado a seguir ¢ um simples retificador monofisico ¢ de

meia-onda (Figura 3.3) onde existe um uUnico eclemento nido-linear, o diodo D. As

variaveis de interesse sfio a tensfo nos terminais do resistor R;, v,(f}, e a corrente do

capacitor C, i (1).

Figura 3.3 - Circuito retificador monofisico de meia-onda.

Tabela 3.1 - ParAmetros do circuito retificader monofasico de meta-onda.

| ParAmetro | Valor
R, 00
R, kO
o o
e o 2;710 cos(2000 7 1)




A seguir ¢ mostrado todo procedimento de cilculo necesséario para implementar

0 programa computacional que determina o regimie permanente de forma direta.

3.4.1 Modelamento para o cilculo do regime permanente

Inicialmente, os elementos do circuito devem ser representados na forma de
matrizes admitdncia. No caso do circuito sob anilise, as resisténcias R, € R; formam

matrizes diagonais, j4 que sdo elementos constantes. A construgfo da matriz admitdncia

para o capacitor segue as regras mencionadas na secfio 3.3 (Figura 3.4).

Yre D I
———™ :
et Q) WO [ v || Ye

Figura 3.4 - Circuito retificador monotasico de meia-onda: matrizes admitancia.

E importante ser mencionado neste ponto que a técnica de inclusfio de fontes de
tensfio sobre os elementos nfo-lineares utilizada no capitulo anterior, pode ser utilizada
para o alcance do regime permanente de forma dircta sendo suficiente utilizar as
referidas matrizes admitancia.

Com as matrizes admitdncia do circuito em questio montadas, seguem 0s passos
necessarios para obter as respostas de corrente no capacitor e tenséio de saida.

Inicialmente, coloca-se a fonte de tensfo em paralelo ao elemento ndo-linear.

Isto serve para isola-lo da parte linear (Figura 3.5).
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H

!
53
|-

e(t) @ IR Yo

Figura 3.5 - Circuito retificador monoféasico; fonte de tensfio em paralelo ao elemento nfio-linear.

Para o inicio da simulagio, uma tensfio v, € estimada e como nmito
provavelmente esta tensfo nio corresponde a exata em que o diodo estara submetido,
surgira em conseqiiéncia uma corrente através da referida fonte que aqgui sera
denominada de corrente de erro (i, ). A tensdo da fonte vp ¢, conseqlientemente do
diodo, serd considerada exata quando a norma do vetor corrente de erro tiver um valor
abaixo de uma tolerdncia especificada. O calculo desta corrente € realizado por meio de
dois passos.

1) O elemento ndo-linear ¢ retirado e permanece a fonte de tensdo. A corrente

que circula por ela, iz, deve ser calculada (Figura 3.6).

Yoo e

———1—+¢

e(t) @ Yy Ye

Figura 3.6 - Circuito retificador monofésico: calculo da corrente através da fonte.
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ii) Em seguida, deve-se calcular a corrente que circula pelo diodo, ip. Para

tanto, basta corresponder o valor de tensfio com seu respectivo valor de corrente por

meio da curva do elemento ndo-linear (Figura 3.7), que € conhecida.

(a) (b)

Figura 3.7 - Calculo da corrente através do elemento néo-linear: (a) Fonte de tensdo sobre o
elemento. {b) Curva ip x vp do elemento,
Realizados estes dois passos, a corrente de erro ¢ definida da seguinte forma:
foprg =iF —ip. (3.21)
Uma vez conhecida a corrente de erro, esta serd aplicada no circuito equivalente

para pequenos sinais como uma fonte de corrente e com sentido oposto em relagdo a

[N

corrente que atravessa a fonte de tensio vy (Figura 3.8). O elemento ndo-linear

T

substituido por seu equivalente linearizado e a excitagfio do circuito da Figura 3.4

anulada.

YrL Ye

Figara 3.8 - Circuito equivalente para pequenos sinais.
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A tensdo periodica observada ( Avp ) entre os terminais da fonte de corrente € a
corregdo a ser adicionada antes de prosseguir para a proxima iteracio.

Ry (3.22)

A cada iteragio, a corrente residual ¢ comparada com uma tolerdncia
previamente especificada. A simulagfo para quando a norma desta corrente ¢ menor que
a tolerancia.

Na implementa¢io computacional deste algoritmo foram escolhidos 256 pontos
por periodo. Foram necessdrias 6 iteragdes sendo gasto 0,55 segundos em um
microcomputador com velocidade de processamento de |,7 GHz. A técnica transitoria
para este circuito requer 69 periodos de tempoe para alcangar o regime permanente o que
demanda 11 segundos de processamento. A tensdo de saida e a corrente do capacitor

estdo mostradas nas Figuras 3.9 e 3.10.

8.54 T T T T

— EMTP
= Fonte de iensdo estimada

Tenséo de saida (V)
«©
B

8.34 1 ] 1 1
0 0.2 0.4 06 0.8 1

tempo (ms)

Figura 3.9 - Retificador monofisico: tens3o de saida.
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0.09 ;- - o | T
— EMTP
w Fonte de tensdo estimada

e.as!"z !

Corrente no capacitor (A)

0.03-

!
’1 ]

%
d | |
Y j

-0.03 . i L L
¢ 0.2 04 06 0.e 1
{fempo (ms)

Figura 3.19 - Retificador monofisico: corrents no capacitor.

- Pode ser observado que existe uma concordancia entre as respostas obtidas pelo

método em andlise e s obtidas pela técnica utilizada em programas de transitério. O

desvio médio na tensdo de saida e na corrente no capacitor sio 0,0052 % e 0,0421 %,

respectivamente.

A seguir um exemplo de um circuito mais complexo € estudado: o conversor

boost quase-ressonante com comutacio suave.

3.5 Conversor boost quase-ressonante

O conversor boost quase-ressonante utilizado como exemplo no Capitulo 11
(Figura 3.11) serd abordado novamente para verificacio da técnica anteriormentc

explanada. O procedimento ¢ semelhante ao exemplo da secfo anterior.
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Figura 3.11 - Conversor boost quase-ressonante.

Tabela 3.2 — Pardmetros do conversor boost quase-ressonante,

f_wP érﬁmetr i} ; ) ” Valorw o
R 060
T I e
TR 020

| TR 1 20
G| e

| R Q@
a Cé E 10 uF
S B ETY
Ve v
| fs | 20kHz

Este circuito é interessante para investigagio porque além de conter elementos
nfo-lineares em sua estrutura, realiza ainda comutacio suave, situacdo que o torna mais
complexo por acrescentar elementos ressonantes proximo as chaves. Os resultados serfio
comparados como no caso do capitulo anterior, com as respostas calculadas por meio da

técnica utilizada nos programas do tipo EMTP.
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Os elementos do circuito da Figura 3.11 séo representados como admiténcias.
Associagles série ¢ paralelo na freqii€ncia sdo feitas entre alguns elementos para tornar
o circuito mais compacto (Figura 3.12).

A técenica que inclue fontes de tensfio ficticia em paralelo aos elementos nfo-

hneares serd a utilizada para calcular as respostas desejadas do conversor.

N

5
v

N

Figura 3.12 - Conversor boost quase-ressonante: matrizes admitincia.

Como ja mencionado, as respostas para este circuito serdo obtidas em regime
permanente. As matrizes admitincia que nfio variam com a freqiiéncia sdo matrizes
diagonais. As que variam com a freqiiéncia tém uma estrutura como descrito na segdo

3.3. Osclementos R, e L; em série serdio tomados como exemplo para a construgiio da

matriz admiténcia. A expressdo da admitincia na freqiiéncia ¢ dada por:

1

) —— 3.23
' Ro+ jal, (3:23)

O primeirc passo € construir um vetor cujos elementos correspondem a G,

calculado nas freqiiéncias harmdnicas, de acordo com a equagio (3.17).

Yo=[¥ Yy Yo . Yy O Yy .. Y5 Xl (29

Ao construir este vetor, a inversa da transformada de Fourier discreta ¢ aplicada

para obté-lo no tempo.
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v, =IDFT G, (3.25)

ye=ly »2 3 .. ¥N1. (3.26)

Este vetor corresponde a primeira coluna da matriz admitincia no tempo. As
demais colunas sfo obtidas a partir da primeira seguindo-se uma lei de formagdo, como
ja mostrado na cquagio (3.16). E assim ¢ feito para as demais admitancias, exceto para a
da chave que é construida com clementos na diagonal principal com valores elevados
indicando a condugfio e valores pequenos indicando o bloqueio.

Para o caso especifico deste circuito, o ciclo de trabalho foi fixado em 50 %.
Portanto, a matriz tem valores clevados na primeira metade dos clementos de sua
diagonal principal, evidenciando a conduc3o da chave. O restante dos clementos t€m
valores muito pequenos evidenciando o bloqueio da mesma.

A construgio das matrizes admitincia desta forma possibilitam a redugio do

esforgo computacional e ganho em eficiéncia em relagio ao produto IDFT Y DFT ,

caso fosse realizado.

3.5.1 Modelamento para o cilculo do regime permanente

A téemca aplicéda para calculo das respostas em regime permanente serd a
mesma utilizada pelo circuito retificador. Neste circuito, existem dois elementos nfio
lincares ao invés de um, mas a técnica ¢ aplicada da mesma forma seguindo a mesma
seqliéncia como foi mostrado. As respostas desejadas s@o a corrente no indutor € a
tensio de saida.

As fontes de tensfo sdo postas sobre os elementos ndo lineares (Figura 3.13).
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122

Y ¥,

Figura 3.13 - Conversor boost quase-ressonante: fontes de tenséio em paralelo aos elementos nfo-
lineares.

Na segtiéncia, dois passos séo realizados.

1) Célculo de iy (Figura 3.14).

Figura 3.14 - Conversor boost quase-ressonante: calculo das correntes atvavés das fontes.

ii) Caleulo de ip (Figura 3.15).

\/ O Vi

(a) (b) |

Figura 3.15 - Célculo das correntes através dos elementos néio-lineares: {a) Fontes sobre 05
elementos. (b) Curva ip x vp dos elementos.
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Fore =ip —ip. (3.27)

Com estas informacgdes, o circuito para pequenos sinais ¢ montado (Figura 3.16).

Figura 3.16 - Circuito equivalente para pequenos sinais.

A determinacio do regime permanente utilizando a técnica proposta ¢ realizada
em 12 iteragSes, o que requer 38 segundos em um microcomputador com velocidade de
processamento de 1,7 GHz. Como ja mencionado no capitulo anterior, a técnica
transitoria (EMTP) para este circuito requer 638 periodos de tempo para alcangar o
regime o que toma 52 segundos de processamento. As Figuras 3.17 e 3.18 mostram as

formas de onda da tensido de saida e corrente no indutor.



21 - L T T

— EMTP
- Fonte de tensdo estimada

v
2

Tenséo de saida (V)

19 1 i L 1
G 0.5 1 15 2 235
tempo {(us)

Figura 3.17 - Conversor hoost quase-ressonante: tensio de saida.

G.36 T T 1 T

l—- EMTP |

~mne Fonte de tenséo estimgda J

Corrente no indutor {A)

.. i 1 1
0'20 0.5 1 15 2 2.5

tempo {(us)

Figura 3.18 - Conversor boost quase-ressonante: corrente no indutor.
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E observado que existe uma concordancia enire as respostas obtidas pelo método
proposto ¢ as obtidas pela técnica utilizada em programas de transitério. O erro médio

na tensfo de saida e na corrente do indutor séio 0,0697 % ¢ 0,71 %, respectivamente.

3.6 Conclusio

Além de acelerar a convergéncia, outro mérito desta técnica é o fato de ela ter
sido adaptada para fazer uma aplicag@o direta na analise de circuitos por meio de
mafrizes admitdncia. Para os exemplos considerados, as respostas foram bastante
préximas quando comparadas as curvas que estdo sendo tomadas como referéncia.

Vale ressaltar que a matriz admitédncia ¢ uma espécie de matriz derivada, ou seja,
a multiplicacio da matriz admitdncia por um vetor resulta em um outro vetor que ¢ a
derivada deste, como pode ser observado para o caso do capacitor:

Ie =(JoO) V.
o = (fM ) Ve
Uma vez que se multiplica a matriz admitincia M pelo vetor de tensdo do capacitor v
para resultar em um vetor de corrente i, entdo esta matriz realiza uma operacio

diferencial, como foi mencionado.

No entanto, pdde-se perceber que as matrizes que representam as admitincias
sfio matrizes quadradas cheias com ordem: igual ao nimero de amostras das formas de
onda periédicas. A medida que o nﬁmiero de eclementos no circuito aumenta, as
quantidades dc matrizes também aumentam e estes fatos podem comprometer a
viabilidade da técnica devido ao grande es{ir‘or(;o computacional demandado.

No capitulo seguinte, apresenta-se uma outra técnica para se fazer andlise de
circuitos elétricos em regime permanente. Ela também ¢ bascada em uma matriz

derivada que tem a caracteristica de ser esparsa. A esparsidade desta matriz ¢ uma
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grande vantagem em relagdo a matriz admitdncia apresentada nesse capitulo, pois o

esforco computacional & bastante reduzido.
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Capitulo IV

ANALISE EM REGIME PERMANENTE: MATRIZ
DERIVADA

4.1 Introducio

No desenvolvimento do modelo de um sistema fisico, € bastante comum se
deparar com expressdes matematicas que contenham termos diferenciais. Por ecxemplo,
em um circuito elétrico com elementos indutivos e/ou capacitivos, as equagdes para
obter as respostas no tempo contém termos diferenciais. O calculo destas respostas em
regime permanente pode ser realizado utilizando-se uma matriz derivada, a qual
possibilita transformar uma equacfo diferencial em uma equacio algébrica, no dominio
do tempo, permitindo obter uma solugfio de forma fécil, sendo ainda bastante precisa e

simples de ser aplicada, como serd mostrado no capitulo que segue.

4.2 Matriz derivada proposta
Considere uma forma de onda peridédica x(¢) sendo o periodo fundamental T

conhecide. A forma de onda pode ser representada pelo vetor x de ordem N cujos

clementos sdo amostras eqiiidistantes de x(f). Seja y a representagdo vetorial da

46



derivada de x(¢}. A matriz derivada D ¢ uma matriz NxN tal que y=D x. Algumas

matrizes derivada foram propostas na literatura [Trefethen, 2000]. No entanto, estas
matrizes sdo densas ¢ nfio sfo muito precisas quando aplicadas a formas de onda que
ndo sfo amortecidas. Um dos objetivos deste trabatho é propor uma matriz derivada que

seja esparsa ¢ precisa. Esta matriz ¢ dada por:

12 8 24 4 4
-3 3 1 0 0 -1 1
4 12 8 24 4
=35 1 o L
4 4 12 8 24
21-1 . e
e T | T | I 4.1
w2 - ‘ (4.1)
0 :
: 0
0 1
. 8
1oy g1l o30S
L 8 24 4 4 12

¢ serd indicada por D. O procedimento para obtengdo desta matriz é descrito a seguir

[Naidu & Fernandes, 2003]:
Considerando ainda a forma de onda periédica x(t) e sua representagdo vetorial

x de ordem N ¢ y(r) a sua forma de onda derivada, procura-se uma representacio no

tempo para y = &
dt

—~

% ﬁ;[bx(t + A1)+ agx(t) + apx(t — Af) + a, x(t - 240y + a3 x(f = 340)].  (4.2)

Assume-sc que o intervalo de amostragem é Ar e que NAt=T ¢ o periodo
fundamental. Desde quc a forma de onda ¢ periédica, x{kAr)=x((k—N)Ar) para
k> N . De forma similar x(kAt) = x((k + N)At) para k < N, sendo k um inteiro.

Aplicando a transformada de Fourier para a equagfo (4.2), tem-se:
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s 2 iy iy _;
JaX( j(r))%z;[b e’ vay+ap e pa, e 2N gy PN X (o). (4.3)

Expandindo cada exponencial de (4.3) em série de Taylor, até a 5* parcela:

- 2 3o, o
e/ ~1+_1¢9At—~~—a)2 -+ — ot
6 24
, 2 3 4
e 21— jos-—o* + j -0 + —o*
6 24
. 2 3 4
¢ /20l zl—j2wAr——4AI—a)2 +j8£t-wa)3 +16m4£—w4.
2 24
2

- ! 3 4
30 l—jsmm"gétz_wz N e A

Substituindo cada uma destas expansGes em (4.3) e igualando os coeficientes

com poténcias de (jowAr) em ambos os lados da equagdo, obtém-se:

11 176 0
-1 -2 -3lay| |05
4
1 2% 3% ja, 0
1 2% 3o 0

(4.4)

[
oo Qo O -
P
y]

b
)
t2
I
<

Os termos de ordem mais elevada na expansgo foram desprezados. A solucgéo de

{4.4) produz:

Aplicando a equacdo (4.2) para cada amostra de y,

2.1 5 3 i i
y(fi) %E[%-X(f] +Af)+‘i-2—X(li)—ZX(fl -—At)+zx(ll —Zﬂ[)—‘"ézx@l *3&:)].
{1 )~—32~r[-1—x(£ +At)+é-x(t )_Ex(r ~At)+»1-x(t —2At)—~1—x(t -~ 346)]
M) = g 1277 472 472 2472 '

_ 2.1 5 3 1 1
Wiz~ E%XU} + Aty + Ex(t3) ——Zx(t3 — Af) +Zx(t3 —2A4t) _EZX(IB —3A0)].
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21 5 3
J’(’N—z) ] E{gX(f/y_g +At)+EX(tN_2)—ZX(IN_2 -‘A!)'i'
+lx(t —2A6) - : x(t 340}
7 N2 g YUN-2 .
21 5 3
tvo ) —[=x{try_y + A+ —x(f ) ——x(En_; — A+
Ytn-y) A{[SX(NI ) lzx(Nl) 4x(1\ i )
+ lx(ir —24t) ~ Lx(r - 340)]
PRASE 5g YN .

Wty)= %[%x(t;v + At) +%x(tN ) - %x(tN —Aty+ %x(z‘N —2A1) - 21—4}:(!'N —34H].
Os argumentos de cada x das equagdes acima podem assumir algumas das
seguintes wdentidades:
LM =1,
L-At=t,
1 =2M=1; 5,
t; —3At=t; 5,
Como em regime permanente as formas de onda sio periddicas, entéio:
Sci+l>N, = j=1L
Sei-p<l, = j=N-(p-i),
sendo p =1, 2 ou 3. Desta forma:

2.1 5 3 1 1
() = Z;igx(fz) +1—2—x(’1)“"4‘x(fN)+ Zx(tN—l)_ “Z‘ZX(IN—z)]-

21 5 3 1 1
y(fz) =1 E[gx(f3) +]—Q—X(t2)mzx(tl) +Zx(tN)—~-2—4—x(tN_l )].

2 1 5 3 1 i
y(t3) = E[gx(r:t)+1—2'x(t3)—zx(‘2)+Zx(t1)'”51x(f]v )]
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21 b} 3
Wiyp)= Zr—{g ¥yt Ex(tw—z ) —Zx(fN—s )+

iy )= x5,

4 24
21 5 3
tv ) x( Y+ — (v ) ——X(En ) +
¥(tno) AI{S {(tx) lzx(ml) 4X(N 2}

1 1
+—X{Up_2 ——X({r_ .
1 (tn-3) ) (In.4)]

1 5 3 1 1
{gx(fl)*“ Ex(f]\f ) —ZX(IN—I) +Zx(fN—2) *"Z“Zx(fN—s)] ,

2

i [
W(iy) -

Arrumando estas equagdes em uma forma matricial:

Sy g L 1 -3
12 B 24 4 4
] A TR U o -l 1L _
)”(tl) 4 12 —é EZ ?4“ x(#)
wir) 1 -3 5 1 g .- 0 —H x(rg)
¥(#3) 41 4 12 8 24 x(t3)
S D et O 0 c
Arl 24 )
V(Ey_2) 0 B Y
""" YlEn-) : 0§ x(y)
RGN 0 1 | x(fy) ]
8
_1_ 0 0 __1 l __3_ i
8 24 4 4 12 ]

ouseja, y =D x, sendo D a matriz da equagdo (4.1).

Como observado na equagéo (4.2), a representagdo da equagio diferencial é feita
por uma aproximac¢io com cinco parcelas. Portanto, ¢ importante investigar a faixa de
valores da fase (@ =w At) que torna valida esta aproximacfio. Assim, uma vez

conhecido o maximo valor para ¢, também serd determinado um maximo valor para a

escotha de Ar.
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Na investigacdo, deve-se utilizar inicialmente a igualdade de Euler ne lado

direito da equacéo (4.3).

jo = % [6 (cos@+ jsend) + ap + ay (cosf- jsenb) + a; (cos2 8 - jsen2 B) +
+a; (cos3 8- jsen3B]. (4.5)

J

D

= [b cosf@+ ap+ a; cos@+ ay cos28+ a;z cos3f] +

+7 [bsen@- a; senf- a; sen2 @ - a; sen3 H). (4.6)
A equagiio (4.6) como pode ser visto, foi separada em uma parte real e uma outra

imagindria. Cada uma destas partes esta desenhada na Figura 4.1.

1-5 T T 1 ) 1 I
Py e APTOXIMAGED
—e= VZIOr cOMmato
1 ’d/ h T,
[ s '-\“\
o 05¢ §
= L ~
m -~ -‘\-\
o | . e
o —— = —
05 ! ' . , : '
0 1 2 3 4 5 6
g rad
4 _ B i T T T T T
- ~— aproximacao
= 3F | — valor correto T
.g ’,’/
S 2- ,w""/d E
: —
g
a— 1 = ] &?’/-/-._— — 4
o G (/-4“' =, - - i
S “
A 1 ] e T L
1] 1 2 3 4 5 B 7
& rad

Figura 4.1 - Partes real e imaginéria da expressio da derivada na freqiiéncia.

Observando a figura, percebe-se que a partir de um determinado valor de 6,
existem discordancias entre as curvas de valores corretos ¢ as curvas de aproximagdes.

Para a parte real, a partir de 0,6 radianos a discordancia comega a se acentuar ¢ para a
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parte imaginaria, a discorddncia se inicia em torno de 0,8 radianos. Dentre estas duas
consideragdes, o pior caso ¢ a discorddncia da parte real e, portanto serd o escolhido
para a limitacio do namero de pontos por periodo. Entfo, pode-se mencionar que um
limite para a utilizagio da matriz derivada em um circuito com formas de onda de

freqliéncia @ serd quando o produto w At for 0,6. Portante, o niimero minimo de

amostras eqiiidistantes por periodo &:
e 2 11, 4.7

Nas formas de onda dos conversores que serfio analisados neste capitulo, o
numero de amostras serfio 256 ou 512, quantidade que garante a utilizagio da matriz
derivada na faixa de precisgo.

O primeiro teste para a matriz derivada serd a fungio “chapéu” mostrada na
Figura 4.2. A mesma figura mostra também a derivada numcrica. A matriz derivada é
precfsa em todos os instantes, exceto quando a derivada ¢ descontinua. Nestes instantes,

picos podem ser observados na derivada. No entanto, estes picos sdo rapidamente

amortecidos.
15 T T T
B}
e dhit)fat
1k _
5 05|
=
=
=
1
z
£ 0
05- .
4 1 i - 1
0 3 4 5

of (rad)

Figura 4.2 - Fungfo “chapéu” e sua derivada.
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4.3 Céalculo de elementos basicos

Considere agora, a aplicagfio da matriz derivada para calcular a forma de onda de
corrente em um circuito RL série excitado por uma forma de onda periédica e; (1)

{Figura 4 3a).

(a) (b)

Figura 4.3 - Estruturas basicas: (a) Ramo RL. (b) Capacitor,

. — . T .
Sendo o periodo de excitacio 7 e o intervalo de amostragem A = e entdo:

di
L—+Ri=e¢;. 4.8
LRz (4.8)
Aplicando a matriz derivada:
LDi+RUi=e;, (4.9

sendo U a matriz identidade NxN. Da equacéo (4.9):

Z;i=eg, (4.10)
sendo Z; =(L D +RU). Deve-se observar que Z; ¢ uma matriz esparsa € portanto,
sua inversa pode ser facilmente calculada. E importante salientar que Z; possui inversa

embora D nfo possuir, pois ¢ uma matriz singular.
De forma similar, o calculo da corrente em um capacitor excitado por uma fonte

de onda periodica e (r) (Figura 4.3b) € da seguinte forma:
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i =C ﬁ- (4.11)
dt
Aplicando a matriz derivada:
i=(CD)vg, (4.12)
sendo
Yo =CD. (4.13)

4.4 Simulacdes de conversores de poténcia

Nesta secdo, alguns exemplos com conversores de poténcia serdo analisados e
em seguida simulados, utilizando-se a técnica da matriz derivada para montar os

sistemas de equagGes. Esta técnica, como ja mencionado, possibilita uma analise direta

do regime permanente no dominio do tempo. Vale ressaltar que a andlise do regime
permanente ¢ indispensavel para o projeto de reguladores chaveados e muitas das

especifica¢cbes de projetos sdo dadas em termos de caracteristicas de regime

permanente.

4.4.1 Conversor fonte de tensdo

As Figuras 4.4 e 4.5 mostram o conversor fonte de tensfio (VSC) e as fungdes de

comutagdo para as chaves SA1, SB1 e SCI.




SA1 SB1 SC1

d
I i {
/ / 7
a
Vab ‘L__ -
b VDC /\
Ve
C
i
/ / VA
l | | i

SA2 SB2 SC2

Figura 4.4 - Conversor fonte de tensfo (¥3C).

Tabela 4.1 — Parametros do conversor fonte de tensio

Valor

; Pafﬁmeim

R 0,44 Q

oL 11,6 mH

.o 0,183 mF

L ew | S0 cos(@ i+ 7/6)V

e S0cos@i-z/2)V
| SOcos(@~T7/6)V
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Figura 4.5 - Fungiies de comutagiio para o FSC.

As chaves da parte inferior sio comutadas de uma maneira complementar.
Assume-se que a condutincia de uma chave é 1000S quando fechada ¢ nula guando
aberta. Cada chave é representada por uma matriz de condutincia diagonal
{GAl,GA2, GBI, GB2,GC1,GC2), sendo a diagonal a funcio de comutagfio

multiplicada pela condutdncia. As fungbes de comutacdo das chaves deste conversor sio

conhecidas a priori. A fonte trifisica é conectada em delta e Zg =(LD+RU)
representa a impedéncia de cada fase. A admitincia capacitiva da carga é ¥ =CD. As

equacdes que denotam o comportamento dindmico para este circuito sdo obtidas
aplicando-se a lei das correntes de Kirchhoff (LCK) em alguns nés. Inicialmente, ¢
necessario expressar as tensdes nas impedancias de fase da fonte de tenséio em delta.

€ap—Vap = LD iy + Rigy,

Eap = Vap = ZS iab. (414)

Che —Vpp = LDibc + R’ibcs
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e = Voo =L Ipe, (4.15)
sendo Zg= LD+ RU.
i} Aplicando a L.CK ao né a.
icg =iy —GAIvpe —(Vap + Vg +v N )|+ GAZ (v + v +95 )=0.  (4.16)
Multiplicando (4.16) por Z¢ e ainda utilizando (4.14),

(2U+Zg GTAY vy + (U + Zg GTAY vy, — Zg GALvpe + Zg GTAvy =2, — €,

(4.17)
sendo GTA =GAI +GAZ.
i) Aplicando a LCK ao nd b.
i —ipe —GBIvpc —(vye +vy )|+ GB2 (vpe +vy )=0. (4.18)

Muitiplicando (4.18) por £ ¢ e ainda utilizando (4.15),
— VY +(U+ZS GTB) Veo "'ZS GB1 Vpo +ZS GTHB Vi =€ — €4 (4.19)
Agora, somando-se (4.19) e (4.17), obtém-se uma nova expressio:

(U+ZS GTA) Vap +(2U+ZS GTARB) L _ZS Gl ¥po +ZS GTAB Vy =&y ‘+‘28bc,
(4.20)

sendo GTAB =GTA+ GTB.
ii1) Aplicando a .CK ao né d.
iy +ipgy+icy+ip;=0. (4.21)
Cada uma destas parcelas representam a corrente que passa pelas chaves

GAI, GBI, GC1 e pelo capacitor, respectivamente.
GAI [vpe — (v + b+ 1+ GBI [vpe = (Ve + v )]+
+GCI(vpc —vn )+ Yo vpe =0. 4.22)
~GAI vy, —Glvy,, —GT1vy +(GT1+Y¢)vpe =0, (4.23)

sendo GI=GAIl+ GBI e GT1=GAI + GBI+ GC1.
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iv) Analisando as correntes nos trés bragos.
iqp+ipy+icy=i4p+ipy+icy. (4.24}
GAI [ pc —(Vap +Vie +vn )|+ GBI [y pe — (vge +v4 )]+
+GCI{(vpe —vy)=
= GA2 (Vap + Ve +V 5 )+ GB2 vy, + vy )+ GC2 vy .
GTAv,, +GTAB vy, —GTIvpe +GTOT vy =0, (4.25)

sendo GTOT =GTA+ GTB + GTC.
Ainda € necessario definir algumas matrizes:
GTB=GBIl+GB2, GTC=GCI+GC2.
Em cada item (i, ii, ii, iv) foram formadas equacSes que sfio necessarias ¢

suficientes para montar o sistema de equagdes.

apq ap; a3 s | Vap 2egy +ep,

az; aj; az;3 @26 | Voe |_| €ap+2€pe (4.26)
_GAl -GI ay ~GTI|vpe 0

GTA GTAB -—-GT1 GTOT || vy /)

a11=2U+ZS GTA, alzzU-i-ZS GTA, a;3 :_ZS GAI a4 ZZS GTA,

ay; =U+ZS GTA, a7, :2U+ZS GTAB, 023m—ZS Gl, a24=ZS GTAR,

a3 =GTI+Y,.

O sistema de equac¢des € resolvido para obter as formas de onda de tensfo
desconhecidas. Deve ser notado que cada elemento da matriz na equago (4.26) ¢ ele
proprioc uma matriz NxN e as varidveis desconhecidas sfio vetores de ordem N
representando as formas de onda de tensfio. Portanto, o tamanho da matriz na
equacio (4.26) & 4Nx4N. Porém, ela € esparsa ¢ a solugfio de (4.26) utilizando Matlab®

requer uma fragfio de segundo de tempo de processamento.
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Para simular as respostas de interesse, os dados foram tomados de [Lehn, 2002].

Os pardmetros de entrada sfo o dngulo de fase do conversor e seu ciclo de trabalho e
sfio dependentes dos intervalos 7; ¢ 7, (Figura 4.5). A Figura 4.6 mostra a forma de

onda de tensfio no capacitor ¢ a Figura 4.7 mostra as componentes o, das correntes no

lado CA. Para estes calculos, utilizou-se N=512¢ 7; =1, = 1,1%.

100 ; T T ; T T

80 -

60 -

Tensdo (V)

40 §

20 7

1 ] L 1
0 1 2 3 4 3 g

ot (rad)

Figura 4.6 — Conversor fonte de tensfo: tensfio no capacitor.
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A5 ) 1 ;
0 1 2 3 4 5 &

ot (rad)

Figura 4.7 - Conversor fonte de tensfio: componentes «, [} das correntes de linha.

4.4.2 Inversor fonte de tensio
A Figura 4.8 mostra um circuito inversor fonte de tensfio (VSI) na qual cada
chave é um mosfet conectado com um diodo em antiparalelo. A carga ¢ uma RL

trifasica equilibrada.

60




d SA1 SB1 SC1

“F 1F %

13C
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i+ it ot

SA2 s82 8C2

Figura 4.8 - Inversor fonte de tensdo.

Tabela 4.2 — Pardmetros do inversor fonte de tensdo

|, Parimetro | Valor
' R I w0
L 4t
Ve ' 200V

A conhecida cstratégia PWM vetorial [van der Broeck et al, 1984], determina a

funcio de comutagfio para os mosfets. Nesta técnica, disple-se de oito vetores de
tensdo, sendo que V), ¥, V3, V4, Vs, V, representam scis vetores ativos defasados
entre si de 60° e de amplitude igual a 2V p /3. Os vetores 177, ffi, represeniam oS

vetores nulos. A Figura 4.9 mostra a disposiclio espacial dos vetores gerados pelo

inversor, os quais dividem o plano complexo em seis setores {0, 1, 2, 3, 4, 5).

o1



Figura 4.9 - Vetores de tensfo gerados pelo inversor trifasico.

O inversor aplica a carga diferentes tensdes dependendo do estado de conduciio

das chaves. Considerando que as chaves de uma mesma fase nfo podem conduzir

simultancamente, tem-se um total de oito possiveis estados de conducdo, os quais

permitem gerar a seguinte tabela:

Tabela 4.3 - Estados do inversor trifisico.

Vetor

3 4

Fase ¢

o 2 | | |
Fasea | SAl | SAl | SAl | SA2  SA2 | SA2 | SAl | SA
Faseb | SBI | SB2  SBl | SBI . SBI | SB2 . SB2 | SB2 .
SCI | SC2 | SC2 | SC2 | SCI | SCI | SCI | SC2

A geracfio destes estados e dos tempos correspondentes sfo feitos da seguinte

forma [del Valle et al, 1991]:

Suponha que em um determinado instante se deseja aplicar na carga tensdes

representadas por um vetor ¥ . Este ¢ um vetor espacial de tensdo construido a partir

das tensdes senoidais de fase V,,,, (1), Vy, (1), Vo, (0).
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. 2 .
V= E[Van (O +aV,, () +a V, (D]=V e/, 427

sendo,
2
2 2
4
2 1“33 1 A3
a“=e =———j .
2 2

Entfio, ¥ representa um vetor com amplitude igual a da onda senoidal de tensdo

e que gira a velocidade sincrona @, ., no sentido anti-hordrio. A Figura 4.10 ilustra este

vetor dentro de um setor qualquer.

Figura 4.10 - Gerago do vetor ¥ em um setor qualquer.

A técnica de modulagfio vetorial se baseia na aplicagfio sucessiva de vetores

—

ativos adjacentes V, e V, ¢ o vetor zero V.. O vetor V' desejado corresponderd a

seguinte média ponderada:

V= %{fx e+ Vb, +V, 1], (4.28)
sendo
T=t,+t,+1,. (4.29)
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Para a geracfo de tempos e estados em um periodo de funcionamento, foi feito o
seguinte algoritmo:

1} O plano complexo foi dividido em seis setores (i=0, 1, 2, 3, 4, 5).
i i=0 E i=1 i i=2 [ =3 I 1=4 l =3 |

i | | l l I I
0° 60°  120°  180°  240°  300°  360°

2) O i-ésimo setor foi dividido em N partes iguais (j =0, 1, 2, 3, ... , N-1).

L0 =y ljl ......... Fﬂf—'
i | ]

. o1 .. 2 L] B E . N-1 .
G601 60°G+—) 60°G+-=) 60°(+-) 60°G+—— "it—) 60°Gt
(i N} (i N) (i N) (1 N } o0 N Y} 6O°(i+1}

3) A j-ésima parte foi dividida em 7 intervalos segundo o esquema proposto:

| DA L0202 | L0 | L0R | LOR | LR |
] i ] I f ] ! |

(I:()Oo-]— or. :6(}0:’*2:1
J N 1+1 N

E ainda:
t, =MT sen(60°-ar),
t, =M T sen(a), (4.30)
t, =T - M sen(60°+a)],

«/§V.

nc

sendo M o indice de modulagiio e definido por M =

Estimando formas de onda de tens8o, entfo as fungSes de comutaciio do diodo
sdo determinadas. A soma das func¢des de comutacio de um mosfet com a funciic de
comutagio de seu diodo ¢ a correspondente fungfio da chave.

Assim ¢ construida a fungfio de comutacfio para as chaves ativas do inversor.

Como no exemplo anterior, as fungdes de comutagfio para os mosfets da parte inferior
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sdo complementares, ¢ as equagdes que denotam o comportamento dinimico para este
circuito s3o obtidas aplicando-se a lei das correntes de Kirchhoff (1.CK) em alguns nés.

1) Aplicando a LCK ao né a.
~GALvpe — o +vpe + 03 )|+ GA2 (v +vpe +vx )+i, =0,  (431)
Sendo Z; = LD+ RU aimpedincia da carga e multiplicando (4.31) por Z,
Zy GTAvy + Z; GTAvy . +Z; GTAvy =2, GAlvpe —Z; i,. (4.32)
i) Aplicando a L.CK ao nd b.
~GBI[vpe —(vpe + Vi )|+ GB2 (v +vy ) +ip =0. (4.33)
Multiplicando (4.33) por Z; e arrumando-a corretamente,
Z, GTBvy. +Z; GTBvy =Z; GBlvpe - Z; iy, (4.34)
iii) Aplicando a LCK ao nd ¢.
~GCI{vpe ~vn)+GC2vy +i, =0. (4.35)
Multiplicando (4.35) por Z; e arrumando-a cnrretaménte,
Z; GTCvy =Z; GClvye ~Z, .. (4.36)
Sabendo que i, +ip, +i, =0, vy =Z[i,—Z; iy ¢ vy, =L iy —Z; i, as
trés equagﬁeé obtidas em cada item (i, #, iit) podem ser reformuladas e escritas da

seguinte forma:

(%U +Z; GTA)v,, +(%U+ZL GTA) v, + Zy GTAvy =Z; GAL vpe (4.37)

-%Uvab +(§U+2L GTB)v,. +Z; GTBvy = Z; GBI vp¢ (4.38)

-“% Uvab —%UVI,C +ZL GTC v ='ZL GCl Yno (4.39)
3

Em termos de mairizes:
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gny gny 83 | Yap | | £.GAL
-{/3U 8y, Hftyy | Ve 1= ZLGBI Ve, (440)
—13U -2/3U gnylva | |Z,6C1

ou seja,
Gy v=Gpvpe, (4.41)
gnn_:gU-i-ZL- éTA, gn12=%U+ZL GTA, gn; =Z; GTA,
gy, = %U-&ZL GTB,  gny, -2, GTB,
gny, =2, GIC.

O método de Newton-Raphson é utilizado para encontrar a raiz de
R="ocGp -Gy v=0, de acordo com os passos a seguir:
(1) Estima-se inicialmente as formas de onda v g, vpc, vy . Calcula-se a

func¢fio de comutagdio para o diodo ¢ as fungdes de comutagdo para o mosfet ¢ o diodo
em paralelo.

(2) Calcula-se a fungdio objetivo R. Se a norma de R ¢ menor do que a
tolerdncia, a simulagfo pdra.

(3) Sendo, calcula-se as corregdes da forma de onda Av = G}}l N . As formas de

onda corrigidas sdo v\*D =@ 4 4p)

O procedimento convergiu na segunda iteracfo.

Na simulagiio foi utilizado N = 512 e as correntes de carga trifasica sfio
mostradas na Figura 4.11. |

Estes exemplos mostram que a resposta em regime permanente dos conversores
de. poténeia pode ser facilmente obtida utilizando a técnica proposta. Deve ser notado
que a técnica ndo utiliza transformacgdes das coordenadas de fase para outras

coordenadas tais como o sistema a-f. A técnica € simples e converge rapidamente.
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Figura 4.11 — Inversor fonte de tensfo: correntes de carga.

4.4.3 Conversor boost quase-ressonante

O préximo conversor a ser submetido a andlise € o boost quase-ressopante. Nos
dois Gltimos capitulos este conversor ja foi submetido a analisc sendo que se utilizou
duas técnicas distintas ¢ mais uma, a da matriz derivada, scra aplicada agora. Este

conversor ja foi mostrado na Figura 3.5 e novamente estd mostrado na Figura 4.12 com

os dados na Tabela 4.4.

Figura 4.12 - Conversor boost quase-ressonante,
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Tabela 4.4 — Pardmetros do conversor boasf guase-ressonante.

[ Parimetro | Vaior

R usQ

LT ez

(L

L . 20pH

TR | 20

R, 10

C, T ew
= T

Ve [ v
Fs | amoxH:

A presenga de elementos ndo-lineares em sua estrutura exige a aplicagio de uma
técnica de solugfio ndo-linear para se chegar as respostas desejadas. Assim, como no
capitulo anterior, a técnica para a andlise ndo-linear serd a das fontes de tensdio que
isolam o elemento ndo-linear da parte linear do circuito. As impedéncias capacitiva ¢
indutiva calculadas com o uso da matriz derivada serfo utilizadas nos calculos
algébricos de correntes ¢ tensdes dos circuitos. Seguem 0s passos necessarios para se
obter a tensdo de saida ¢ a corrente no indutor, ambas em regime permanente.

Inicialmente, calculam-se as impedancias dos elementos do circuito com a
utilizagdo da matriz derivada. AssociagBes série ¢ paralelo sfo feitas entre alguns

elementos para tornar o circuito mais compacto (Figura 4.13).

68



Ve 57 z z

Figura 4.13 - Conversor boos? quase-ressonante: impedéncias.

Em seguida, colocam-se fontes de tensfio ficticias em paralelo a cada elemento

nfo-linear, € como ja mencionado, isto serve para isold-lo da parte linear (Figura 4.14).

Z Z ' @
. —— >
D,

|
N
N

CC 1 2

S

Figura 4.14 - Conversor boost quase-ressonante: fontes de tensfo em paralelo aos elementos néo-
lineares.

Para o inicio da simulagfo, uma tensdo vy ¢ estimada para cada diodo. O
calceulo das correntes de erro (., ) € realizado por meio de dois passos.

i) Calculo de iy (Figura4.15).
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Figura 4.15 - Conversor boost quase-ressonante: calculo das correntes através das fontes.

i} Calculo de ip (Figura 4.16).

Iy A

Yz
i l v, | . .
D1 M S >

b
—..—*
Ino
(@) (b)

Figura 4.16 - Calculo das correntes através dos elementos nio-lineares: (a) Fontes sobre os
elementos. (b) Curva iy x vp dos elementos,

Realizados estes dois passos, a corrente de erro € definida da seguinte forma:
ippry =ip —ip. (4.42)
Uma vez conhecidas as corrente de erro, estas serfio aplicadas no circuito para
pequenos sinals como uma fonte de corrente € com sentido oposto em relagdo aquela
através da fonte de tensdo (Figura 4.17).

As tensdes das fontes de corrente do circuito para pequenos sinais (Avp),

correspondem ao ajuste de tensfio para vy.
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Figura 4.17 - Circuito para pequenos sinais.

vgﬂ) = vg) + Avg). (4.43)
A simula¢io para quando i,,, € menor que a tolerdncia.

A determinag¢fo do regime permanenie utilizando a técnica proposta ¢ realizada
em 9 iteragdes, o que requer 5,4 segundos em um micmcomputadér com velocidade de
processamento de 1,7 GHz. A técnica transitéria para este cifcuito requer 638 periodos
de tempo para alcangar o regime o que toma 52 segundos de processamento. As
Figuras 4.18 ¢ 4.19 mostram as formas de onda da corrente no indutor ¢ a tensfo de

saida.
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Figura 4.18 - Resposta de tensiio do conversor boost quase-ressonante.
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Figura 4.19 - Resposta de corrente do conversor boost quase-ressonante.
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Foi observado que as respostas obtidas pela técnica proposta s@o quase idénticas
as respostas obtidas pela técnica utilizada em programas de transitérios. O erro médio

na tensfio de saida e na corrente do indutor sdo 0,0535 % ¢ 0,48 %, respectivamente.

A téenica realizada para obter as respostas desejadas de um circuito ndo-linear ¢
uma interpretagfio em termos de circuitos elétricos da téenica de Newton-Raphson,

como ja foit mostrado no Capitulo IL

4.4.4 Conversor boost

A técnica proposta € particularmente Uil para simular a resposta em regime
permanente de topologias complexas de conversores tal como conversores boost com

controle realimentado mostrado na Figura 4.20 [Femia et al, 2003].

Figara 4.20 - Conversor boost com realimentacio,
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Tabela 4.5 — Pardmetros do conversor boost.

Parimetro | Valor | Parimeirs [ Valor
LR oo G mowr
ke ] oo o | 330pF
e i
R ek T
R T B B
; R; — 1k Vypico ’ 10V

G MowE -

Quando a chave conduz, uma corrente circula pelo indutor. Esta corrente
representa a energia que deve ser entregue a carga. Neste momento, o diodo fica
inversamente polarizado, nfio fornecendo corrente a carga. Quando o transistor
blogueia, o diodo conduz a corrente do indutor ¢ assim, a energia armazenada ne
indutor ¢ transferida para a carga e o capacitor. Esta corrente deve ser capaz de repor a
carga perdida pelo capacitor durante a conducfo da chave e manter a corrente na carga.
Durante a condugdo do transistor, o capacitor fornece corrente a carga e deve manter a
tensdo de saida sem grandes variagdes.

Neslé circuito, a tens#o de saida é uma fungo ndo-lincar do ciclo de trabalho e o
ciclo de trébalho ¢ uma outra funco do sinal de controle. Por isso, para encontrar as
respostas deste circuito, a simulagfio ¢ dividida em dois lagos aninhados. O lago interno
tem a finalidade de calcular as respostas do circuito de poténcia, mais especificamente a

tens3o de saida v, . Esta variavel ¢ calculada valendo-se da técnica em que se pde uma

fonte de tensdo e paralelo aos elementos ndo-lineares. Uma vez solucionada, a tensio de

saida e mais a tens3o de referéncia v, sfo utilizadas no lago externo para o célculo do
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ciclo de trabatho por meio do método de Newton-Raphson, ja que a tens@o de saida ¢€

uma fungdo ndo-linear de d. Em termos de equagdes, a analise € feita como segue.
Sendo o ciclo de trabalho d o sinal de saida do comparador, deseja-se que a
diferenca entre d " e o ciclo de trabalho d que foi utilizado para calcular v, seja zero.
F=d-d . (4.44)
Portanto, F'¢é a fungfo objetivo. Para relacionar 4 " com v, , € necessario analisar
o sinal de safda do comparador. A Figura 4.21 mostra o sinal de controle v,, o sinal de

referéncia v, e o sinal de saida do comparador.

v
v, \\‘ \/ F

y

Figura 4.21 - Forma de onda de saida do comparador.

O sinal de controle sendo maior que o sinal de referéncia, dispara a chave, e o

contrario, bloqueia-a.

Observando ainda a Figura 4.21 e baseando-se na equivaléncia de tridngulos,
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v T,

N . (4.45)
v. dT,

d vy =v,. (4.46)

O sinal v, corresponde a tenséio de saida do amplificador.

Ve Sk (Vpgr —V,)- (4.47)
Substituindo (4.47) em (4.46):

d Ve =k (Vs —,), (4.48)

Substituindo d na equagiio (4.44), obtém-se:

k
Fad——Vyr — Vo). (4.49)
Vep

O método de Newton-Raphson ¢ utilizado para solucionar o problema ndo-

linear.

. i ()
dn =g _F (4.50)
F-(t)

sendo F a derivada de Fem relagio a d.

F m1+—f~v;. (4.51)
Ve

A derivada de v, pode ser estimada numericamente. Para estima-la, calcula-se
v, no lago mais interno que corresponde ao circuito de poténcia e em seguida, calcula-
se v, novamente sendo que para a variavel d ¢ acrescentado um pequeno valor a mais.
Entio, v;, ¢é dado por:

o Vo {d)—v,(d + Ad)
v, = d ;
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Como ja mencionado, a andlise do circuito de poténcia € feita no lago interno e
segue o mesmo procedimento realizado para o conversor hoost quase-ressonante da
seglio anterior, a respeito da solugfio de um circuito nfo-linear. Para calcular as
respostas desejadas, € incluida uma fonte de tensfio em paralelo ao elemento ndo-linear
¢ uma outra como mostrado na Figura 4.22, seguindo-se a realizagio do método de
Newton-Raphson em termos de circuito. Deve-se lembrar que as impedincias ou
-admitineias resistivas, indutivas e capacitivas sdo expressas em matriz impedancia ou
admitincia, com uso da matriz derivada proposta neste capitulo. As formas de onda de

tensdo sobre as fontes de corrente (Figura 4.23) representam as corre¢des para as

respectivas tensfes dos elementos nfio-lineares estimadas inicialmente.

iDerm
-
R‘l L B Yo
D
R .. 384
e — L >~ ¢
Ve T Ry ¢ R,z ™ O
C R;
T
Figura 4.22 - Circuito de poténcia: andlise ndo-linear.
R, L
. 3R,
ke . O erre
R, £ RE »®O |
- SR
&5

C,T

Figura 4.23 - Circuito para pequenos sinais.
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Quando as normas dos vetores de corrente de erro (Figura 4.23) forem menor
que uma tolerdncia especificada, a simulagfo para.

Com uma estimagfio inicial do ciclo de trabalho, o lago interno requer cerca de 2
iteragdes ¢ o lago externo requer cerca de 12 iteragcSes para convergir ao regime
permanente. As Figuras 4.24 ¢ 4.25 mostram as formas de onda do conversor em regime

permanente.

15.6 ; T T T

—

Tenséo de saida (V)
o

146 S ] | 3 ]
1] 4 8 12 16 20

tempo {ps)

Figura 4.24 - Conversor boost: tensio de saida.
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Figura 4.25 - Conversor boost: corrente no indutor.

Os resultados para as Figuras 4.24 e 4.25 sfo formas de onda esperadas pois no
funcionamento deste conversor boost, a tensdo de saida possui mesma polaridade que a
tensfio de entrada e a diferenca de nivel € devido aos pulsos de corrente que so
tornecidos a cada periodo 7' para o capacitor de saida (Figura 4.24). Para a corrente de
entrada, quando a chave permanece fechada seu wvalor cresce até que em um
determinado instante a chave bloqueia. Entéo, o diodo conduz a corrente do indufor que
¢ transferida para a carga. Essa corrente deve ser capaz de repor a energia perdida pelo
capacitor durante a condugdo do transistor ¢ manter a corrente na carga. Este estagio

representa a reta com inclinacfo negativa da Figura 4.25.
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4.4.5 Conversor buck com comutacio suave
Uma estratégia similar foi utilizada para simular as respostas em regime
permanente do conversor buck quase-ressonante da Figura 4.26, o qual tem um

oscilador controlado por tens@io no caminho de realimentagfio [Femia et al, 2003).

S

o N
o

LU‘
YN

cf[

gatilhe

vVCO

Figura 4.26 - Conversor buck com comutagio suave.

Tabela 4.6 - Pardmetros do conversor buck com comutagiio suave.

| Parimetro |  Valer | Parimetro | Valor
Ro | 0.50 Cs T 0990F

R

i

SUR R —

11,97 k&2 Cr 63 pF

R, |  274kQ L 57w
T D0 T R D

Re { 10 m2 Voo 12V

A/ . 485n0F . -
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A andlise da resposta em regime permanente para este circuito ¢ semelhante ao
exemplo anterior e € determinada pelo uso de dois lagos de iteragdes. Um corresponde
ao circuito de poténcia e o outro corresponde ao circuito de controle.

O circuito de poténcia ¢ analisado no lago de iteragdo interno, aonde se utiliza

tarmbém a técnica que inclue uma fonte de tensdo em paralelo ao elemento nfo-linear. A

partir de um valor do ciclo de trabatho d, a tensfo de saida do conversor v, ¢ calculada.

Esta tenséio em conjunto com a tensdo de referéneia v,.r sdo utilizadas no lago externo

para o calculo do ciclo de trabatho d . Para isto, o método de Newton-Raphson foi
utilizado pois d " depende de v, » a qual é uma fun¢fo nio-linear de d. A seguir, mostra-
se a seqliéncia de equagdes utilizadas no lago externo.

O sinal d ¢ a saida do VCO. Como o tempo de conducio foi fixado em 350 ns e

o oscilador tem G, = 0,32 MH#z/V, determina-se a seguinte constante:

veo
Grp =Gy Lo =0,112V". (4.52)
Portanto, o ciclo de trabalho d ¢ dado pelo produto entre (G, e a tensdo de

saida do amplificador.
d =Gy v,. (4.53)
d =Gy k (Vrer —,). (4.54)
A partir de d', deseja-se que a diferenga entre ciclo de trabalho utilizado para

caleulo de respostas no circuito de poténcia e o calculado no circuito de controle seja

zero. Ou seja, uma variavel F € definida da seguinte forma:
F=d-d . (4.55)

F=d+Gy k(vy = V). (4.56)
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Como mencionado anteriormente, v, depende de 4 ¢ a solugdo para a

equaciio (4.58) ¢ encontrada por meio do método de Newton-Raphson, que deve

satisfazer:
a0 _ g _F. (4.57)
(@)’ )
F
sendo F aderivadade F emrelagioa d.
F =l+kGyv,. (4.58)

A variavel v, ¢ a derivada da tensdo de saida em relagio a d. Assim como no

exemplo anterior, esta derivada pode ser estimada numericamente.

A anélise do circuito de poténcia ¢ feita também de forma andloga ao da segéo
anterior.

Com uma estimagéo inicial do ciclo de trabalho, o lago interno requer cerca de 4
iteragdes e o laco externo requer cerca de 3 iteracdes para convergir ao regime
permanente. As Figuras 4.27 e 4.28 mostram as formas de onda do conversor em regime

permanente.
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Figura 4.27 - Conversor buck com comutacio suave; tensfo de saida.
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Figura 4.28 - Conversor buck com comutagdo suave: corrente no indutor.
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Como no caso énterior, os resultados para as Figuras 4.27 e 4.28 s3o formas de
onda esperadas. A oscilacdio na tensdo de saida é muito pequena (aproximadamente
0,2 %). O ciclo de trabalho encontrado foi 0,1431 ¢ nesse instante (d 7)), a chave &
blogueada cofrespondendo também ao instante em que a corrente do indutor da entrada
¢ zero, ou seja, o bloqueio ¢ realizado a corrente nula. A partir de ent8io, o capacitor C,
passa a fornecer sozinho a energia para a carga e sua tensfio decresce de forma linear.
Quando esta tensfo zera (aproximadamente em 1us ), inicia-se o estagio de roda livre. A
corrente no capacitor de saida é quase nula e a corrente na carga tem uma ondulagio

muito pequena, sendo praticamente uma corrente constante, como era de se esperar.
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Capitulo V

CONCLUSAO

No Capitalo I, Aprille e Trick enfrentaram o problema da determinacio da
resposta periddica de um circuito ndo-linear como um problema de valores de contorno
em dois pontos, empregando um esquema de Newton-Raphson. Uma vez que o
processo iterativo de Newton-Raphson tenha se iniciado satisfatoriamente, o método de
Aprille e Trick converge rapidamente, mas o esfor¢co computacional por iteracdo pode
ser alto para grandes problemas.

No Capitualo 11, foram empregadas técnicas de simulagdo no tempo para alcance
do regime permanente. A técnica $54 devido a sua simplicidade € uma técnica utilizada
na andlise dé fnédias para conversores CC-CC PWAM convencionais. O problema € que
esta técnica possui limitagdes quando aplicada a conversores sob comutagio suave do
tipo QRC, por exemplo. Estes conversores possuem freqiiéncia de comutagio da mesma
ordem de grandeza de sua freqiiéncia de ressondncta, 0 que ¢ uma das limitagdes de uso
da técnica. Uma outra técnica que ¢ uma generalizagdo da SSA possibilitou analisar
conversores CC-CC, ndo somente em modo PWAM, mas também em QORC e outros

conversores similares. Algumas limitacdes para estas técnicas de médias como a
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necessidade de se conhecer os circuitos equivalentes em cada modo de operacdo,
impediram-nas de serem mais largamente utilizadas.

A técnica que inclui fontes de tensdo estimada no circuito foi utilizada para obter
as respostas de circuitos elétricos ndo-lineares. Os resultados obtidos com esta técnica
comparados com as do EM7P foram bastante préximos,

A maior dificuldade nas simulacdes de circuitos nfo-lincares por meio da forga
bruta é que a resposta transitéria pode permanecer por um longo tempo antes de
alcancar o regime permanente, o que é computacionalmente dispendioso. Esta situagio
ocorre principalmente em circuitos com amortecimento lento. Com este problema,
torna-se impraticavel calcular a resposta em regime permanente com algoritmos
convencionais de simulagfo transitoria. Portanto, duas {écnicas de analise direta em
regime permanente foram apresentadas neste trabalho: a matriz admitancia que tem sua
formulagdo baseada no método do balango de harmdnicos, ¢ uma inédita que ¢ bascada
na formulacio de uma matriz derivada.

No Capitulo IH, a técnica que inclui fontes de tensfo em paralelo ao elemento
nfo-lingar em conjunte com a técnica da matriz admitincia possibilitou acelerar o
regime permanente. A mctodologia utilizada para a matriz admiténcia € de facil
compreensdo e de implementagao computacional sem complexidade. No entanto, como
as admitdncias s80 matrizes quadradas cheias com ordem igual ao nimero de amostras,
o tamanho ¢ a quantidade destas matrizes envolvidas na simulagdo podem demandar um
esforgo muito grande, o que pode ser uma limitagdo para o seu uso.

U'ma outra técnica que também analisa o regime permanente de forma direta foi
proposta no Capitulo IV. Néo existem indicios na literatura que esta técnica tenha sido
fcita antes. Ela € baseada numa matriz derivada esparsa para formas de onda periddica.

A técnica proposta converge rapidamente, € precisa e foi comprovada através da
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stmulacio de varios conversores, entre eles um conversor CA-CC, um inversor fonte de
tensfio utilizando PWAS vetorial, um conversor boost quase-ressonante com comutagio a
tensdo nula, um conversor boost PWM ¢ um conversor buck com comutagdo suave,
ambos com realimentagdo. As respostas para estes circuitos foram obtidas sem a
necessidade da espera do decaimento do regime transitorio, como € comum nas téenicas
de analise no dominio do tempo tradicionais. Além disso, essa nova técnica € geral,
podendo scr aplicada na analise de qualquer tipo de circuito elétrico ndo-linear, nio
importando a natureza do(s) elemento(s) nfo-linear(es) presente(s) neste circuito. No
entanto, deve-se ter o cuidado em sua utilizagfo de que o nimero de amostras das
formas de onda devem ser maior que dez, caso contrario a técnica nfo realiza as
derivadas nas equagdes de forma correta.
Este trabalho se configura como um trabalho de base, com possibilidades de
aplicagbes diversas. Algumas sugestdes sio apresentadas para sua continuagio:
o Realizar estudos especificos de convergéncia das metodologias
propostas;
¢ Desenvolver rotinas computacionais para andlise de circuitos elétricos
ndo-lincarcs genéricos, nos moldes do EMTP, aplicando as novas
técnicas mostradas nesse trabalho;
+ Analisar casos de circuitos sem solugfo de regime permanente ¢ de

circuitos com sohigdes miiktiplas.
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