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Resumo

O inversor entrelacado ¢ uma classe de paralelismo que além de permitir a
construcdo de inversores de alta poténcia a partir de componentes originalmente
projetados para poténcias muito menores, permite diminuir a distor¢do harmoénica da
tensdo de saida e melhorar a dindmica do sistema. Além disso, quando a conexdo em
paralelo ¢ feita mediante indutores acoplados magneticamente (ou mediante
transformadores), ¢ possivel obter um ganho em termos de redu¢do de volume.
Adicionalmente, o acoplamento dos inversores usando componentes magnéticos feitos
com nucleos de alta permeabilidade melhora a distribuicdo das correntes nos mddulos
em paralelo de forma natural. Contudo, devido as diferengas que podem existir entre os
moddulos em paralelo, uma distribui¢do totalmente balanceada ndo pode ser garantida e
pode circular uma componente c.a. de baixa freqiiéncia entre os inversores em paralelo,
0 que poderia levar o inversor a um funcionamento indesejado (sobre aquecimento de
alguns componentes e/ou saturagao do nicleo dos componentes magnéticos).

Por outro lado, o uso do acoplamento entre os inversores em paralelo traz
algumas dificuldades, como o fato de que o projeto dos componentes magnéticos e o
controle das correntes do conversor sio normalmente dificeis. Desta maneira, neste
trabalho sdo estudados estes dois problemas para criar ferramentas que permitam usar
inversores entrelagados com acoplamento magnético em aplicagdes de alta poténcia.
Assim, na primeira parte do trabalho ¢ mostrado como podem ser projetados os
componentes magnéticos necessarios para o acoplamento dos inversores, enquanto que
na segunda parte do trabalho ¢ mostrado como modelar e controlar o inversor mediante
duas técnicas diferentes. Além disso, os procedimentos teodricos mostrados no trabalho
sdo testados mediante a implementagdo de um inversor entrelacado de 4 bragos com
uma tensao de saida de 127V/60Hz.

Como contribuicdo ao estado da arte dos inversores entrelacados com
acoplamento magnético, o trabalho apresenta desenvolvimentos analiticos e
procedimentos que permitem um melhor entendimento do comportamento do inversor.
Além disso, as estratégias apresentadas neste trabalho para a modelagem e controle do
inversor representam uma contribui¢do inicial ao estudo dos inversores entrelagados
neste aspecto, pois na literatura nao foram encontrados estudos que abordem o problema
de modelagem e controle deste tipo de inversores.



Abstract

Interleaved inverters are a paralleling strategy that allows the construction of
high power inverters by using components with lower power rating; it also reduces the
harmonic distortion of the output voltage and improves the dynamic behavior of the
inverter. Additionally, when the parallel connections are made by means of
magnetically coupled inductors (or by using transformers), it is possible to obtain a gain
in terms of volume reduction. Furthermore, when the parallel connection of the inverters
is made by means of magnetic components built with high permeability cores, current
distribution in the inverter is naturally improved. However, due to the differences that
may exist among paralleled modules, a well balanced distribution can not be ensured
and also a low frequency AC component may circulate through the paralleled inverters;
this could lead the inverter to an undesirable behavior (overheating of some components
and/or the saturation of the ferromagnetic core).

In the other hand, some difficulties may arise by coupling the paralleled
inverters, such as the fact that the design of the magnetic components and the control of
the inverter’s currents are normally difficult. In this way, in order to obtain strategies
and procedures that allow the application of interleaved inverters with magnetically
coupled legs in high power applications, both issues are studied in this work. The first
part of this work shows a strategy to design the magnetic components used for the
parallel connections. In the second part, a modeling strategy and two different control
techniques are presented. Furthermore, the theoretic procedures shown in this work are
verified by means of the implementation of a four-leg interleaved inverter with an
output voltage of 127V/60Hz.

As a contribution to the current state of the art of the interleaved inverters with
magnetic coupling, this work presents some analytical procedures that allow a better
understanding of the inverter behavior. Furthermore, due the lack of information
currently available that is focused in the control design problem for these inverters, the
modeling and control strategy developed here represent an initial contribution to the
study of the interleaved inverters.
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Introducao

O fornecimento de energia ininterrupta para equipamentos cujo continuo
funcionamento ¢ necessario (equipamentos médicos, de comunicagdes, centrais de bases
de dados, aeroportos, entre outros), muitas vezes nao pode ser garantido pela rede de
distribui¢@o de energia elétrica. Além disso, devido a diversidade de cargas ndo-lineares
que sdo alimentadas pela rede elétrica, harmonicos e inter-harmonicos injetados na rede
provocam distor¢des na forma de onda da tensdo. Adicionalmente, a rede elétrica pode
apresentar fenomenos como interrupgdes momentaneas do fornecimento de energia,
subtensdes ou sobretensdes momentaneas (sag ou swell), oscilagdes de baixa freqiiéncia
(flicker), descontinuidades (notches) e transitérios eletromagnéticos que pioram as
caracteristicas da energia fornecida [3].

Assim, para evitar estes problemas garantindo um fornecimento de energia
continuo e de boa qualidade, UPSs (Uninterruptible Power Supply) sao usadas quando a
autonomia requerida ¢ de poucos minutos, sendo que, quando a autonomia necessaria
for maior do que algumas dezenas de minutos, o uso de uma combinacdo de geradores
diesel e UPSs ¢ necessario.

Existem diferentes topologias usadas para a constru¢do de UPSs, contudo, o
funcionamento basico delas pode ser dividido em duas partes, a saber: um conversor
para carregar o banco de baterias do sistema e um inversor para converter a tensao c.c.
da bateria na tensdo alternada normalmente usada para alimentar a maioria dos
equipamentos; adicionalmente, chaves eletronicas sdo usadas em algumas topologias de
UPSs para permitir que a energia seja fornecida diretamente da rede ou através do
inversor. Por sua vez, dependendo das necessidades e limitagdes do projeto, os
inversores podem ser construidos usando diferentes topologias. Assim, para dar
continuidade ao estudo que foi feito em [8], neste trabalho ¢ estudada uma topologia
especial de inversores baseada no paralelismo. Esta topologia ¢ chamada de inversores
entrelacados e consiste basicamente em usar indutores (ou transformadores) para
conectar em paralelo vérios inversores de meia ponte (bracos), cujos sinais de controle
sdo defasados convenientemente.

Dependendo  dos componentes magnéticos usados (indutores ou
transformadores), o entrelacamento de inversores pode apresentar as seguintes
vantagens [8]:

e Robustez: No caso de um moédulo falhar, o sistema pode continuar trabalhando
com uma poténcia menor, € ndo simplesmente parar de funcionar [1].

e Reducdao do custo: Em pequena escala o custo dos componentes pode ser
reduzido porque eles ndo precisam suportar correntes elevadas como as que
circulariam em conversores sem paralelismo [1][7]. Em grande escala o custo
dos componentes ¢ também menor se comparado com outras topologias, ja que
para a construcdo de conversores em paralelo sdo utilizados diversos
componentes idénticos. Isto permite condigdes mais vantajosas na compra dos
dispositivos evitando a compra e armazenamento de varios componentes de
diferentes caracteristicas.

e Manutencdo: Maior facilidade de manutencao gragas a arquitetura modular dos
inversores em paralelo [1].

e Maior poténcia: Devido as atuais limitagdes na tecnologia de semicondutores, os
inversores que nao usam paralelismo ndo conseguem fornecer poténcias tao altas
como as que podem ser fornecidas por um inversor que utiliza paralelismo

[11[2].



e Expansdo do sistema: Devido a caracteristica modular dos conversores em
paralelo, a inser¢ao de um novo moédulo para ampliar a poténcia do conversor ¢
mais facil [1].

e Diminuicdo da distorcdo harmonica da tensdao de saida: Devido ao
entrelacamento dos sinais de controle, muitas das componentes harmonicas da
tensdo de saida sdo canceladas, conseqiientemente a THD (Total Harmonic
Distortion) da tensao de saida ¢ menor se comparada com a obtida em inversores
em paralelo sem entrelacamento [1][3].

e Diminuicao dos elementos passivos ou da freqliéncia de chaveamento: Sem
comprometer a qualidade da tensdo de saida, ¢ possivel usar freqiiéncias de
chaveamento, indutores e capacitores menores do que os usados em conversores
que nao usam entrelacamento [1][3].

Desta maneira, dado que no trabalho feito em [8] somente foi considerado o uso
de indutores para a conexao em paralelo dos inversores, no presente trabalho o estudo ¢
focado na conexdo dos bracos usando transformadores ou indutores acoplados. Isto
teoricamente diminui a ondulacdo das correntes em cada brago, melhora a dinamica do
conversor, melhora a distribuicdo das correntes e insere um ganho real em relacdo a
redug¢do do volume do inversor [14][15]. Por outro lado, existem outras topologias
baseadas na mesma idéia; isto €, o uso do entrelagamento de sinais de controle e de
transformadores para melhorar as caracteristicas da tensdao de saida do inversor [4]-[6];
a diferenga com os inversores entrelagados estd em que os componentes magnéticos sao
conectados entre as chaves dos bragos e ndo entre os bracos. Contudo, apesar de que
estas topologias apresentam caracteristicas interessantes com resultados similares aos
obtidos com os inversores entrelagados, elas ndo tém uma estrutura modular simples
que permita sua aplicacdo com mais de dois conversores em paralelo.

Assim, este trabalho apresenta um estudo de inversores entrelacados para
aplicagdes de UPSs, os quais tém seus bracos acoplados. Especificamente, o estudo ¢é
focado no procedimento de projeto dos componentes magnéticos e no controle do
inversor. Desta maneira, na primeira parte do texto ¢ tratado o funcionamento dos
inversores entrelagados, os tipos de estruturas usadas para o acoplamento dos bragos e
suas caracteristicas. Na segunda parte sdo apresentados procedimentos para a
modelagem das caracteristicas dos componentes magnéticos. No seguinte capitulo sao
apresentados dois procedimentos para o projeto dos componentes magnéticos usados
para o acoplamento dos inversores em paralelo. Posteriormente, o estudo ¢ focado nas
dificuldades associadas a modelagem e controle do inversor; adicionalmente sdo
apresentadas duas estratégias para controlar a tensdo de saida e a distribuicdo das
correntes. No capitulo 5 sdo apresentados os resultados experimentais de um inversor de
quatro bragos construido no laboratdrio. Finalmente, no capitulo 6 sdo mostradas as
conclusoes e propostas de continuidade deste estudo.



Capitulo 1 Inversores entrelacados

A conexdo de chaves eletronicas (IGBTs, MOSFET, etc.) em paralelo ou de
conversores chaveados em paralelo ¢ feita quando a corrente que precisa circular pelas
chaves ¢ muito alta. Isto ¢ porque a tecnologia de semicondutores atual limita a
construgdo de chaves com correntes muito elevadas [1][2] ou porque o uso de varias
chaves de menor capacidade resulta mais econdmico do que o uso de uma chave de alta
capacidade (chaves de alta capacidade de corrente sao geralmente mais caras devido ao
volume de produgao delas) [1][7].

A conexao de chaves em paralelo, também chamada de paralelismo de
componentes [7], consiste em conectar fisicamente varias chaves em paralelo para que a
corrente que antes devia circular por uma unica chave, seja dividida equitativamente
entre as chaves conectadas no seu lugar. Contudo, ¢ necessario considerar que a
distribuicao balanceada das correntes nao ¢ naturalmente garantida porque as chaves em
paralelo ndo sdo necessariamente iguais (mesmo sendo do mesmo fabricante, referéncia
e lote de produgdo) [8]. Por exemplo, se a velocidade de comutacdo das chaves for
diferente, as chaves que comutem mais rapido conduzirdo por mais tempo; além disso, a
primeira chave que comutar tera associada toda a perda de comutacao, enquanto que as
outras chaves comutardo a tensdo nula. Adicionalmente, chaves com impedancias
diferentes conduzirdo correntes diferentes porque a mesma tensao ¢ aplicada em todas
as chaves. Isto pode levar a um funcionamento inadequado ou até a queima de
componentes (dependendo dos semicondutores usados) [7].

Para contornar os problemas apresentados pela conexdo de componentes em
paralelo, componentes passivos sdo inseridos no circuito de poténcia das chaves para
reduzir os efeitos de sinais de comando ndo idénticos. Além disso, semicondutores com
coeficientes de temperatura positivos, ou NPT (Non Punch Through), sao usados para
evitar o efeito de avalanche térmica que poderia acontecer pela distribui¢do ndo
equilibrada das correntes [8].

Por outro lado, a conexdo de conversores em paralelo, também chamada de
paralelismo de conversores, consiste na distribuicdo da corrente entre varios
conversores completos, o que possibilita diferentes topologias para este tipo de
paralelismo. Por exemplo, este tipo de paralelismo nao requer que todos os conversores
em paralelo fornegam a mesma corrente [10][11] e os conversores ndo necessariamente
tém que estar fisicamente proximos um dos outros [9][12]. E por esta ultima
caracteristica que (em termos de topologia de controle) ¢ possivel dividir o paralelismo
de conversores em dois grandes grupos, sendo eles o paralelismo com comunicagdo e
sem comunicagao [9].

O paralelismo com comunicagdo ¢ caracterizado pela disponibilidade das
medicoes das grandezas de todos os conversores, enquanto que no paralelismo sem
comunicagdo o controle do conversor somente dispde das medigdes proprias de cada
conversor em paralelo. Adicionalmente, estes dois casos de paralelismo de conversores
apresentam (além da redundancia inserida pelo fato da conex@o em paralelo [1][7]) uma
flexibilidade na sua operagdo que permite explorar diferentes possibilidades na busca de
um melhor funcionamento, a qual ¢ uma caracteristica que ndo apresenta o paralelismo
de componentes. Uma outra vantagem ¢ a possiblidade de se obter o rendimento
maximo para dierentes poténcias; isto ¢ feito ativando oudesativando células para
diferentes poténcias de saida.



1.1 Entrelacamento de inversores

Entre as topologias de paralelismo de conversores nas quais as grandezas de
todos os mddulos estdo disponiveis (sem custos adicionais inseridos pela transmissdo de
dados entre conversores fisicamente distantes), encontra-se o entrelagamento de
conversores. Este consiste na conexdo em paralelo de varios bragos mediante o uso de
componentes indutivos como mostra a Figura 1.1 para o caso de um inversor de tensao
de 4 bracos. Este tipo de paralelismo visa dividir equitativamente a corrente total (i;) do
conversor entre os bracos em paralelo fazendo com que as formas de onda das correntes
dos bragos (i;, i,, i3, is) estejam defasadas entre si de modo que sua soma seja uma
forma de onda com uma ondulacdo menor; desta maneira, como a corrente total de
conversor ¢ igual a soma das correntes dos bragos em paralelo, uma reducdo na
ondulagao da corrente total de saida ¢ obtida.

A defasagem entre as correntes dos mddulos ¢ obtida mediante uma modulagdo
PWM feita com uma unica modulante para todos os N bragos e com N portadoras com
fases diferentes (uma para cada brago). A portadora de cada brago estd defasada da

IR

E = y
= b ve
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Figura 1.1 — Conexao de 4 inversores em paralelo mediante indutores.
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Figura 1.2 — Sinais PWM tipicos para o conversor entrelagado de 4 bragos.
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Figura 1.3 — Redug¢do da ondulagdo na corrente de saida mediante o entrelagamento dos
sinais de controle.
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portadora do braco seguinte e do anterior por um angulo dado por:
360°/N (1.1)

Como exemplo, a Figura 1.2 mostra os sinais tipicos de controle da modulagao
PWM para o caso de um conversor de 4 bragos. Esta figura mostra como a defasagem
entre as portadoras aparece também nos sinais de controle dos bragos, pelo que as
correntes associadas a cada sinal estdao também defasadas, como mostra a Figura 1.3
para N=4. Nesta figura, pode-se ver que a corrente tem um periodo 4 vezes menor do
que o periodo das correntes nos bracos; de fato, de forma geral, o periodo da corrente de
saida ¢ igual ao periodo de chaveamento dividido por N, pelo que além da reducio da
ondulacdo da corrente e tensdao de saida, um aumento na freqiiéncia aparente da
comutacdo da corrente ¢ obtido [7]. Em conseqiiéncia, os harmonicos ficam localizados
em torno das freqiiéncias multiplas de N vezes a freqiiéncia de chaveamento (N+f;;) € a
THD da tensao de saida ¢ reduzida [8].

1.1.1 Ondulagao da corrente e tensao de saida

Como ¢ possivel obter uma redugcdo da ondulacdo da corrente mediante o
entrelacamento dos sinais de controle, teoricamente ¢ possivel usar componentes
passivos menores (tanto capacitores como indutores) para limitar as ondulagdes da
tensdo e corrente de saida do conversor [7]; além desta vantagem, isto também melhora
a resposta dinamica do circuito [13]. Para quantificar a reducdo da ondulacdo da
corrente e tensdo de saida do conversor, considere um inversor semelhante ao mostrado
na Figura 1.1, mas de N bragos. Entdo, as suas correntes podem ser descritas pelo
sistema de equacgoes:

- - di | . -
e Ly 00 -0 o | [r 0000 i
0 L; 0 " 0 di 0 r 0 0 .
nove 0 .o dt 0 T Tl 2
N = . —+ .
O N P 0 ’
diy_y -
VN-1 ~VC - .. IN-1
o 0 .0 Ly 0 dr 0 .0 0 i
N 0 0 - 0 0 Lp| 9N | |0 0 0 0 FH
L 7 ANx, L 7N
L dr |

onde Ly e 7y sdo a indutincia e resisténcia do indutor usado em cada brago do inversor.
Assim, somando as N equagdes e dividindo por N, tem-se:

1< Ledi, rr. . &,
N I(Vn_vc)zwjjl;""wflt; U :Z‘;ln . (1.2)
n= n=

Esta expressdo ¢ semelhante a expressdo que descreve o comportamento da
corrente no indutor de um inversor com um unico brago (estrutura classica); a diferenca
estd em que neste caso, a fonte de alimentag@o do sistema ¢ a soma de N formas de onda
PWM entrelagadas e divididas por M. Isto €, ela corresponde a uma forma de onda com
comutacdes N vezes mais freqiientes, pelo que € esperada uma ondulagdo menor.

Para mostrar isto, veja que a ondulacdo da corrente (Ai;) e da tensdo de saida
(Avc¢) do conversor pode ser estimada em fungdo da razdo ciclica (o) como [7][8]:

Aiy = 2E (p—aN{a—(p]\_fl)j, Ave i

Ly fo 8N Cy

Onde E ¢ a tensdo no barramento (como mostra a Figura 1.1), f; € a freqiiéncia de
chaveamento e p ¢ um niimero natural, tal que:

Pl P23 N
N N



A Figura 1.4 mostra as curvas da ondulacdo (normalizada usando como
referéncia a ondulagdo obtida para N=1) em fun¢ao da razao ciclica (para N=1, 2, 3 e¢ 4).
Pode-se ver que na medida em que N aumenta, além de se obter uma reducdo na
ondulacao, aparecem valores da razao ciclica para os quais a ondulagcdo ¢ nula (N-1
valores).

] 0.1 02 0.3 . 0.4 0.5 0.6 0y 08 0.9 1
Razao ciclica

a) ondulagao de i,

T T T N:-]

0at —— — =2

E ......... =3

D?EI.E— — =4
S04t -

[
02} T T T T -
- . -~ .. e
Q= T T T T e T e T ey

0 0.1 02 0.3 0.4 05 0B 07 0.8 0Aa 1
Razdo ciclica
b) ondulagao de v¢
Figura 1.4 — Ondulagdo da corrente e tensdo de saida normalizadas.

O valor maximo das ondulag¢des aparece para N valores da razdo ciclica para o
inversor de N bragos. Ele pode ser estimado como [7][8]:

E

i} = 16N PC L,
max {4i, } 16(Nfch)2Cfo -

_£E , max{Avq} =
2Nfeply

Entdo, quanto maior for N (nimero de bracos em paralelo), menor pode ser a
indutancia e a capacitancia para manter as ondulacdes constantes. Apesar disto, ¢
importante ressaltar que a medida que L diminui, a ondula¢do da corrente em cada
braco aumenta [8][13]. Isto ¢ porque cada brago do inversor fica trabalhando como um
inversor de um Unico brago (estrutura classica), pelo que a ondulacio maxima da
corrente em cada braco pode ser estimada substituindo N=1 na primeira expressao em
(1.3). Assim, se um inversor entrelacado deste tipo for projetado para obter a mesma
ondulacao de corrente de saida de um inversor cldssico (com a mesma freqiiéncia de
chaveamento), os seus indutores deveriam ser projetados para suportar uma maior
indugdo magnética e maiores perdas do que o indutor usado no inversor classico. Além
disso, a conexdo em paralelo dos bragos mediante indutores independentes permite a
circulacao de correntes entre os bragos (que dependem da indutancia usada); isto é,
correntes que ndo contribuem com a corrente de saida do conversor, pelo que sdo
geradas perdas adicionais. De fato, em [14] ¢ indicado que o uso do entrelacamento de
bragos com indutores independentes ndo representa nenhum ganho em termos de
reducao do volume.



Numa tentativa de obter um ganho real em termos de reducdo de volume e de
redugdo de perdas [13]-[15], na literatura tem sido proposto manter a estrutura das
chaves e do capacitor de saida, continuar usando o entrelagamento de sinais e substituir
os indutores separados por componentes magnéticos que acoplem as correntes dos N
bracos. Esses componentes podem ser encontrados na literatura com o nome de
Indutores Acoplados, Transformadores Interfase ou Transformadores Intercelulares;
neste trabalho sera utilizado o nome ICT, que ¢ uma abreviagdo do nome em inglés
Intercell Transformers.

Como resultado do acoplamento entre os bracos do inversor, uma redu¢do da
ondulacao da corrente ¢ obtida, além disso, a freqiiéncia de comutagdo aparente na
corrente de saida e nas correntes dos bragos ¢ aumentada. Adicionalmente, a
distribuicao balanceada das correntes nos bragos ¢ idealmente garantida de forma

natural, diferentemente do caso em que sdo usados indutores separados.

1.1.2 Componentes das correntes criadas pelo entrelagamento

Em [7], Devancens propde uma estratégia para melhorar a distribuicdo natural
das correntes nos bragos de conversores entrelagados aproveitando o comportamento
das suas componentes harmonicas. Aqui ndo ¢ explicado este procedimento, porém, ¢
necessario ressaltar as caracteristicas das componentes harmoénicas das correntes nos
bragos, pois elas serdo usadas neste texto posteriormente.

Como ja mencionado, o uso do entrelacamento faz com que a corrente de saida
do conjunto de componentes magnéticos (i;) tenha uma ondulacdo em uma freqiiéncia
igual a N vezes a freqiiéncia de chaveamento do inversor (N-f.;). Isto acontece porque
para a freqiiéncia fundamental, para freqiiéncias multiplas de N-f., e para a faixa de
freqiiéncias geradas em torno de cada uma delas, qualquer componente da corrente ¢
igual em todos os bragos. Por outro lado, para as freqiiéncias restantes (freqiiéncias
multiplas de £, ndo multiplas N-f.; e para a faixa de freqii€ncias geradas em torno de
cada uma delas), a soma das componentes dos N bragos na mesma freqiiéncia ¢
idealmente zero.

Para ver porque acontece este cancelamento de componentes, considere
novamente o circuito da Figura 1.1. A tensdo v, (para n=1, 2, ..., N), aplicada por um
inversor de meia ponte que ¢ controlado por uma modulacdo PWM senoidal feita com
uma portadora triangular, pode ser representada mediante uma série de Fourier como
[17]:

4E 5 1 T ey .
vn(t) = MEcos(wmt + @m)+ 7Z(;Jo(zgM]sm(Echos(z(wpt+ gop,l))]

i=1

b

AES| 1 (. . _ _
+— Z 7Jk[z%Mjsm(%(z + k)jcos(z(a)pt + gop,l)-i— k(a)mt + 0, ))

T =1 k=—oo
k#0
onde M ¢ o indice de modulagdo, wy, € w, sdo as freqiiéncias da modulante e portadora,
®m € @p, S30 as fases da modulante e de cada portadora e J, ¢ a funcdo de Bessel de
ordem n. O primeiro termo da expressdo anterior corresponde a componente
fundamental da tensdo, o somatério a direita dele contém unicamente as componentes
nas freqiiéncias multiplas da freqliéncia de chaveamento; finalmente, o ultimo
somatorio contém as componentes criadas em torno de cada uma das freqiiéncias
multiplas da freqiiéncia de chaveamento.

Veja que na expressdo anterior somente ¢,, depende de n; isto € porque N
somente afeta a fase da portadora de cada brago e porque a mesma modulante ¢ usada
em todos os bragos. Assim, como a amplitude das componentes ¢ igual em todos os
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bragos para uma freqiiéncia dada, o cancelamento somente pode ser atribuido a fase das
portadoras. Entdo, como a fase da portadora esta dada por:

360°
Ppn = (n_l) N

a fase das componentes ¢:

o

, 360° . 360
z(n—l) N ou z(n—l) N +ke,, .

Veja que independentemente do valor de &, quando i ¢ multiplo de N a fase ¢
sempre 360° (ou 0°) ou 360°t+k@, (ou k@), pelo que para qualquer uma destas
freqiiéncias, as correspondentes componentes das N tensdes sempre estdo em fase.
Entdo, como a diferenca entre v, ¢ v¢ define a corrente em cada braco, ¢ como v¢ €
comum para todos os bracos, para estas freqii€ncias qualquer componente da corrente
em cada braco tem o mesmo moédulo e fase (que depende da impedancia, mas supondo
bragos iguais, o efeito ¢ o mesmo em todos os bracos). Entdo, como todas tém a mesma
fase e amplitude, e como no circuito somente existe um caminho para a circulacdo da
corrente, todas elas contribuem a corrente de saida i;. Assim, pelas caracteristicas deste
tipo de componentes, elas sdo chamadas de componentes em fase no que segue do texto.

Por outro lado, quando i ndo ¢ multiplo de N, as fases ficam uniformemente
distribuidas nos 360° da circunferéncia com um intervalo de 360°N, isto ¢, ficam
entrelacadas. Entdo, como o comportamento das fases e modulos das componentes de v,
aparece nas componentes das correntes nos bragos, para estas freqii€ncias a componente
da corrente em cada bragco tem o mesmo modulo e fase diferente; porém, como a fase
estd entrelagada, a soma das N componentes ¢ idealmente zero. Assim, como a soma
destas componentes das correntes nos bragos ¢ nula, pode-se dizer que estas
componentes ndo aparecem na corrente de saida i,. Assim, pelas caracteristicas destas
componentes, elas sdo chamadas de componentes entrelacadas no que segue do texto.

1.2 Configuracdes de ICTs

As topologias de ICTs encontradas na literatura podem ser dividas em dois tipos
principais, os ICTs monoliticos € os modulares (construidos com a conexao de varios
transformadores). Nos primeiros, o acoplamento entre os modulos do conversor ¢ feito
magneticamente, enquanto que no caso dos ICTs modulares o acoplamento ¢ feito
magnéticamente e eletricamente [14].

1.2.1 ICTs monoliticos

Os ICTs monoliticos sdo normalmente construidos usando uma Unica estrutura
de material ferromagnético de alta permeabilidade na qual sdo colocados varios
enrolamentos; esses enrolamentos sdo posicionados de modo que os fluxos associados
as tensdes aplicadas ao ICT sejam somados em regides comuns da estrutura. Assim,
como as correntes nos bragos sdo geradas pela excitacdo do sistema com formas de onda
entrelacadas, os fluxos associados estdo também entrelagados, pelo que quando sdo
somados aparece uma redu¢do da sua ondulagdo e um aumento da sua freqiiéncia de
comutagdo aparente. Idealmente, o uso de ICTs monoliticos faz com que as correntes
que circulam pelos enrolamentos sejam praticamente idénticas, além disso, eles fazem
com que essas correntes apresentem uma freqiiéncia de comutacao aparente de N-f.; €
tenham uma reducao na sua ondulagdo [13].

Para entender melhor o funcionamento destas estruturas, ¢ mais facil considerar
um ICT especifico como o de 2 bragos mostrado na Figura 1.5; este ¢ conectado no
circuito do inversor como mostra a Figura 1.6. Do lado esquerdo da Figura 1.5, um
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desenho do ICT ¢ mostrado; ele consiste em dois indutores (cada um com entreferro)
unidos fisicamente pelas pernas que t€ém o entreferro. Neste desenho, as linhas
pontilhadas indicam o sentido em que est4 orientado o fluxo e as linhas sélidas indicam
o sentido em que circula a corrente. Do lado direito da mesma figura ¢ mostrado o
circuito magnético equivalente que representa o componente magnético (desenhado do
lado esquerdo); nele m ¢ o nimero de espiras e 7, € rg sdo as relutdncias do nucleo e do
entreferro, respectivamente. Assim, veja que:

e O sentido em que circulam as correntes nos enrolamentos faz com que os fluxos
associados a cada corrente (¢; € ¢,) sejam somados na perna com o entreferro.

e Os fluxos ¢; e @, estdo associados a tensdes entrelacadas, pelo que eles estao
também entrelagados.

e A estrutura ¢ feita de um material ferromagnético de alta permeabilidade, pelo
que a relutancia do entreferro (7,) serda muito maior do que as relutincias do
nucleo (7,), em conseqiiéncia, a forca magnetomotriz (f.m.m.) sobre as pernas
que tém enrolamentos ¢ praticamente a mesma que aparece sobre o entreferro.

iZ il
—> «—

m??
dt

mée
dt

30

L
o O

o

Corrente [A]
5

1
[\
[«

_30 | | 1 | 1 | | |
0.025  0.026  0.027 0.028 0.029 0.03 0.031 0.032  0.033

| | L | L | | |
0.025 0.026 0.027 0.028 0.029 0.03 0.031 0.032 0.033
tempo [s]

Figura 1.7 — Correntes e fluxos magnéticos do circuito da Figura 1.6.
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Entdo, como ¢; e ¢, estdo entrelagados, a f.m.m. sobre o entreferro (que ¢
praticamente a mesma que aparece sobre os enrolamentos) apresenta uma reducdo da
sua ondulacdo e um aumento na sua freqiiéncia de comutacdo aparente. Assim, como 0s
dois enrolamentos t€ém o mesmo numero de espiras (m), as duas correntes sao
praticamente iguais e apresentam uma ondulagdo reduzida e um aumento na sua
freqiiéncia aparente.

Para verificar isto, o circuito da Figura 1.6 foi simulado usando como modulante
um sinal triangular de baixa freqiiéncia (60Hz); as formas de onda dos fluxos e
correntes obtidas sdo mostradas na Figura 1.7. Pode-se ver que as correntes i; € i, sao
indistinguiveis, pelo que diferentemente do entrelacamento sem acoplamento, a corrente
de saida i, tem uma ondulagdo maior do que as correntes nos bragos do conversor. Por
outro lado, pode-se ver que a ondulacdo do fluxo na perna nao enrolada (p; + @) ¢
menor do que a ondulag@o nas outras pernas e que sua freqliéncia aparente ¢ duas vezes
maior (2fc1).

Além do ICT mostrado como exemplo na Figura 1.5, outras topologias de ICTs
monoliticos podem ser encontradas na literatura para este tipo de aplicacdo; as
encontradas nesta revisao sao [13][15]:

a) Indutores colados: Consistem em unir fisicamente indutores idénticos e
independentes. Isto ¢ feito colando-os na perna que tem o entreferro como mostra a
Figura 1.8. O inconveniente desta op¢do ¢ que usando nucleos comerciais somente ¢
possivel construir conversores de dois bracos porque para acoplar mais bracos seria
necessario modificar a forma dos nucleos comerciais, como ¢ mostrado a direita da
figura para o caso de 3 enrolamentos.

Figura 1.8 — Topologia com indutores colados para 2 e 3 bracos.

Figura 1.9 — Topologia circular com nucleos ndo comerciais para 4 bracos.
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b) Topologia circular com nucleos ndo comerciais: Consiste no uso de nicleos
com formas especiais para canalizar os fluxos magnéticos. Do lado esquerdo da Figura
1.9 esté a topologia com fluxo canalizado, a qual for¢a os fluxos de cada perna a fechar
o circuito magnético pela coluna central (com entreferro); o qual ¢ um comportamento
similar ao obtido usando indutores colados (varios). A direita da figura est4 a topologia
com fluxo repartido, onde os fluxos sdo obrigados a fechar o circuito magnético pelo ar
entorno de cada enrolamento. O inconveniente destas topologias esta no fato de que os
nucleos ndo sdo comerciais.

¢) Topologia circular com nucleos comerciais: Estas topologias t€ém um
comportamento similar ao obtido com a topologia circular com nucleos nao comerciais
de fluxo repartido. A diferenca estd na possibilidade de se construir o transformador
usando nucleos comerciais. Porém, esta topologia estd limitada para conversores com
um numero de bragos igual a 4 ou multiplo de 2. As duas topologias sdo mostradas na
Figura 1.10 (caso de 4 bracos); do lado esquerdo estd a topologia chamada “E vertical
com enrolamentos concéntricos” e do lado direito a chamada “E vertical com
enrolamentos sobrepostos”. Uma diferenga entre as topologias esta na indutancia de
dispersao obtida com elas; por exemplo, em [13] o autor calcula a indutincia de
dispersdo usando um nucleo comercial e obtém valores maiores para a topologia E
vertical com enrolamentos sobrepostos, pelo que esta topologia poderia ser mais
interessante porque a ondulagdo das correntes ¢ menor para maiores valores da
indutancia de dispersao.

Figura 1.10 — Circular com nucleos comerciais para 4 bragos.

d) Topologia em escada: Consiste na conexdo de varios nucleos em C e um
nucleo em I em cascata como mostra a Figura 1.11. A parte inferior da figura mostra a
topologia em escada com fluxos canalizados, a qual faz com que os fluxos fechem o
circuito magnético pelo nucleo em forma de I; por outro lado, a conexdo em escada com
fluxos repartidos (parte superior da figura) faz com que os fluxos de cada enrolamento
fechem o circuito magnético pelas regioes de ar que ficam aos lados dos enrolamentos.
Além das duas topologias em escada mostradas, podem ser obtidas variagdes delas; por
exemplo, a topologia com fluxos repartidos pode ser construida com nticleos em I para
permitir a inser¢ao de entreferros nas pernas que tém enrolamentos, o que pode ajudar
na distribui¢do das correntes [15]. Outra modificacdo que pode ser feita a topologia com
fluxos repartidos ¢ a insercdo de extensdes do nucleo alinhadas com as pernas
horizontais e colocadas a direita e esquerda do ICT; estas extensdes t€ém como funcao
melhorar a simetria da estrutura, deixando o fluxo de dispersao dos enrolamentos que
ficam nos extremos, mais parecido com o fluxo de dispersdo apresentado nos
enrolamentos internos.

O problema destas duas opcdes € que pode aparecer uma densidade de fluxo
elevada em algumas partes da tampa e da base da estrutura de material ferromagnético
(barras horizontais do nucleo) [13]. Por exemplo, no caso da configuracdo de fluxos
canalizados, o fluxo numa perna horizontal ¢ a soma dos fluxos gerados nas pernas
verticais que estdo a sua esquerda (usando como referéncia a figura); desta maneira, o
ultimo nucleo tera que suportar a soma dos fluxos gerados em todos os enrolamentos.
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No caso da configura¢do de fluxos repartidos, o fluxo gerado por um enrolamento nao
necessariamente fecharda o circuito magnético pelo ar que se encontra do lado dele
(depende da fase de cada fluxo), pelo que algumas pernas horizontais, podem precisar
suportar uma densidade de fluxo maior do que outras.

As topologias que anteriormente foram brevemente descritas t€m em comum
que todas elas usam um enrolamento por cada modulo em paralelo do inversor e todas
sdo conectadas nele da mesma forma. Isto ¢, sempre um dos terminais de cada
enrolamento ¢ conectado num ponto comum (ao capacitor na saida do inversor) € o
outro ¢ conectado a saida de cada conjunto de chaves (saidas do inversor de meia
ponte). Assim, a conexao dos ICTs anteriores ¢ igual a feita no inversor sem
acoplamento; porém, os enrolamentos devem ser alimentados de modo a obter a
circulacao da corrente no sentido adequado (mostrado nas figuras anteriores mediante

setas).

Pode-se ver que em todas as topologias anteriores, todas as se¢des do nticleo que
tém enrolamentos, tém um dos seus extremos unidos por uma se¢do comum do ntcleo
(sem enrolamento), enquanto que o outro extremo destas se¢des estd unido por outra
secdo comum do nucleo; assim, como o nucleo ¢ de uma permeabilidade alta, todos os
enrolamentos apresentam aproximadamente a mesma for¢ca magnetomotriz. Entdo, se o
ICT for construido com um material ferromagnético de alta permeabilidade, o
comportamento explicado para o caso de dois enrolamentos (comeco desta se¢do) e suas
vantagens sao obtidos em qualquer uma das topologias mostradas anteriormente.

Apesar de todas as topologias mostradas melhorarem a forma de onda das
correntes do inversor, € necessario considerar que a geometria do ICT pode fazer com
que exista uma concentracdo relativamente elevada de fluxo magnético em algumas
partes do ntcleo. Em conseqiiéncia, algumas topologias de ICTs monoliticos podem
resultar mais interessantes do que outras dependendo do fluxo que elas apresentem nas
pernas de unido (secdes do nlcleo que unem as pernas que t€ém enrolamentos). Por
exemplo, no caso da topologia “ntcleos colados”, o fluxo gerado nas pernas que unem
os enrolamentos com a perna central (pernas de unido) ¢ igual ao fluxo associado a cada
enrolamento. Por outro lado, dependendo da maneira em que os enrolamentos sao

Figura 1.11 — Topologia em escada para 4 (fluxo repartido) e 3 bragos (fluxo
canalizado).
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conectados nos bragos do inversor, nas topologias “escada” e “circular com nucleos
comerciais” (as duas) podem aparecer partes das pernas de unido onde os fluxos sao
maiores do que os fluxos associados aos enrolamentos. Isto ¢, se dois ou mais
enrolamentos induzirem fluxos com fases opostas (ou com uma diferenca de fase de
quase 180°) numa parte do nucleo, o fluxo resultante ¢ reduzido, o que seria o ideal;
mas, se os fluxos induzidos pelos enrolamentos estiverem em fase (ou com uma
diferenga de fase pequena) numa parte do nucleo, a sua soma seria maior (o fluxo total
induzido seria amplificado), que seria o caso a ser evitado.

Assim, uma escolha cuidadosa das portadoras associadas a cada braco pode
diminuir o valor maximo do fluxo em algumas pernas do ICT de maneira significativa.
Esta escolha foi desenvolvida em [13], onde € proposta uma permutagdo das portadoras
em funcdo do numero de bragos do conversor. Esta permutacdo ¢ chamada de
alimentagdo permutada e estd baseada em duas regras:

e A fase entre dois fluxos gerados por enrolamentos adjacentes deve ser o mais
proxima possivel de 180°.

e A fase entre as tensdes aplicadas a dois enrolamentos adjacentes ¢ sempre a
mesma entre qualquer dupla de enrolamentos.

Em termos praticos, as regras sdo escritas como [13]:

e Para um numero de bragos N impar, a fase entre as tensdes aplicadas a duas
bobinas que pertencem ao mesmo nucleo ¢ (n- w /N).
e Para um nimero de bragos N par e multiplo de 4, a fase entre as tensdes
aplicadas a duas bobinas que pertencem ao mesmo nucleo ¢ (n -27/N).
e Para um namero de bragos N par e ndo multiplo de 4, a fase entre as tensoes
aplicadas a duas bobinas que pertencem ao mesmo nucleo ¢:
a. (m -2n/N) para as primeiras (N/2 — 1) duplas de bobinas num mesmo
nucleo,
b. mpara a N/2-ésima dupla de bobinas num mesmo nucleo,
c. -(m-2n/N) para o resto de duplas.

E importante ressaltar que para todas as topologias anteriores a tensio aplicada
sobre cada enrolamento ¢ a mesma que seria aplicada nos bragos de um inversor sem
acoplamento; isto €, a tensdo sobre os enrolamentos sempre ¢ a diferencga entre a forma
de onda sintetizada por uma modulacdo PWM senoidal que oscila entre £E e a tensdo de
saida do conversor. Assim, o fluxo nas pernas com enrolamentos tem componentes em
torno da freqiiéncia de chaveamento, pelo que o entrelagamento ndao tem nenhum
impacto no fluxo das pernas que tém enrolamentos. Desta maneira, a maxima densidade
de fluxo magnético deve ser limitada em funcdo da secdo transversal dessas pernas, o
nimero de espiras, a tensdo de alimentacdo do inversor e a freqiiéncia de comutagao.

Ondulacdo da tensdo de saida e das correntes nos ICTs monoliticos:

Nesta secao foi mostrado que os ICTs monoliticos acoplam todas as correntes do
conversor mediante caminhos de material ferromagnético de alta permeabilidade.
Assim, ¢ esperado que a tensdo aplicada sobre cada enrolamento afete o comportamento
de todas as correntes do ICT; de fato, pela maneira em que sdo colocados e alimentados
os enrolamentos nestas estruturas, a relagdo entre as tensdes aplicadas nos enrolamentos
e a variagdo das correntes pode ser escrita de maneira geral como:

15



(v —ve | [ diy/dt] i
Vs = Ve di, /dt iy
vy —ve | =L dis/dt [+R] iy |,

VN — Ve | _diN/dl_ iy

onde L e R s3o as matrizes de indutancia e resisténcia do ICT e apresentam a forma:

L “Lyiz —Lypiz - Ly n 12 a3z TmIN

— Lo L, L3 —Luan T2 ) Tn23 —Tm2N

L=|-Ly3 —Lyys Ly —Lpy | R=|=rus  —r r —Tm3N
“Lyn —Lpoy —Lwy - Ly ~TmIN  ~Tm2N “hw3N 0 IN

Pode-se ver que ndo foi assumido que todas as indutidncias mutuas fossem
iguais. Isto porque esse tipo de matriz somente ¢ obtido quando a estrutura ¢ totalmente
simétrica (como os componentes mostrados na Figura 1.8).

Para estimar a ondulacdo da corrente de saida do ICT monolitico serd feito o
mesmo procedimento usado para o caso do inversor com indutores separados (mostrado
anteriormente). Assim, somando todas as linhas do sistema de equagdes anterior e
dividindo o resultado por N, tem-se:

1 N 1 N N di 1 N N
WHZ_;(VW_VC):W; Ln_z_:]‘mnp d: +WZ_: rn_z_:rmnp i
= = p=1 n=1 p=1

O inconveniente aqui ¢ que como a soma dos valores de cada coluna das
matrizes nao € igual, ndo € possivel simplificar a expressao anterior da maneira que foi
feito no caso dos indutores separados. Contudo, como o uso de ICTs (com nucleos sem
entreferro e com alta permeabilidade) ¢ caracterizado pelo fato de que as correntes nos
bracos sdo praticamente indistinguiveis, a expressdo anterior pode ser aproximada
como:

1 1 diy & u 1< <
FZ(V”-VC) ~ W?tlz Ln - ZLmnp + Filz Tn = Zrmnp
n=1 n=1 p=1 n=1 p=l

Entdo, como todas as correntes nos bracos sdo iguais, a corrente de saida i, ¢ N
vezes a corrente num brago, pelo que substituindo na expressao anterior, tem-se:

N N N

1 1di| 1 & ol 1|1
FZ(VH-VC)zWE WZ LH_ZLmllp +W’t WZ rn_ZrMIzp
n=l1 n=1 p=1 n=1 p=l1
Assim, definindo L., e R., (indutancia e resisténcia equivalente) como:
1 N N 1 N N
Leq :FZ Ln_sznp Req :Wz Rn_sznp 5 (14)
n=l1 p=1 n=1 p=1
a expressdo anterior fica:
1< L di, 1,
FZ(VW'VC)zﬁLeqTE'FWReqlt' (15)

n=1

Esta expressao tem a mesma forma de (1.2). A diferenca ¢ que nesta equagao
aparece L., no lugar de L. Assim, a ondula¢do da corrente de saida e da tensdo no
capacitor de saida pode ser estimada substituindo L., por L nas expressoes mostradas
em (1.3). Adicionalmente, como foi suposto que as correntes nos bracos sdo iguais, a
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ondulag¢do das correntes nos bracos pode ser calculada como a ondulagdo da corrente de
saida dividida por N.

E importante notar que como a corrente i, ¢ formada somente pela soma das
componentes em fase das correntes nos bragos (as quais para uma freqiiéncia dada sao
idénticas em todos os bracos), supor que as correntes nos bracos sdo iguais para calcular
a ondulagdo da corrente de saida ndo ¢ realmente uma suposicao. Por outro lado, como
os bragos também tém componentes entrelagadas, a estimativa feita da ondulagdo das
correntes nos bragos ¢ realmente uma aproximacao.

Neste ponto é oportuno observar que L., ¢ igual 1/N vezes a soma das
indutancias de dispersdo vistas desde cada enrolamento. De fato, L., pode ser obtida
conectando em série todos os enrolamentos do ICT (usando a polaridade suposta para a
operac¢do do ICT) e medindo a indutancia desta conexdo em série; assim, L, pode ser
obtida como a indutancia medida dividida por N. Para se ver isto, pode-se escrever a
expressao anterior como:

N di, ,
Z(vn—vc) ~ NLeq? +NRyyi, »

n=1
onde i, ¢ a corrente que circula num enrolamento. Veja que esta expressdo tem a mesma
forma da equacdo de um circuito RL série, onde a tensdo aplicada ao circuito ¢ igual a
soma das tensdes sobre os enrolamentos. Assim, a indutancia que seria medida nesta
conexao série de todos os enrolamentos ¢ N vezes a indutancia equivalente (L)

1.2.2 ICTs modulares

Os ICTs modulares sao construidos mediante a conexdao de varios
transformadores de dois enrolamentos (com relagdo de transformacgdo de 1:1) de modo
que todos os bragos do inversor fiquem eletricamente acoplados simetricamente. Desta
maneira, em termos de modularidade este tipo de ICTs ¢ mais interessante do que os
ICTs monoliticos.

De maneira similar ao que acontece com os ICTs monoliticos, varias topologias
de ICTs modulares podem ser encontradas na literatura [16]. A diferenca entre uma e
outra topologia esta no nimero de transformadores usados, a poténcia dos mesmos e a
capacidade que tem a topologia para limitar a ondulagdo da corrente. Entre as topologias
encontradas estdo as configuragdes Cyclic Cascade, Combinatorial Cascade, Cyclic
Shunt, Combinatorial Shunt, Whiffletree e Secondary Loop, as quais sdo brevemente
mostradas nesta secdo. Para fazer isto, o transformador de dois enrolamentos usado
como bloco de construcdo ¢ modelado como mostra a Figura 1.12, o qual pode ser
descrito pelo seguinte sistema de equagdes:

Vil . L _LWI dll/d[ + R _RWI il

vio| |-L, L |diyJdt| |-R, R |i|’
onde L ¢ a auto-indutancia, L,, ¢ a indutdncia mutua (ou magnetizante), R ¢ a resisténcia
de um enrolamento (com o outro enrolamento aberto) e R, € a resisténcia magnetizante.

a) Cyclic Cascade: Esta conexao consiste em acoplar cada um dos bracos do

R-R, L-L, R-R, L-L,

Figura 1.12 — Modelo do transformador de dois enrolamentos.
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conversor com o brago seguinte usando um transformador, pelo que no final cada brago
esta eletricamente acoplado com outros dois como mostra a Figura 1.13 (caso de 4
bragos). Desta maneira, esta topologia usa N transformadores e faz com que a corrente
de cada brago circule por dois enrolamentos; fato que ajuda na reducao da ondulagao
das correntes porque a indutancia que efetivamente filtra a corrente inclui a indutancia
de dispersdo dos dois transformadores. Além disso, a tensdo v,-vc (n<[,N]) € aplicada
sobre a conexdo em série de dois enrolamentos, pelo que sdo esperadas componentes
harmonicas do fluxo magnético (gerado nos nucleos) menores do que as obtidas em
topologias que usam um Unico enrolamento por braco € 0 mesmo ntimero de espiras por
enrolamento.

VI T e AL o AN ]
[ ]
Vzm—.u\/\/
o
V3 m—uuu
[ ]

vy YN\ Yy
Figura 1.13 — Conexao Cyclic Cascade.

Ve

A maneira em que sao conectados os transformadores nesta topologia permite
escrever as equagdes que descrevem o comportamento das correntes nos bragos para
qualquer N de uma forma generalizada. Assim, desprezando a parte resistiva de cada
transformador (para reduzir o tamanho da expressdo), o sistema de equagdes que
descreve o comportamento das correntes pode ser escrito como:

_ _ di
a b 0 - 0 a
v =V,

e a b - 0 di
o of a, | (1.6)

N1 0 “. b a b dt

VN —VC di

b 0 - 0 b aj, . iy

dt

a=2Lb=-L

m

Esta representacdo ¢ interessante porque permite obter uma idéia da capacidade
que o ICT tem para filtrar a sua corrente de saida (i;). Para ver isto, todas as linhas do
sistema de equagdes sdo somadas e divididas por N; o resultado disto é:

1Y Loy di
V2TV = (1.7)

n=l1
onde L., ¢ chamada aqui de indutancia equivalente, e para este ICT ¢ calculada como:
Ly =2(L-L,).
eq m

Veja que a expressao (1.7) € praticamente igual a expressao (1.2); a diferenca ¢
que em (1.2) ndo foi desprezada a parte resistiva e que em (1.7) aparece L., enquanto
que em (1.2) aparece L. Assim, como a ondulagio da corrente ¢ definida principalmente
pela parte indutiva da equagdo, pode-se dizer que L., € o valor da indutincia que limita
a ondulacdo da corrente de saida do ICT, pelo que a ondulagdo maxima da corrente de
saida do ICT (e da tensdo de saida do inversor) pode ser estimada substituindo L, com
L., na expressdo (1.3). Neste caso, a indutancia equivalente coincide com a indutancia
de dispersao de um dos transformadores de dois enrolamentos usados para construir o
ICT (considerando que todos eles sdo iguais).
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Estimar a ondulacdo maxima das correntes nos bracos dos ICTs modulares ¢
mais dificil porque as correntes podem apresentar formas de onda complexas; isto &, as
correntes nos bragos de um ICT modular ndo sdo necessariamente iguais a corrente de
saida do ICT dividida por N. Entdo, para permitir a comparagdao da ondulacdo da
corrente nos bracos que apresentam as topologias modulares, aqui ¢ analisado como a
estrutura afeta as componentes harmonicas das correntes nos bracos. Para fazer isto, ¢
utilizado o fato de que as componentes entrelagadas das correntes dos bragos tém a
mesma amplitude e suas fases entrelagadas, enquanto que as componentes em fase dos
bragos t€ém a mesma amplitude.

Para avaliar o comportamento das componentes das correntes nos bracos,
considere a primeira linha do sistema mostrado em (1.6) que pode ser escrita usando
fasores como:

Vi~V = ja)2L|il|ej91 —jw-Lm|172|ej(92) —jaerliNlej(gN),
onde 6, ¢ a fase da mesma componente de cada corrente.

Como para uma freqiiéncia determinada as componentes em fase das correntes
nos bracos t€ém a mesma amplitude (e fase), a expressao anterior pode ser simplificada
como:

\71 —\7(; = j260|i1|€j01 (L —Lm) .
O que pode ser escrito como:

Jile™

Vi —Ve
onde:

1
br= 20(L-1L,)"

No caso das componentes entrelacadas das correntes nos bragos, para uma
determinada freqiiéncia todas tém a mesma amplitude, porém, sua fase esta entrelagada.
Assim, a expressao pode ser escrita como:

J0,

7(6,+360/N) j(6,-360/N)

—jo-L, _ja)'Lm|l.1|e' s

V=V = jw2L|i1|e f1|e

0 que pode ser reescrito como:

121,76
]Jllle_ = ﬂe s
VI — Ve

onde:

1
20(L — L, cos(360/N))

:Be:

Entdo, como a tensdao v; ¢ gerada pela fonte e vc € uma tensdao que idealmente
deveria ser composta pela componente fundamental da tensdo de saida e igual para
todas as topologias, os coeficientes S e f. podem ser usados como indicadores da
atenuagdo que o ICT impde as componentes em fase e entrelacadas. Assim, pode-se ver
que N nao afeta a amplitude das componentes em fase, mas pode reduzir ou aumentar a
amplitude das componentes entrelagadas.

E importante ressaltar que na conexdo Cyclic Cascade, as componentes
entrelacadas das correntes que circulam pelos bragos do ICT podem ser reduzidas
usando a alimentagdo permutada proposta em [13] para valores de N maiores do que 4.
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Para ver isto, considere a equa¢do da corrente no primeiro brago na conexdo Cyclic
Cascade para N igual a 8.

Como ¢ esperado que as componentes entrelacadas das correntes nos bracos
estejam defasadas entre si num angulo igual a 360°/N e que tenham o mesmo moddulo,
para a alimentacdo padrdo (sem permutar as portadoras) estas componentes podem ser
representadas pelo diagrama fasorial da parte “a” da Figura 1.14 (a fase de i; ¢ suposta
igual a zero para simplificar). Assim, as componentes entrelacadas de i; para a
alimentacdo padrao podem ser calculadas usando a expressao anterior como:

e’ = Vi —Ve .
! jw2(L-L,, cos(45°))

Se pelo contrario, a alimentacao permutada fosse utilizada, a corrente i, passaria
a ser controlada pelo braco 4 e a corrente ig pelo braco 6, como mostra a parte “b” da
Figura 1.14. Nestas condigoes, a primeira linha do sistema mostrado em (1.6) ficaria:

Vi Ve = jco2L|i1|ej9‘ —jw~Lm|172|ej(91+135°) —jw~Lm|i8|ej(9‘_l35°).
O que pode ser escrito como:

o _ Vi =V .
ij(L +L, cos(45°))

life

Assim, pode-se ver que a amplitude da corrente ¢ reduzida mediante uma
escolha cuidadosa da seqiiéncia de alimentacdo do ICT (mudanga do sinal no
denominador). Contudo, ¢ necessario ressaltar que esta reducao ¢ somente realizavel
para valores de NV maiores do que 4.

b) Combinatorial Cascade: A topologia Combinatorial Cascade consiste em
acoplar cada braco com todos os outros bracos usando um transformador para cada
acoplamento, como mostra a Figura 1.15 para o caso de 4 bragcos. Como conseqiiéncia,
mais de N transformadores sdo necessarios para poder realizar a conexdo; de fato, sdo
usados N(n-1)/2 transformadores. Por outro lado, a tensdo sobre cada brago do ICT (v,-
ve) € aplicada sobre N-1 enrolamentos em série, pelo que sdo esperadas componentes
harmonicas do fluxo magnético (gerado nos nucleos) menores do que as obtidas em

Iy

a) Alimentagdo padrao b) Alimentagdo permutada
Figura 1.14 — Diagrama de fasores das componentes entrelacadas das correntes nos
bragos.

i VAL dLAALT VAL
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vy Y YN\
vy Y

Figura 1.15 — Conexao Combinatorial Cascade.
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topologias que usam um Unico enrolamento por braco (com o mesmo numero de espiras
por enrolamento).

De maneira similar a conexdo Cyclic Cascade, a estrutura da conexao
Combinatorial Cascade permite escrever de forma generalizada o conjunto de equagdes
diferenciais que descrevem o comportamento das correntes no ICT; elas sdo:

di
Vi =V a b ... b dt
vy=ve | _ b a . diy

: SR I T (1.8)
VN —Ve b ... b a], . ldiy
L dt |

a=(N-1)Lb=-L,

Seguindo o mesmo procedimento feito na conexdo Cyclic Cascade, pode ser
mostrado que a indutancia equivalente desta topologia é:

Loy =(N-1)\L-L,,).

Pode-se ver que nesta topologia a indutancia que limita a ondulagdo da corrente
depende do niimero de bragos do inversor. Além disso, para N>3 o valor de L., ¢ maior
do que o obtido na conexdo Cyclic Cascade, pelo que apesar de que esta topologia
precisa de mais transformadores, eles podem ter uma indutancia de dispersdo menor do
que a usada na conexd@o Cyclic Cascade para obter a mesma ondulacdo na corrente de
saida.

Por outro lado, os coeficientes fre f. desta topologia sao:

1 1

ML) L)

Pode-se ver que maiores valores de N melhoram a atenuagdo das componentes
de corrente em fase e entrelagadas. Adicionalmente, pode-se ver que indutancias de
dispersdo menores aumentam a amplitude das componentes em fase, porém, reduzem a
amplitude das componentes entrelagadas.

¢) Cyclic Shunt: A conexdo Cyclic Shunt consiste em acoplar cada brago do
inversor com o brago seguinte de forma similar a conexao Cyclic Cascade; a diferenga
estd em que em vez de fazer a conexdo dos enrolamentos em série, esta topologia usa
conexodes em paralelo, como mostra a Figura 1.16 para o caso de 4 bragos. Pode-se ver
que esta topologia usa também N transformadores, além disso, como usa conexdes em
paralelo, a componente fundamental das correntes que circulam pelos enrolamentos sera
menor do que nos ICTs que usam conexdes em série. Por outro lado, a tensdo aplicada

sobre cada um dos enrolamentos ¢ v,-vc, pelo que sdo esperadas componentes
harmoénicas do fluxo magnético maiores do que as obtidas nas topologias que usam

V4 V3 Vv, Vi

° ° ° °
° ° ° °
Ve

Figura 1.16 — Conexao Cyclic Shunt.
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conexdes em série (com o mesmo nimero de espiras por enrolamento).

De forma generalizada, o comportamento das correntes do ICT ¢ descrito pelo
seguinte conjunto de equagdes:

[ _Vl —VC_ ) _dil,Z/dt_
V2~V (A, 0 - e 0] :diz,l/dt:
1| e
Lvs—vc | N 4132/ 4 ]
o v A diy 4 /dt
_V4 —.Vc_ = A] _dl.4‘3./dt_ > (1-9)
VN1 —Ve . él : diN—l:N/dt
VN — Ve : B B 0 diN,N*l/dt
VN —VC Lo - 0 Aoy diyy [dt
v —Ve diLN/dt

onde:
{ L —Lm}
Al = .
-L, L
Assim, a indutancia equivalente desta topologia é:
Ly=(L-L,)2.

Pode-se ver que a indutancia de dispersdo ¢ menor do que no caso da conexao
em cascata (Cyclic Cascade), pelo que apesar de usar o mesmo numero de
transformadores e o mesmo tipo de transformadores, a ondulacdo da corrente de saida ¢é
4 vezes maior. Por outro lado, os coeficientes fre . desta topologia sdo:

Z[L +L, cos[%o D
2 N

'Bf:w(L—Lm)’ ﬁe: a)(Lz—L%,,)

Pode-se ver que as componentes harmonicas em fase e entrelacadas aumentam
sua amplitude para menores valores da indutancia de dispersdo. Além disso, N ndo afeta
a amplitude das componentes em fase, porém, pode aumentar ou reduzir a amplitude
das componentes entrelagadas.

d) Combinatorial Shunt: De maneira similar a conexdao Combinatorial Cascade,
a conexdao Combinatorial Shunt acopla cada um dos bragos do inversor com todos os
outros bracos, pelo que o nimero de transformadores necessarios para realizar estd
conexao ¢ também ~N(v-1)/2. A diferenca estd em que a associa¢do dos transformadores

¢ feita usando conexdes em paralelo, como mostra a Figura 1.17 para o caso de 4

Ve

( \ [
\ \

2 123 V3 V4

Figura 1.17 — Conexao Combinatorial Shunt.
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bragos. Assim, esta conexao tem as mesmas vantagens e problemas da conexdo Cyclic
Shunt; porém, como esta usa um maior numero de transformadores, a componente
fundamental das correntes que circulam pelos enrolamentos do ICT sera ainda menor do
que na conexao Cyclic Shunt.

As equagdes que descrevem o comportamento das correntes neste ICT podem
ser escritas como:

[vi-ve] | diy [ dt
Vo = Ve di2,1 /dt
V=V - - dip 3 /dt
V; _VZ Al 0 0 |:dl31/dt
v — Ve oo [diy y /dr]
VN —VC _ Al __diN,l/dt__ 1 10
v27ve Ay diysfdt] |’ (1.10)
V3 —Vc A o i3 /dt:
|:v2—vC} : o0 diy 4 /dt
V4 —:vc 10 - e 0 AI_N(N%)XN(N%) _di4‘2./dt_
N1 TYe diy_y i
LV ve ] | iy fde ]

Assim, seguindo o mesmo procedimento feito nas configuragdes anteriores, ¢
possivel mostrar que o valor da indutancia que limita a ondulacao da corrente de saida
do ICT (indutancia equivalente) ¢ calculado como:

Ly =(L-L,)/(N-1).

Pode-se ver que nesta topologia o incremento do numero de bracos piora a
capacidade do ICT para limitar a ondulagdo da corrente. Assim, esta estrutura ¢
especialmente penalizada pela necessidade de usar transformadores com maiores
indutancias de dispersdo para obter a mesma ondulacdo apresentada por outras
topologias. Por outro lado, os coeficientes fre f. desta topologia sdo:

_ N-1 _ NL-(L+L,)
/’)f— CO(L—Lm), ﬂe— C()(LZ—L%,,)

Pode-se ver que as componentes em fase e as entrelagadas aumentam sua
amplitude para menores indutancias de dispersao. Por outro lado, maiores valores de N
aumentam a amplitude das componentes em fase e entrelagadas.

e) Whiffletree: Esta topologia consiste em acoplar e somar duplas de correntes
mediante um transformador para depois acoplar o resultado com outros bragos, como
mostra a Figura 1.18 para o caso de 4 bragos. Esta topologia tem como grande vantagem
que o numero de transformadores necessarios ¢ igual a N-1; porém, ela tem a limitagao
de que somente pode ser aplicada em conversores com um numero de bragos N, tal que

Tl
T AL ]

Y\
V2

BT e NAA ]

Figura 1.18 — Conexao Whiffletree.
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N =27 (com p=1, 2, 3, ...). Além disso, a poténcia dos transformadores usados depende
da sua posicdo na conexdo, o que implica um maior cuidado na sua construg¢ao. Por
exemplo, na Figura 1.18 a componente fundamental das correntes que circulam pelos
transformadores do lado esquerdo ¢ menor do que a que circula pelo transformador do
lado direito; além disso, a ondulagdo das correntes que circulam pelos transformadores
que estdo mais proximos do lado direito, € maior do que a apresentada nas correntes
circulando pelos transformadores que estdo mais proximos do lado esquerdo.

As equagdes que descrevem este ICT também podem ser reconstruidas
facilmente para diferentes valores de N; porém, a representacdo de um ICT de N bragos
num Unico sistema de equagdes ¢ dificil pela forma em que a matriz ¢ construida.
Assim, em (1.11), (1.12), (1.13) e (1.14) sd3o mostrados os conjuntos de equagdes que
descrevem o ICT para N igual a 2, 4, e 8, respectivamente; onde L, € L,, sdo a auto-
indutancia e a indutdncia mutua do n-ésimo transformador T, respectivamente. Pode-se
ver que apesar de que ndo ¢ apresentada uma Unica expressao em fungdo de N, as
matrizes apresentam uma clara seqiiéncia que permite obter o sistema de equagdes para
outros valores de N mediante simples iteragdes:

v —ve a b diy/dt
v oo o] s
V2 - VC bl a 252 dlz/dt ( )
V1 — Ve a bl b dll/d[
N=4: TVe|_|b a 27232 diy [ dt (1 12)
: V3 —VC bI a bl dl3/dt '
242x2 b a R
V4 —Vve I axal dig/dt
_VI—VC_ _a bl 7 _dll/dt_
V2 - VC bl a b212x2 b dlz/dt
v3—Vvc b a b 3l diy/dt
N=8: vi=ve|_| PPy a diy/dt (1.13)
: VS - VC a b dls/d[ '
b blyyy ;
V6 - VC bl 1 a dlé/d[
3'4x4 a bl )
V7 —ve 1233 Y di [dt
_VS —Vc_ L bl 18x8 _dig/dt_
log, N log, N P
a= ZLn’bp: ZLn_me_an (114)
n=l1 n=l1 n=l1

Apesar da dificuldade vista para representar o sistema de equagdes de forma
generalizada, ainda € possivel calcular a indutancia que efetivamente limita a ondulagao
da corrente de saida do ICT, esta € calculada como:

log, N
Ly= Y. 2”’1(L,1 ~ Ly, )
n=1

Da expressdo anterior, pode-se ver que a contribui¢do da n-ésima camada de
transformadores (transformadores T,) a indutancia equivalente aumenta num fator de
dois com respeito a camada anterior de transformadores (transformadores T,.;). Por
1sso, alguns autores [16] indicam que a indutancia de dispersdo dos transformadores seja
reduzida num fator de 2 entre uma camada e a seguinte; desta maneira, a indutancia
equivalente seria logo N vezes a diferenga entre a auto-indutancia e indutancia muatua de
um dos transformadores da primeira camada, isto é:

Ly, =log; NIy - L, ).

Se pelo contrario, todos os transformadores desta conexdo tivessem a mesma
auto-indutancia e indutancia mutua, a indutancia equivalente seria:
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Ly =(L-L,JN-1).

Isto ¢, nestas condigdes a conexdo Wiffletree tem a mesma indutancia equivalente da
conexdao Combinatorial Cascade.

Por outro lado, para este ICT somente foi deduzida a expressdo para o
coeficiente f, ela é:

1

2”’1(L,1 — Ly, )]

f) Secondary Loop: A topologia Secondary Loop consiste em usar N
transformadores de modo que a corrente de cada braco do inversor circule pelo primario
de cada transformador enquanto que o secundério dos N transformadores ¢ usado para
gerar uma malha adicional que acopla todos os bragos, como mostra a Figura 1.19 para
N=4. Pode-se ver que a componente fundamental das correntes no primario dos
transformadores € igual a corrente total i, dividida entre N; além disso, a tensdo sobre o
primario dos transformadores ¢ igual a tensdo aplicada sobre os bragos do ICT, pelo que
o valor méximo do produto entre o fluxo magnético e o nimero de espiras esta entre os
maiores das topologias mostradas. Por outro lado, a corrente que circula pela malha
adicional ¢ igual a corrente total escalada num fator que depende das indutancias dos
transformadores (k/N, onde k ¢ o fator de acoplamento), pelo que ¢ esperado que as
perdas geradas por ela sejam pequenas (devido ao cancelamento de harmdnicos na
corrente total).

0]

ﬁf: [logzN

n=1

Vy V3 Vv, Vi

— \L g

Lst Ve

Figura 1.19 — Conexao Secondary Loop.

Para obter o conjunto de equagdes que descrevem o ICT para N bragos, iy €
definida como a corrente que circula pela malha adicional. Assim, o sistema de
equagoes pode ser escrito como:

di

v — Ve L 0 .. 0 -L, cZ't

. . . )

movel | OB dr
: =| : o 0 : Dol (115)

— 0 .. 0 L -IL, “Z_ztv

0 Ly =Ly NE ol diy

L dt |

De maneira similar ao feito com as outras topologias, a indutancia equivalente
desta conexdo pode ser deduzida somando todas as linhas do sistema de equagdes e
observando que:

dig _ Ly di,
dt NL dt’
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Assim, a indutancia equivalente deste ICT é:
Ly, = (L2 —L%i) L.
Por outro lado, os coeficientes e S, desta topologia sdo:

L 1
s :Be:_'

,B.:
U (P ol

Pode-se ver que nesta topologia a amplitude das componentes em fase e
entrelacadas ndo depende do numero de bracos. Além disso, a amplitude das
componentes em fase aumenta para menores indutancias de dispersdo. Assim, como a
amplitude das componentes entrelagcadas nao depende da indutancia muatua, um fator de
acoplamento elevado ndo ¢ necessario para atenuar os dois tipos de componentes.

Comparagao dos ICTs modulares:

Numa tentativa de avaliar as diferentes estruturas modulares em termos da
ondulacao da corrente, nesta parte ¢ feita uma comparagdo das topologias usando as
expressdes mostradas anteriormente. A primeira comparagdo consiste em avaliar quanta
indutancia precisa ter o transformador usado em cada topologia para que as topologias
comparadas apresentem a mesma ondulacdo da corrente de saida; isto supondo que o
fator de acoplamento ¢ o mesmo para todos os transformadores. Por exemplo, a relagao
entre as auto-indutincias dos transformadores usados na conexdo Cyclic Cascade e
Combinatorial Cascade ¢ calculada igualando a sua indutancia equivalente da seguinte
maneira:

21 -k)gye = (N-IN1-k)Loc

onde k ¢ o fator de acoplamento do transformador e L¢yc € Lcoc sdo as auto-indutancias
dos transformadores usados na conexdo Cyclic Cascade e Combinatorial Cascade,
respectivamente. Assim, a relagdo entre as auto-indutancias seria:

N-1
Leye = %LCOC .

Seguindo o procedimento anterior, as relagdes entre as auto-indutancias dos
transformadores de cada topologia sdo mostradas na Tabela 1. Nesta tabela, os
coeficientes indicam o quociente entre a auto-indutancia da topologia indicada pela
linha e a auto-indutancia da topologia indicada pela coluna. Por exemplo, a auto-
indutancia do transformador usado na topologia Cyclic Shunt L¢ys (coluna 4) necessaria
para obter a mesma ondula¢do na corrente de saida que aparece usando a topologia
Cyclic Cascade (linha 1), estd relacionada com a auto-indutancia da topologia Cyclic
Cascade Lcyc pela expressao:

1

Loe =7 Las -

Neste caso, pode-se ver que apesar de que a conexdo Combinatorial Cascade
requer mais transformadores para sua construgdo, a auto-indutancia de cada um deles ¢é
2/(N-1) vezes menor do que a auto-indutdncia necessaria nos transformadores da
conexdo Cyclic Cascade para obter a mesma ondulacdo na corrente de saida i,.
Adicionalmente, como k foi suposto constante, as indutidncias de dispersao dos
transformadores atendem a mesma relagdo anterior. Entdo, como esta indutancia esta
relacionada a energia no volume ocupado pelo ar na estrutura, ¢ esperado que o volume
de um dos transformadores da conexdo Combinatorial Cascade seja menor do que um
dos transformadores usados na conexdo Cyclic Cascade (considerando que os dois
transformadores sdo construidos de maneira semelhante). Contudo, ainda nao ¢ possivel
dizer qual das topologias teria o menor volume total.
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E importante notar que como a relagdo entre as componentes da corrente de
saida i, ¢ as componentes em fase das correntes nos bragos i, do inversor ¢ i/i,=N, a
tabela permite avaliar também a capacidade do ICT de limitar a ondulagdo da corrente
nas chaves do conversor.

A tabela permite ver que as conexdes que precisam de transformadores com
valores de auto-indutancias menores sao a Combinatorial Cascade e a Wiffletree; de
fato, a ondulagdo da corrente de saida ¢ a mesma para as duas topologias (quando todos
os transformadores da conexao Wiffletree tém a mesma matriz de indutancia). Assim,
poder-se-ia pensar que a conexdo Wiffletree é a melhor opcdo porque esta precisa de
menos transformadores, porém, somente a corrente nos transformadores da primeira
camada (diretamente conectados nas chaves do inversor) ttm a mesma ondulagdo e
componente fundamental vista nos transformadores usados na conexao Combinatorial
Cascade (todos). Isto €, na topologia Wiffletree as correntes nos transformadores das
camadas seguintes apresentam maiores amplitudes da componente fundamental e das
componentes em fase. Assim, apesar de que na conexdo Wiffletree sdo necessarios
menos transformadores, varios deles precisam ser projetados para suportar correntes
maiores.

Por outro lado, a tabela permite ver que as topologias que usam conexdes em
paralelo precisam de maiores indutincias para obter a mesma ondulag@o na corrente de
saida do ICT; contudo, apesar de que estas topologias precisam da mesma quantidade
de transformadores que as versdes em cascata (Combinatorial e Cyclic Cascade), ainda
ndo ¢ possivel afirmar que o tamanho total de uma estrutura que usa conexdes em
paralelo ¢ maior do que o tamanho de outra que usa conexdes em cascata. Isto porque os
transformadores usados nas conexdes em cascata precisam ser projetados para suportar
valores maiores da componente fundamental da corrente, a qual pode representar a
maior parte das perdas por conducao nos enrolamentos.

Tabela 1 — Relacdo entre as auto-indutancias dos transformadores usados nas
topologias modulares para obter a mesma ondulagdo da corrente de saida.

Whiffletree Sec. Loop Comb. Shunt Cyc. Shunt Comb. Cascade
N -1 1+k 1 1 N -1
Cyc. Cascade —_— —_— — —_—
2 2 2(N-1) 4 2
1+k 1 1
Comb. Cascade 1 N1 V-17 2V -1)
2
Cyc. Shunt 2(N -1 20+k
Ye. Snun ( ) ( ) ( N— 1)
Comb. Shunt (v -1 (1 + k)(N - 1)
N -1
Sec. Loop
1+k

Em termos de reducdo da ondulacdo da corrente de saida (e das componentes em
fase das correntes nos bragos do inversor), as topologias Cyclic Cascade e Secondary
Loop sdo menos interessantes do que as topologias Whiffletree e Combinatorial
Cascade. Especificamente, a topologia Cyclic Cascade reduz melhor a ondulagdo
porque a topologia Secondary Loop somente ¢ comparavel (em termos de ondulagdo da
corrente de saida) com ela quando k ¢ praticamente igual a um, o qual ndo ¢ obtido
facilmente. Além disso, valores altos de & implicam uma reducdo da indutancia de
dispersao, pelo que a ondulagdo da corrente de saida sera negativamente afetada.

4 \

A segunda comparacdo feita € com respeito a amplitude das componentes
entrelagadas. Para isto, ¢ assumido que a ondulagdo da corrente de saida ¢ a mesma em
todas as topologias de ICTs modulares; isto €, a indutancia equivalente das topologias ¢
igual. Assim, a relacdo dos coeficientes f. (fator de amplitude das componentes
entrelacadas) das topologias comparadas ¢ calculada usando o valor das auto-
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indutancias que fazem com que a ondulacdo de corrente de saida seja igual, isto &,
usando as relagdes mostradas na Tabela 1. Assim, as relagdes obtidas da comparacao
das diferentes duplas sdo mostradas na Tabela 2 (excetuando a conexdo Wiffletree
porque nao foi encontrado o f, para ela), a qual estd organizada da mesma maneira que
a Tabela 1.

Tabela 2 — Relagdo entre os coeficientes . das topologias modulares para a mesma
indutancia equivalente.

Sec. Loop Comb. Shunt Cyc. Shunt Comb. Cascade
Cye. N S (N -1)1-> 1-k* _ N+k-1
Cascade (k+1)(1_cl) (N—k—l)(l—cl) 1—C12 (N_IXI_CI)
Comb. (V-1) (v - 1P (1-4?) (v - 1)1-+2)
Cascade (1+A)N —1+k) (N=1+k)N—-1-k) (N=1+k)l+¢)
(1+¢) (N-1)1+¢)
Cyc. Shunt —(l N k)(l—k)z m
Comb. M
Shunt (1+ kXN -1)1-kf

* e = kcos[%r] .

Dos coeficientes da primeira linha da tabela ¢ possivel ver que a topologia
Cyclic Cascade piora sua capacidade de atenuar as componentes entrelagadas a medida
em que o numero de bragos aumenta; isto ¢, como no denominador sempre aparece o
fator 1-c;, o qual tende a zero para maiores valores de N, a amplitude das componentes
entrelacadas na topologia Cyclic Cascade fica maior do que nas outras topologias (isto ¢
valido quando ¢ usada a alimentagdo padrio).

A Figura 1.20 mostra a relagdo dos coeficientes S, obtida entre a topologia
Cyclic Cascade e as topologias Combinatorial Cascade e Combinatorial Shunt. Pode-se
ver que a relagdo fecyc/Pecoc € sempre maior ou igual a um, pelo que a amplitude das
componentes entrelagadas na topologia Cyclic Cascade sdo maiores do que as
componentes entrelagadas na topologia Combinatorial Cascade para N>3. Assim, pode-
se dizer que a topologia Combinatorial Cascade ¢ melhor do que a topologia Cyclic
Cascade para atenuar as ondulagdes das correntes nos bragos (em fase e entrelacadas).
Por outro lado, a relacdo Becyc/fecos pode ser maior ou menor do que um, pelo que
dependendo do valor de N, a topologia Cyclic Cascade pode atenuar melhor as
componentes entrelacadas da corrente nos bracos do que a topologia Combinatorial
Shunt.

Mediante a avaliagdo dos coeficientes da segunda linha da Tabela 2 foi visto que
a topologia Combinatorial Cascade sempre gera relagdes menores do que um, pelo que
ela atenua melhor as componentes entrelacadas das correntes nos bragos.
Adicionalmente, foi observado que excetuando a conexdo Secondary Loop, para
maiores valores de N a relagdo entre os coeficientes S, obtida com as outras topologias
fica menor, pelo que para conversores com numerosos bragos a conexao Combinatorial
Cascade pode ser mais interessante em termos de atenuacdo de componentes
harmonicas. De fato, a relacdo entre coeficientes . da conexdo Combinatorial Cascade
e Secondary Loop aumenta com o valor de N, porém, seu valor ¢ sempre menor do que
um para fatores de acoplamento diferentes de zero. Como exemplo, a relacdo obtida
entre esta topologia e a topologia Secondary Loop sdo mostradas graficamente na
Figura 1.21.

Finalmente, das ultimas duas linhas da Tabela 2 foi visto que os coeficientes
sempre sao maiores do que um para fatores de acoplamento maiores do que
aproximadamente 0,85 (para valores menores ¢ praticamente igual a um). Assim, em
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termos de atenuagdo das componentes entrelagadas das correntes nos bragos, a conexao
Cyclic Shunt ¢ pior do que a conexdao Secondary Loop e Combinatorial Shunt.
Adicionalmente, neste aspecto a conexao Combinatorial Shunt ¢ menos interessante do
que a topologia Secondary Loop.

2.5
N=3 -
—— — N=4 .

Q 20 ------ N=5 //////

§ f**N=6//ﬁ////—/’

Q - JJIIrﬁfﬁﬁkiii

1
| L | | |

| | | | |
05 055 06 0.65 0.7 0.75 0.8 0.85 0.9 0.95 1

1
0.8

0.6

0.4

ﬂeCyC,/ﬂeCoS

0.2

0 | | |
0.5 0.55 0.6 0.65 0.7 0.75 0.8 0.85 0.9 0.95 1

k

Figura 1.20 — Relagao entre os coeficientes £, da topologia Cyclic Cascade com as
topologias Combinatorial Cascade (Becyc/Pecoc) € Combinatorial Shunt (Becyc/Pecos)
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Figura 1.21 — Relagdo entre os coeficientes S, das topologias Combinatorial Cascade ¢
Secondary Loop.

1.2.3 Melhoria no desempenho da conexdo Cyclic Cascade

Como ja mencionado, o entrelacamento dos sinais de controle faz com que
algumas das componentes das correntes que circulam pelos bragos dos conversores
estejam também entrelacadas. Mediante algumas modificagdes na construcao do ICT
modular, o entrelagamento dos fluxos foi aproveitado no estudo mostrado em [13] para
diminuir a ondulagdo deles em algumas pernas dos nucleos; isto diminui as perdas
nessas se¢oes do nucleo e permite a redu¢do da quantidade de material magnético.
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A idéia apresentada em [13] consiste em utilizar nucleos em E para construir os
transformadores de modo que seja fisicamente possivel colar um transformador com
outro. Assim, escolhendo cuidadosamente quais transformadores devem estar colados e
de que maneira, os fluxos associados a cada enrolamento sdo gerados no nucleo de
modo que o fluxo resultante (soma dos fluxos) nas pernas do nucleo tenha uma
amplitude menor. Para ver isto num exemplo, considere a conexao Cyclic Cascade para
N=3 que ¢ mostrada na Figura 1.22. Nela, os enrolamentos e transformadores sdo
marcados para permitir relacionar as conexdes com o seu posicionamento fisico, o qual
¢ mostrado na Figura 1.23.

Vé-se que com o posicionamento do nucleo e dos enrolamentos, os fluxos
gerados por dois transformadores na perna comum tém sempre dire¢des opostas. Além
disso, nota-se que os enrolamentos que geram os fluxos das pernas comuns conduzem a
mesma corrente. Entdo, como os fluxos opostos que gerados nas pernas comuns estdo
associados a mesma corrente, ¢ esperado que quando somados sua ondulagdo seja
reduzida e a componente continua cancelada.

1.2.4 Ondulagao dos fluxos nos ICTs

A correta previsdo do valor maximo da inducdo e da sua ondulag@o no nucleo do
componente magnético permite escolher de uma maneira mais adequada a geometria e
caracteristicas do nucleo; isto ¢, para evitar a saturacdo do material e reduzir as perdas
no nucleo (e reduzir o conseqiiente aumento de temperatura) ¢ necessario calcular
corretamente o fluxo magnético. Contudo, pela complexidade das topologias de ICTs,
obter expressOes analiticas que permitam prever os valores maximos do fluxo ou
mesmo das suas componentes ¢ geralmente dificil. De fato, na literatura encontrada
[13][15], estes valores sao obtidos numericamente ou mediante a simulagdo de circuitos
magnéticos que aproximam o comportamento dos fluxos que circulam pelo ICT. Por
exemplo, em [13] o autor se concentra na topologia Cyclic Cascade, e propoe calcular

Ve
V1

Figura 1.22 — Circuito elétrico da conexao Cyclic Cascade para 3 bragos.
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Figura 1.23 — Orientacao fisica dos transformadores para a reduzir o fluxo.
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os fluxos que circulam pelas pernas com enrolamentos em fungdo das tensdes dos N
bragos mediante uma matriz, isto é:

?1 I(‘ﬁ —.Vc)dl

D |=—M
m
% j(VN —ve )t
onde as posicoes (7,i) de M sao calculada como:

L o L sinl=4))). ij=12..N-1.
N 2

b

Esta expressdo permite avaliar mediante fasores a amplitude e fase dos fluxos
que circulam pelas pernas que t€ém enrolamentos. Para estudar o fluxo nas outras partes
do ICT, o autor usa circuitos magnéticos expressando a solugdo também em forma
matricial.

Por outro lado, para os ICTs monoliticos com um Unico enrolamento por fase, ¢
possivel obter uma expressdao analitica mais simples para estimar os valores do fluxo
gerado nas pernas que tém enrolamentos. Isto ¢ porque nestas topologias cada
enrolamento tem um terminal conectado a saida das chaves de cada braco e o outro
terminal conectado a saida do conversor (ponto comum); assim a tensdo sobre o n-
ésimo enrolamento (v,) pode ser calculada como:

Usando a lei de Faraday para um enrolamento com m espiras, o fluxo gerado na
perna em que estd colocado o enrolamento, relaciona-se com a tensdo sobre o
enrolamento como:

A (1.16)

Supondo que durante um periodo de chaveamento a tensdo no capacitor v¢ €
constante, e sabendo que:

E 0<t< aTCh
v (o) =
-F aTCh<f<Tch7
vc(a) =EQ2a— 1)
onde E ¢ a tensdo em cada fonte do barramento c.c., o € a razao ciclica e 7., € o periodo
de chaveamento. O fluxo gerado pelo n-ésimo enrolamento deveria ter a forma:

(t) _ (Vn —Vc)

(4 f+(ﬂ0.

Assim, a ondulag@o do fluxo pode ser obtida avaliando a expressdo anterior em
a-T., da seguinte maneira:

Ap = p(aT,;,)- 9o pve
Ci

Conseqlientemente a ondulagdo maxima da densidade de fluxo magnético é:

4(a) = U=k (1.17)
mfchAe
onde A4, € a area da secdo transversal. Assim, a ondulacdao tem seu valor maximo para
0=0.5, pelo que a ondulagdo méxima da densidade de fluxo magnético nas pernas em
que estao colocados os enrolamentos é:
E

max{AB} = W .
ch‘%e

(1.18)
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Entdo, conhecida a ondulacdo da indugdo magnética, o valor maximo de B(f) nas
pernas em que estdo colocados os enrolamentos ¢ estimado aqui como a soma da sua
componente fundamental com a metade da ondulagdo calculada em (1.17), isto é:
AB(a)

T

max{B(t)} ~ B(a)ﬁmd + (1 . 19)

Desta maneira, para estimar o comportamento da componente fundamental de
B(t), usa-se a lei de Faraday na expressao (1.5) (ou (1.7)), isto é:
i[ﬁ] _ Leg di
=\ dt ) md, dt
Como a componente fundamental das correntes nos bragos foi suposta igual para

todos eles, a componente fundamental de cada fluxo magnético gerado por cada
enrolamento precisa ser igual para todos eles. Assim, tem-se:

[ﬂj _ Ly (d_j
dt Sfund mAeN dt Sfund

Entdo, como ¢ suposto que a corrente de saida ndo tem componente c.c., a
integral da expressdo anterior é:

Leq .
By (t)fund = mllot(t)ﬁmd . (1 20)
O qual pode ser escrito em funcdo da razao ciclica para uma carga resistiva Rj,qq

como.

Bia) g = 2 [ E (Za—l)]. (1.21)

mAeN Rload

Assim, substituindo (1.17) e (1.19) em (1.21), tem-se:

max{B(0) ~ &(L@a . 1)] L El=d)e

mAeN Rl()ad m]{ch Ae

Cujo valor méaximo ¢ dado para:

o - fchLeq +l
B max Rl()ad N 2 .

Pelo que o valor méaximo de B(?) ¢ aproximadamente:

max{B(0) ~ (fch( Ley ]2 1 } (1.22)

+
MAe L Ni Rl()ad 4fch

A expressao (1.22) pode ser usada em topologias onde a tensdo aplicada ao
enrolamento ¢ v, —v,., assim, esta pode ser aplicada para calcular a indu¢do maxima

nas pernas (que t€ém enrolamentos) dos ICTs monoliticos de um enrolamento por fase e
na topologia Secondary Loop.

Por outro lado, apesar de que ndo foram encontradas expressdes para estimar o
valor maximo dos fluxos magnéticos nas duas topologias com conexdo em cascata, as
componentes do fluxo geradas pelas componentes de correntes em fase podem ser
calculadas usando os coeficientes ;. Isto porque a tensdo sobre o enrolamento do
transformador v,, para estas componentes pode ser escrita como:

Vo = L(l-k)% .
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1.3 Conclusdes do capitulo

Como as formas de onda dos fluxos magnéticos gerados nos ICTs podem ser
complexas, obter expressdes analiticas simples para sua descri¢do ¢ dificil. Assim, a
analise do fluxo magnético numericamente (simulagdo ou célculo de expressdes
complexas) parece a melhor alternativa para comparar as diferentes topologias e estimar
o comportamento do fluxo nas partes do nucleo. Este problema foi identificado por
outros autores [13][15], os quais optaram pelo uso de simulagdes para avaliar o
comportamento do fluxo.

Virias observagdes foram feitas sobre o comportamento da ondulagdo da
corrente de saida e das amplitudes das componentes das correntes nos ICT modulares.
Entre elas, estd o fato de que as topologias que usam conexdes em paralelo sdo as
menos interessantes em termos de reducao da ondulagao da corrente. Contudo, Park em
[16] indica que as topologias em Shunt sdo interessantes em termos de poténcia e seu
uso somente ¢ penalizado pela quantidade de transformadores necessarios. Porém,
apesar do artigo de Park ser usado como referéncia em estudos sobre conversores
entrelacados [15][28], ¢ necessario ressaltar que este artigo ndo indica que as
comparagdes mostradas nele foram feitas pensando em aplicagdes de entrelagamento,
pelo que as observacdes feitas nele podem ndo ser aplicaveis em inversores
entrelagados.

As comparagdes apresentadas neste capitulo mostram que as topologias de ICTs
modulares que atenuam melhor a ondulacdo e componentes das correntes sdo as
conexdes Combinatorial Cascade e Wiffletree. Entre elas, a conexdo Wiffletree precisa
de menos transformadores, porém, alguns dos transformadores dela precisam ser
projetados para correntes e ondulagdes maiores, pelo que ainda ndo ¢ possivel dizer qual
das topologias apresenta um menor volume total. De fato, neste capitulo as comparagdes
feitas entre os diferentes ICTs modulares somente consideram a capacidade de limitar as
ondulacdes das correntes, pelo que ainda € necessario aprofundar este estudo para poder
definir qual topologia ¢ mais interessante e sob quais condi¢cdes. Desta maneira, as
analises e expressoes dos ICTs modulares mostradas neste capitulo sdo uma
contribuicdo inicial ao estudo comparativo destas topologias. De fato, como
informacdes adicionais, no apéndice deste documento sdo apresentadas expressoes para
o calculo analitico da inversa da matriz de indutancia de algumas topologias de ICTs
modulares; estas foram obtidas mediante a analise do comportamento dos coeficientes
da inversa da matriz para diferentes valores de .

Tanto os ICTs monoliticos como os modulares (com alto fator de acoplamento)
tém a capacidade de fazer com que as correntes nos bragos do inversor sejam idénticas,
contudo, os dois tipos apresentam vantagens e desvantagens. Por exemplo, os
transformadores monoliticos sdo construidos sobre um nicleo comum, pelo que ¢
esperado um melhor aproveitamento do espaco, além disso, os enrolamentos podem ser
posicionados de maneira que seja aproveitado o entrelacamento dos fluxos para obter
uma reducao da sua amplitude em algumas partes do ntucleo; porém, a sua construcao
pode estar condicionada as formas do ICT e dos nucleos comercialmente disponiveis.
Por outro lado, os ICTs modulares t€ém a vantagem de que podem ser feitos com ntcleos
comerciais, € at¢ mesmo com nucleos toroidais, os quais sdo faceis de encontrar em
diferentes tamanhos e materiais; porém, como sdo construidos usando varios
transformadores menores, a estrutura ¢ menos compacta ¢ pode ocupar ainda mais
espaco pela necessidade das conexdes necessarias. Outra vantagem dos ICTs modulares
¢ que adicionar ou tirar uma fase ¢ mais facil do que nos ICTs monoliticos (se for
possivel). Além disso, como sera mostrado depois, o projeto dos ICTs monoliticos ¢
mais complexo do que o projeto dos transformadores dos ICTs modulares.
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Capitulo 2 Modelagem do ICT

Para projetar um componente magnético de forma otimizada, ¢ necessario
calcular os parametros que definem suas caracteristicas da maneira mais precisa
possivel. Isto ¢, uma maior exatiddo no célculo das perdas no componente, da elevacao
de temperatura e da indutancia permite projetar os componentes assumindo margens de
erro menos conservativas (menor derating). O problema ¢ que geralmente os calculos
de maior exatidao sdo mais complexos e podem implicar maiores tempos de calculo.
Assim, neste capitulo sdo revisadas algumas estratégias usadas para o célculo das perdas
nos condutores, das perdas no nucleo, da indutancia e da elevagao de temperatura da
estrutura.

2.1 Perdas nos condutores

As perdas no cobre aparecem por dois fendmenos conhecidos como efeito
pelicular e efeito de proximidade; eles, embora sejam explicados pela mesma lei fisica
(Lei de Ampere e Lei de Faraday) e aumentem com a freqiiéncia, sdo geralmente
separados porque aparecem em condi¢des diferentes.

No caso do efeito pelicular, a corrente alternada que circula por um condutor
gera um campo magnético em torno de si e dentro do mesmo condutor. Assim, 0 campo
gerado dentro do condutor reduz a quantidade de corrente que pode circular pela
superficie do condutor, pelo que a area efetiva que a corrente tem para circular é
reduzida [42]; como conseqiiéncia, a resisténcia do condutor aumenta e as perdas nele
também. Mais precisamente, a drea resultante que permite a maior parte da circulagdo
da corrente fica nas bordas da se¢do transversal do condutor, pois a maior parte da
corrente gerada em sentido oposto estd concentrada em torno do centro do condutor.
Desta maneira, para condutores redondos, a distancia entre a borda do condutor
(circunferéncia que define o perimetro) e a profundidade na qual a densidade de
corrente cai e”' vezes com respeito da densidade de corrente superficial total, ¢ definida
como profundidade de penetragdo e pode ser calculada como [43]:

2
6= s .
,/Woﬂ 2.1)

onde w ¢ a freqiiéncia angular, uy € a permeabilidade do vacuo e ¢ ¢ a condutividade
elétrica do condutor.

O efeito de proximidade aparece de maneira similar ao efeito pelicular, porém,
sua existéncia depende da existéncia de pelo menos dois condutores pelos quais circula
corrente ¢ da posicdo deles. Isto ¢, um condutor pelo qual circula corrente gera um
campo magnético em torno dele, pelo que se um segundo condutor estiver proximo
dele, uma corrente sera induzida no segundo condutor em resposta a variagcdo do campo
magnético gerado pelo primeiro. Assim, se os dois condutores estiverem orientados da
mesma forma e conduzindo correntes no mesmo sentido (caso de transformadores e
indutores), cada condutor reduzira a quantidade de corrente que pode circular em parte
da superficie do outro condutor (como acontece com o efeito pelicular); como
conseqiiéncia, a area efetiva pela que as correntes circulam ¢ reduzida. Este
comportamento depende da proximidade entre os condutores e aumenta com a
freqiiéncia das correntes que circulam pelos condutores [44].

Virias estratégias tém sido apresentadas na literatura para estimar a resisténcia
do condutor usado em enrolamentos de indutores e transformadores. Estas podem ser
divididas em dois grupos principais: calculo mediante expressdes analiticas e mediante
métodos numéricos.
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2.1.1 Calculo da resisténcia mediante expressdes analiticas

As estratégias do primeiro grupo consistem em definir algumas suposi¢des e
simplificagdes que permitem resolvem as equacdes de Maxwell analiticamente. O
resultado disto sdo geralmente expressdes simples que também permitem um melhor
entendimento do comportamento destes efeitos, porém, essas suposi¢cdes limitam a
aplicabilidade destas expressoes [45][46]. Entre as expressOes analiticas normalmente
usadas para estimar a resisténcia c.a. do condutor (ou a relagdo entre ela e o valor c.c. da
resisténcia), tém-se a equacao de Dowell [43], a de Butterworth [48]-[50] e a de Ferreira
[54]; estas tém sido estudadas ¢ modificadas varias vezes devido as falhas e limitagoes
encontradas nelas [46].

A equacdo de Dowell ¢ provavelmente a que mais tem sido usada para o projeto
de transformadores [51]-[53] e sua deducao tem sido resumida em vérias publicagcdes
[15][46][47][54], pelo que aqui somente sdo mencionadas algumas caracteristicas
importantes [46][55]:

® E obtida mediante a suposi¢do de que o campo magnético ¢ sempre tangencial
aos condutores, pelo que ¢ uma aproximacao unidimensional.

® Sua deducdo ¢ feita para condutores retangulares (chapas) dentro de um nucleo
(de alta permeabilidade) que cria uma janela quadrada e sem entreferro.

® (ada chapa cobre totalmente a perna onde ¢ enrolada (preenche completamente
0 espaco).
® A distancia entre as camadas € pequena.

Assim, sob essas condigdes, a equagdo de Dowell ¢ exata, porém, se o
transformador estiver construido de maneira diferente, a validade da equacdo fica
comprometida [15][46]. De fato, considerando algumas das limitacdes anteriores,
Dowell propde inserir um fator que denomina “fator de porosidade” [56][57], o qual
permite utilizar a sua equagdo para calcular a resisténcia de enrolamentos feitos com
condutores circulares ou retangulares que ndo cobrem totalmente a perna na qual sdo
enrolados. Este fator ¢ calculado como a razdo entre o comprimento realmente ocupado
pelo material condutor na camada e o comprimento da perna onde ¢ enrolado o
condutor. Contudo, o valor do fator de porosidade precisa estar proximo de 1 para obter
resultados razodveis, pelo que sua validade tem sido estudada por varios autores
[55][58][59]. Desta maneira, a expressao final proposta por Dowell para o caso de
condutores redondos ¢ [46]:

a sinh(22)+ sin(ZZ) Z(n2 - 1) sinh(Z)— sin(Z)
=7 + Z
R.. cosh(ZZ) - cos(ZZ) 3 cosh(Z)— cos(Z)
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onde n ¢ o nimero de camadas, m o numero de espiras por camada, » € o raio do fio, 4 o
comprimento da perna aonde vai enrolado o condutor, # ¢ o fator de porosidade para o
condutor redondo, R., ¢ o valor da resisténcia na freqiiéncia avaliada e R.. a resisténcia
para corrente continua. No caso em que o enrolamento for feito com chapa ou folha de

cobre, Z=h/o [46].

Butterworth por outro lado aborda o problema das perdas num solendide sem
nucleo (com uma e depois com varias camadas), para isto ele assume que a componente
radial do campo praticamente ndo afeta as perdas no condutor (camadas do enrolamento

r

suficientemente separadas). Posteriormente, segundo ¢ afirmado em [46], um estudo
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[60] foi desenvolvido para o caso de uma unica camada porque para este caso o modelo
proposto por Butterworth apresentava resultados evidentemente errdneos. Note-se que
neste caso as suposi¢des sdo diferentes as feitas por Dowell; isto porque o trabalho de
Butterworth ¢ para um nucleo de ar (baixa permeabilidade) com um enrolamento cujas
camadas ndo podem estar proximas uma das outras, enquanto que a expressao de
Dowell supde um nucleo de alta permeabilidade e as camadas do enrolamento proximas
uma das outras.

No caso da equagdo proposta por Ferreira, as suposi¢cdes sao basicamente as
mesmas usadas na dedu¢do de Dowell [46], a diferenca ¢ que o desenvolvimento foi
feito diretamente para condutores redondos. A andlise de Ferreira estd baseada na
ortogonalidade entre os dois efeitos (pelicular e de proximidade), a qual ele justifica
observando que o campo magnético aplicado num condutor induzido pela corrente que
circula em outro condutor (efeito de proximidade) é constante na se¢do transversal do
condutor afetado [54].

Assim, como os efeitos sdo ortogonais, as perdas geradas por eles podem ser
calculadas separadamente para depois somad-las. De fato, Ferreira encontra que a
equagdo de Dowell ¢ similar a dele, e ressalta que na equacdo de Dowell também ¢
possivel ver como sdo somadas as perdas geradas pelos dois efeitos. Contudo, a analise
ndo leva em consideracdo o fator de preenchimento, pelo que posteriormente em [61]
foi inserido o fator de porosidade do Dowell obtendo a expressao [46]:
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onde ber e bei sao as funcdes de Kelvin, as quais correspondem a parte real (ber,) e
imaginaria (bei,) da fun¢do de Bessel de ordem n (no caso de ber e bei a funcao de
Bessel correspondente ¢ a de ordem zero) [62].

Pode-se ver que as expressdes mostradas anteriormente permitem um calculo
rapido e simples; porém, como foi mencionado anteriormente, a aplicacdo delas esta
limitada a casos especiais, fato pelo qual varios autores tém proposto outros modelos
que oferecem menores erros na sua aplicagdo [52][57][63]-[67]; contudo, esses métodos
resultam em expressdes ou procedimentos complexos, segundo afirma Dimitrakakis em
[46]. Por outro lado, Dimitrakakis mostra no mesmo artigo que das trés possibilidades
acima mencionadas (equacao de Dowell, Butterworth e Ferreira), a equacao de Dowell é
a que apresenta os resultados mais proximos dos obtidos mediante simulacdes feitas
usando o Método dos Elementos Finitos (MEF).

Apesar de as equagdes de Dowell, Butterworth e Ferreira ser simples e
apresentarem baixos erros sob determinadas condig¢des, sua aplicacdo estd limitada aos
casos nos que a geometria do transformador € igual a usada para obter os modelos. Por
exemplo, no caso da equagdo de Dowell e Ferreira, os resultados obtidos somente
podem ser usados para estimar a resisténcia c.a. da parte do enrolamento que esta dentro
da janela do nucleo; isto porque o resto do enrolamento (a parte do condutor que nao
esta rodeada pelo nucleo) esta exposto a um campo magnético com componentes em
pelos menos duas diregdes, pelo que as suposi¢des unidimensionais ndo sao atendidas.
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De fato, o motivo anterior ¢ normalmente a justificativa para o uso de métodos
numéricos no calculo da resisténcia c.a. dos enrolamentos.

2.1.2 Calculo da resisténcia mediante métodos numeéricos

O segundo grupo de estratégias consiste em estimar as resisténcias (ou
diretamente as perdas) resolvendo as equagdes de Maxwell mediante métodos
numéricos como o MEF (Método dos Elementos Finitos), entre outros [68][69]. A
vantagem desta estratégia estd em que o erro obtido € pequeno (até menor que 1%) [46]
e ndo tem as restricdes das aproximacgdes unidimensionais mencionadas porque permite
modelar o comportamento tridimensional (ou bidimensional) do campo magnético
[18][70]. Como desvantagem, o céalculo das resisténcias ou perdas mediante o MEF ¢
mais demorado (comparado com o uso de expressdes analiticas) [15][52][71], pelo que
sua aplicacdo em algoritmos de otimizagdo baseados em iteracdes pode ndo ser
interessante pelo custo computacional; de fato, o MEF ¢ mais recomendavel para
analisar o comportamento do campo no componente estudado. Contudo, como em todas
as topologias de ICTs existem partes onde os enrolamentos estdo afetados por campos
magnéticos bidimensionais (partes fora das janelas do nucleo), para obter uma boa
estimativa das resisténcias o uso do MEF resulta inevitavel.

Redugdo de tempo de calculo na modelagem de estruturas em 3D

Para diminuir o tempo de simulagdo no MEF, geralmente sdo usadas simulagdes
de modelos em 2D porque o uso de modelos 3D aumenta o tempo de simulagdo
consideravelmente e o erro obtido mediante aproximacdes bidimensionais nao ¢
consideravel [15]. Adicionalmente, nos casos onde o comportamento tridimensional dos
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Figura 2.1 — Representagcdao 3D de um componente e modelos 2D que aproximam o

modelo real.
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fluxos for importante, ainda € possivel usar conjuntos de simula¢des bidimensionais
para obter resultados mais préximos do modelo 3D (usando muito menos tempo do que
0 necessario para analisar a estrutura 3D) [72]. Isto €, a simulacdo do modelo completo
em 3D pode ser aproximada usando simulagdes bidimensionais de algumas das faces do
ICT, como ¢ mostrado na Figura 2.1 para o caso de um nucleo com dois enrolamentos.

Os modelos bidimensionais mostrados na Figura 2.1 representam a vista frontal
e lateral da geometria tridimensional mostrada na mesma figura. Pode-se ver que as
vistas sdo cortes transversais da estrutura real em dois planos perpendiculares, pelo que
cada vista em 2D representa a geometria completa no respectivo plano. Assim, seguindo
este procedimento, ICTs com um nimero maior de bracos precisariam de maiores
representacdes bidimensionais, pelo que mesmo usando aproximagdes bidimensionais o
tempo de calculo e requisitos computacionais ainda poderia ser elevado. Isto € porque
existe uma diferenca entre o tamanho dos diferentes blocos, pelo que alguns deles
precisariam ser modelados com malhas mais refinadas.

Redugdo no tempo de cdlculo de perdas por condug¢do em ICTs monoliticos

Em [15] o autor indica que pode ser obtida uma aproximagao das resisténcias e
indutancias do ICT mediante a simulacdo de geometrias menores que tém formas
semelhantes as partes do ICT analisado; elas sdo chamadas aqui de modelos reduzidos.
Por exemplo, a regido de dentro da janela do nucleo (incluindo o ntcleo) mostrada na
Figura 2.1 (vista frontal) pode ser usada para modelar algumas das janelas da topologia
de ICT em escada (todas as janelas no caso do ICT em escada com fluxos repartidos);
enquanto que a parte exterior do nucleo na vista frontal da Figura 2.1 pode ser usada
para modelar as partes dos enrolamentos que estdo fora das janelas na topologia de ICT
em escada. Assim, ¢ possivel calcular a resisténcia e indutdncia de cada parte num
modelo reduzido para depois associar esses valores as partes semelhantes do modelo
completo. Desta maneira, a indutancia total e as perdas totais podem ser estimadas
mediante somas (e produtos no caso das perdas) usando os valores obtidos no modelo
reduzido.

Para usar corretamente esta estratégia, ¢ necessario considerar que diferentes
sentidos das correntes nos enrolamentos geram distribuigdes de campo magnético
diferentes. Em conseqiiéncia, as resisténcias obtidas nos modelos reduzidos podem ser
diferentes em funcdo de como sdo excitados os enrolamentos (ou partes deles); desta
maneira, ¢ necessario aplicar corretamente as correntes nos modelos reduzidos para
poder estimar as resisténcias associadas. Para ver isto, considere os resultados de
simula¢do mostrados na Figura 2.2 obtidos com o FEMM [23], o qual ¢ um software
gratuito que permite realizar modelagens magnetostaticas em 2D (além de permitir
realizar modelos eletrostaticos, térmicos ¢ de distribui¢ao de corrente em 2D). Nela ¢é
mostrada a parte real dos vetores de campo magnético obtido quando os enrolamentos
sdo alimentados de duas maneiras diferentes:

® A mesma corrente circula pelos dois enrolamentos (dentro da janela do nucleo, a
corrente de um enrolamento saindo e a outra entrando na pagina).

e Correntes opostas circulam pelos dois enrolamentos (dentro da janela do nucleo,
as correntes dos enrolamentos entrando na pagina).

Pode-se ver que a orientagdo dos vetores de campo e a distribui¢do do vetor
potencial magnético mudam de um caso para outro. Além disso, a resisténcia total de
cada enrolamento ¢ diferente em cada simulagdo; isto era esperado pelo fato de que
quando as correntes nos enrolamentos t€ém a mesma direcdo, 0o campo atravessa 0s
condutores dentro da janela, pelo que a resisténcia aumenta.
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Para calcular as perdas por condugdo nos enrolamentos considerando o
fendmeno anterior, em [15] é proposto decompor as correntes que circulam pelos
enrolamentos em duas correntes chamadas corrente de modo comum (iyc) € corrente de
modo diferencial (ivp). Elas estdo relacionadas com as correntes dos enrolamentos i} €
i, mediante as relagoes:

il _iZ
T

Imc =01 ti3, Iyp =

Com as correntes definidas desta maneira, em [15] ¢ mostrado que as perdas
geradas pelas correntes i} € i, podem também ser calculadas como:

.2
2 Imc .

Peond = (RMDI + Ryipp )lMD +(RMC1 +Ryica )_4 ;

onde Rupi € Rvpz sdo as resisténcias de cada enrolamento obtidas excitando os dois

enrolamentos com iyp de modo que a distribui¢ao de campo fique como na parte “b” da

Figura 2.2; por outro lado, Ryci € Rvic sdo as resisténcias de cada enrolamento obtidas

excitando os dois enrolamentos com iyc de modo que a distribuicdo de campo fique

como na parte “a” da Figura 2.2.

Desta maneira, as perdas geradas em dois enrolamentos adjacentes podem ser
calculadas usando os valores de Rwvpi, Rvpz, Rmci € Rmcz (extraidos do modelo
reduzido) e as correntes ivp € imc (calculadas em funcdo das correntes reais). E
importante ressaltar que na realidade, as resisténcias Rypn € Ryvcn correspondem a soma

A

a) Mesma corrente circulando pelos dois enrolamentos (5,25 Q/m 15,36kHz)
. B = .

. & @ .
b) Correntes iguais e opostas circulando pelos enrolamentos (4,50Q/m 15,36kHz)

Figura 2.2 — Parte real do campo magnético e linhas equipotenciais do vetor potencial
magnético para correntes em fase e contra fase.

39



da resisténcia que apresenta o enrolamento dentro da janela do nucleo e fora dela.
Assim, como no ICT real alguns enrolamentos t€ém mais volume fora da janela do
nucleo do que outros, a parte de Ryp (e Rwvc) associada a regido do enrolamento dentro
e fora da janela do nucleo precisa ser extraida do modelo reduzido separadamente.
Entdo, a resisténcia Rvpn € Rmcn total de cada enrolamento € calculada somando
adequadamente as 4 resisténcias extraidas do modelo reduzido.

Uma redugdo ainda maior no tempo de simulagdo dos modelos pelo MEF pode
ser obtida aproveitando a simetria da geometria simulada. Por exemplo, no caso da
geometria mostrada na Figura 2.2 ¢ possivel ver que tanto no caso da simulagdo “a”
como no caso da simulagao “b”, a distribuicdo do vetor potencial magnético apresenta
uma simetria no sentido vertical e horizontal; isto é, se for sobreposto um plano
cartesiano com origem no centro de cada figura, cada quadrante ¢ simétrico com o
quadrante do lado.

Para aproveitar a simetria e obter a mesma distribuicdo do vetor potencial
magnético do modelo completo, ¢ possivel simular somente um quarto da geometria
(um dos quadrantes) definindo adequadamente as condi¢des de contorno. Por exemplo,
para modelar o quadrante superior direito da parte “a” da Figura 2.2, pode ser usada
uma condi¢do de Dirichlet (definindo o vetor potencial magnético igual a 0) no lado
vertical esquerdo e uma condi¢do de Neumann (definindo a derivada direccional normal
do vetor potencial magnético igual a 0) no lado horizontal inferior do modelo. Por outro
lado, para modelar o mesmo quadrante da parte “b” da Figura 2.2, pode ser usada uma
condi¢do de Newmann no lado vertical esquerdo e horizontal inferior do modelo. Neste
ponto ¢ importante lembrar que a escolha da condi¢do de contorno dos lados restantes
influencia o tamanho do modelo e a veracidade da resposta obtida. Isto ¢, se 0 modelo
for limitado por uma caixa retangular usando condi¢des de Dirichlet nos lados restantes,
o tamanho da caixa deveria ser grande o suficiente para ndo alterar de maneira
importante a distribui¢do do vetor potencial magnético. Assim, para evitar a simulagdo
de grandes superficies de ar, ¢ preferivel modelar os lados restantes mediante um quarto
de circunferéncia usando uma condi¢do de contorno aberta; por exemplo, no FEMM
estao disponiveis as condigdes mistas e periodicas.

Modelagem de enrolamentos mediante o MEF

Para calcular corretamente as perdas nos enrolamentos mediante o MEF ¢
necessario modelar corretamente o efeito pelicular e de proximidade, assim, ¢
recomendado discretizar cada condutor com um nimero de elementos o suficientemente
elevado para estimar corretamente a distribui¢do de corrente. Por exemplo, em [116] ¢
mostrado um caso em que a poténcia calculada no enrolamento somente converge
quando a relagdo entre a profundidade de penetracdo da corrente e o tamanho de
elemento ¢ maior do que 1,5; de forma semelhante, em [117] ¢ mencionado que a
relacdo entre a profundidade de penetragdo da corrente € o comprimento caracteristico
do elemento (que no caso do tridngulo pode ser a distancia entre o baricentro e o ponto
mais afastado de tridngulo) precisa ser pelo menos igual a 3.

O problema do refinamento da malha para obter resultados precisos € que para
freqiiéncias elevadas e/ou para enrolamentos com muitas espiras, a simulacdo pode
demandar muito tempo ou nem ser realizavel (pela limitacdo do computador). Para
contornar este problema o conjunto de espiras que modelam cada parte do enrolamento
pode ser representado por um bloco continuo como mostra a Figura 2.3 (um quarto da
geometria completa). A vantagem de modelar o enrolamento com um bloco € que ele
nao precisa ser modelado com uma malha fina.

Para poder modelar o enrolamento com uma aproximag¢ao continua, o bloco que
modela o enrolamento (ou parte do enrolamento) precisa der descrito por parametros
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equivalentes que permitam reproduzir o comportamento do campo que aparece na
representagdo exata do enrolamento. O processo para passar da representacdo exata a
continua ¢ chamado de homogeneizacdo e pode ser encontrado na literatura para
simplificar a representacdo de diferentes fendmenos fisicos no MEF. De fato, no
software FEMM jé& vem disponivel a op¢do de modelar enrolamentos mediante blocos;
contudo, o manual do FEMM nao ¢ claro na hora de definir para quais tipos de
enrolamento a aproximagao disponibilizada ¢ valida.

Na literatura foram encontrados varios (porém semelhantes) procedimentos para
obter a homogeneizacdo dos enrolamentos [117]-[120], porém, o apresentado em [117]
resultou particularmente conveniente porque este pode ser facilmente reproduzido
usando o FEMM. Este procedimento estd baseado na idéia de que as perdas totais no
enrolamento podem ser obtidas somando as perdas por efeito pelicular e por
proximidade (calculadas separadamente). Desta maneira, as perdas por efeito de
proximidade sdo obtidas calculando as perdas magnéticas (associadas a parte imaginaria
da permeabilidade) no bloco que ¢ modelado com uma condutividade elétrica nula e
uma permeabilidade complexa. Por outro lado, as perdas por efeito pelicular sdo
calculadas em fun¢do de uma resisténcia equivalente.

Para obter a permeabilidade complexa e a resisténcia equivalente do bloco
homogeneizado, somente uma parte do enrolamento ¢ simulada; esta parte ¢ chamada
aqui de modelo de células, e deve estar formado por uma espira € uma camada (ou
varias) de espiras em torno da espira inicial. Além disso, o modelo de células deve
permitir construir o enrolamento completo “colando” varias copias dele. Por exemplo, a
Figura 2.4 mostra um modelo de células que poderia ser usado para calcular os
parametros equivalentes de um enrolamento feito com trés fios redondos em paralelo
(orientados verticalmente); na figura o condutor ¢ marcado como “Cu”, o ar como “Air”
e os fios que formam a n—ésima espira sao marcados como “[Wn]”. Veja que o modelo
inclui vérias espiras, contudo, somente a regido ocupada pela espira no centro
(encerrada pelo retangulo pequeno) ¢ usada para realizar as integrais de energia e
poténcia necessarias para calcular os pardmetros equivalentes da representacdo
continua. Isto € porque as espiras que estdao em torno da espira central sdo usadas para
representar o efeito que elas tém sobre o condutor estudado; de fato, o uso de mais
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Representagao exata Representagio continua

Figura 2.3 — Representagdo exata e continua de enrolamentos em simulagdes
bidimensionais usando o MEF.
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camadas de condutores no modelo de células reduz o erro obtido na representagao
continua do enrolamento inteiro.

Tendo um modelo como o da Figura 2.4 e definindo B, como a indugdo
magnética sobre as paredes verticais externas do modelo, B, como a indu¢do magnética
sobre as paredes horizontais externas do modelo e /; como a corrente no condutor; trés
simulagdes sdo realizadas para extrair os parametros equivalentes: uma fazendo que
{B,=B,, B,=0, 1,~0}, outra fazendo que {B,=0, B,= B,, =0} e outra fazendo que {B,=0,
B,=0, I~=I,}, onde B, ¢ a inducdo magnética (em Teslas) de teste e /, ¢ a corrente de teste
(em Amperes), as quais podem ser definidas de forma arbitraria.

Assim, em cada simulagdo ¢ calculada a poténcia no condutor central (incluindo
a parte que ndo ¢ condutiva) como [117]:

J-J w
P+ig=1[|-=+i2B-BldQ;
+iQ J;[ - +l,“0 ] (2_2)
onde J ¢ a densidade de corrente, B a indug¢do magnética, / a profundidade do modelo, ¢
a condutividade elétrica dos condutores, w a freqiiéncia de simulagao e Q ¢ a superficie
da espira central (retdngulo pequeno inteiro). Entdo, das trés simulagdes sdo obtidas as
poténcias {Pgx, Opx} (quando B.=B;), {Pgy, Osy} (quando B,=B;) e {P;, Oi} (quando
I=1l;). Com esses valores em [117] o autor define as seguintes relagdes:

P, +iQ;
-T2

skin —

z

oLyl
:Rccpl +i all
I; kY4

1 | Py +iQp, Jor’w? | Py Lo | 9Bx |,
—— . = +i— ;
Bt 1Q PBy + lQBy 4 PBy Ho | 9By
onde {p1, g1, pPax, 9Bx> PBy> 4By} SA0 fatores calculados em fungao do resto dos parametros,
R.. € a resisténcia c.c. da espira central, 4 ¢ a relagdo entre a superficie ocupada pelo
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Figura 2.4 — Modelo de células usado para obter os parametros equivalentes da
representacdo continua de um enrolamento feito com 3 fios redondos em paralelo.
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condutor e a superficie total da espira (do retangulo pequeno) e » € o raio equivalente do
condutor que ¢ dado por:

AQ

T

Assim, a permeabilidade complexa pode ser calculada como:

{ﬂxll _ Ll:LIBx} i Jor’o |:pr:|
,U;l Ho | 9By 4 |psy ]|

Desta maneira, quando o bloco (que representa o enrolamento) ¢ modelado com
essas permeabilidades e uma condutividade elétrica nula, as perdas por proximidade sao
obtidas da integragdo das perdas magnéticas sobre a superficie inteira do enrolamento.
Posteriormente, para obter as perdas totais, as perdas por proximidade sdo somadas as
perdas dadas pela resisténcia c.c. e pelo efeito pelicular; estas ultimas sdo calculadas
como a parte real do produto entre Z;, € o quadrado da corrente eficaz no enrolamento

(outra possibilidade ¢ trocar a resisténcia c.c. usada na matriz do MEF de problemas
com circuitos em série por Zgy;, para simplesmente integrar as perdas totais do bloco).

Como ja mencionado, a aplicagdo deste procedimento ¢ relativamente facil no
FEMM. A primeira razao disto ¢ porque este software permite definir uma condig¢ao de
contorno da forma (Dirichlet):

onde 4 ¢ o vetor potencial magnético, 4, € 6 sao coeficientes que o usudrio pode definir
e {x, y} sdo as variaveis das coordenadas. Entdo, como a indu¢do magnética ¢ o
rotacional de A, para definir um campo B, na direcdo de x sobre o contorno vertical ¢
suficiente fazer {4, =0, 4, =0, 4, = B,}, enquanto que para definir o campo B; na dire¢do de
y sobre o contorno horizontal ¢ feito {4, =0, 4 =-B,, 4, =0}. A segunda razdo ¢ que os
parametros equivalentes do bloco podem ser obtidos também em funcdo da energia
magnética e das perdas no condutor. Isto €, como a poténcia W e energia U podem ser
calculadas como:

W:lj(ﬂjw’ U:lj LI av,
2 o 47\ 1o

\Y% A%

a expressao (2.2) pode ser escrita como:

P+iQ =2W +idoU .

O qual explica porque Z;, em (2.3) foi definida em funcdo da corrente pico e ndo da
corrente eficaz.

Para verificar a correta aplicagdo do procedimento de homogeneiza¢ao, uma
geometria semelhante a mostrada na Figura 2.3 foi simulada para varias freqiiéncias
usando a representacdo exata, a representacdo continua disponivel no FEMM e a
explicada anteriormente. O enrolamento simulado tem um fator de preenchimento de
0,3 e esta formado por 5 camadas e 6 espiras por camada (das quais 3 foram desenhadas
no modelo para aproveitar a simetria) enroladas sobre a perna vertical do nucleo; cada
espira esta formada por 3 fios (isolados) de cobre de Imm de didmetro em paralelo que
estdo alinhados verticalmente. Com estas especificagdes, definindo a resisténcia interna
e externa do enrolamento como a resisténcia da parte do enrolamento dentro e fora da
janela do nucleo, respectivamente; a resisténcia interna e externa obtida dos trés
modelos sao mostradas na Figura 2.5 em funcao da relagdo entre o raio equivalente ¢ a
profundidade de penetragdo da corrente num condutor redondo, isto ¢é:
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Nesta figura ¢ possivel ver que a diferenca entre a resisténcia obtida com a
representagdo exata (Rew,) € com a representagdo continua explicada (ReomExpiic) €
razoavelmente pequena. De fato o erro maximo obtido com esta representagdao continua
foi de 3,7% para a resisténcia externa e de 1,1% para a interna. Por outro lado, a
resisténcia obtida com a representac¢do continua que vem pronta no FEMM (R uproxrerm)
apresenta grandes diferengas com respeito ao valor obtido com a representacdo exata; de
fato, o erro maximo obtido foi de 49% para a resisténcia externa e de 79% para a
interna, o que indica que a representacao continua que vem pronta no FEMM aproxima
uma distribui¢do de fios diferente da simulada aqui.

E importante notar que o erro maximo obtido com a representagdo continua
explicada aqui varia de uma geometria para outra; de fato, fazendo varias simulagdes foi
visto que o erro cai na medida em que o nimero de camadas e espiras por camada
aumenta, sendo que para enrolamentos com um numero de camadas (ou espiras por
camada) menor do que 3, usar a representagdo exata resulta necessario.

Para comparar os trés métodos anteriores em termos de tempo de calculo e
requisitos de memoria, na Tabela 3 ¢ mostrado o tempo total que foi necessario para
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Figura 2.5 — Comparagao dos valores das resisténcias interna e externa obtidos usando a
representacdo exata, a representagdo continua do FEMM e a continua explicada.
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realizar uma simulacdo (numa freqiiéncia diferente de zero) do modelo e o numero de
no6s usado em cada modelo. Com respeito ao nimero de nds usado, pode-se ver que a
representacdo continua precisa de uma quantidade muito menor de nés do que a
representacao exata. Mesmo considerando o nimero de n6s do modelo de células usado
para obter os parametros da representagdo continua (indicado entre parénteses), o
numero de nds total ¢ menos da metade do nimero de nds usados na representacao
exata.

De maneira semelhante, o tempo de calculo usado pela representagdao continua ¢
muito menor do que o usado na representagdo exata; de fato, mesmo considerando o
tempo usado para calcular os parametros equivalentes do modelo continuo (indicado
entre parénteses), o tempo total de calculo resultou aproximadamente 60% do tempo
usado pela representagdo exata. Neste ponto ¢ importante notar que o tempo usado para
desenhar a geometria da representagdo exata pode representar uma quantidade
importante se comparado com o tempo de calculo usado pelos modelos que usam
representacdes continuas; por exemplo, neste caso (em que a geometria ¢ relativamente
pequena) o tempo usado para desenhar a representacao continua foi de 1,18s, o que ¢
pouco menor do que o tempo usado pelo calculo dos outros modelos. Contudo, ¢
importante notar que o tempo usado para desenhar as geometrias depende do algoritmo
usado, pelo que esses valores de tempo podem diminuir.

Tabela 3 — Tempo de calculo e nimero de nés usado na simulacao de um enrolamento
usando a representacdo exata, continua do FEMM e continua explicada.

Método Exato Continuo explicado Continuo do FEMM
Numero de nos 37253 5995 (+10221) 5995
Tempo [s] 13,11 1,7 (+6,16) 1,61

Apesar de que neste exemplo a reducdo de tempo de célculo obtida com a
representacdo continua foi de aproximadamente 40%, € necessario considerar que uma
vez os parametros equivalentes sdo calculados, os resultados podem ser usados para
modelar enrolamentos com mais espiras (sempre que a distribuicdo dos fios seja a
mesma); entdo, o ganho em termos de tempo ¢ mais significativo do que o mostrado
aqui. Além disso, considerando que no modelo de células foram simulados 27 fios
redondos (9 espiras) e no modelo do enrolamento analisado foram simulados 45 fios
redondos (15 espiras), € possivel entender porque a reducdo no tempo de calculo nao foi
tdo significativa; assim, para enrolamentos com mais espiras, uma redu¢do de tempo
mais importante ¢ esperada.

Resisténcia com fios horizontais e verticais (fios em paralelo)

Durante o estudo da aplicagao das aproximacdes continuas foram feitas varias
simulagdes usando fios redondos em paralelo. Varias dessas simulagdes foram feitas
numa tentativa de determinar que tipo de enrolamento a representagao continua que vem
pronta no FEMM modela. Assim, dessa revisdo foi visto que usando a aproximacao
continua do FEMM (para modelar um enrolamento de varios fios em paralelo) sao
obtidos resultados muito parecidos com os obtidos da representacdo exata de um
enrolamento com as seguintes caracteristicas:

Ocupa 0 mesmo espago.

Tem o mesmo numero de espiras.

E feito com um tnico fio redondo de se¢do transversal igual a soma das segdes
transversais dos fios em paralelo usados na representagdo continua.

Apesar de que ndo € possivel generalizar o anterior para qualquer enrolamento
modelado mediante a representagdo continua que vem pronta no FEMM, esta
informagdo permite concluir da Figura 2.5 que o uso de fios em paralelo ndo
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necessariamente implica uma resisténcia maior ou menor do que a obtida usando um
unico condutor com a mesma resisténcia c.c.. Para verificar isto, a Figura 2.6 mostra a
resisténcia obtida de uma geometria como a mostrada na Figura 2.3 (usando a
representacao exata); esta geometria ¢ simulada os seguintes 4 tipos de enrolamentos:

® (Quatro camadas com 2 espiras por camada onde o condutor ¢ feito com 4 fios
1solados de 1mm de didmetro alinhados verticalmente.

® Uma camada com 8 espiras por camada onde o condutor ¢ feito com 4 fios
1solados de 1mm de didmetro alinhados horizontalmente.

® Duas camadas com 4 espiras por camada onde o condutor ¢ feito com 4 fios
isolados de Imm de didmetro que sdao posicionados nos vértices de um
quadrado.

® Duas camadas com 4 espiras por camada onde o condutor ¢ feito com 1 fio
isolado de 2mm de didmetro.

Estes enrolamentos tém a caracteristica que todos ocupam o mesmo espago, t€m
o mesmo fator de preenchimento (0,4) e t€m uma resisténcia c.c. idéntica.

Assim, da figura € possivel dizer que:

® Abaixo de uma determinada freqiiéncia, a resisténcia interna ¢ menor quando os
fios sdo alinhados verticalmente. Porém, para freqii€ncias maiores, a resisténcia
interna fica maior do que nos outros tipos de enrolamentos.

® Acima de uma determinada freqiiéncia, a resisténcia interna ¢ sempre menor no
enrolamento feito com os fios alinhados horizontalmente.

® A resisténcia interna e externa obtida com os 4 fios distribuidos de forma
quadrangular sdo sempre maiores (ou iguais) do que a resisténcia obtida do
enrolamento feito com um unico fio.

® (Quando y ¢ menor do que aproximadamente 1, a menor resisténcia externa ¢é
obtida usando um unico fio no enrolamento. Contudo, nesse intervalo a
resisténcia obtida com o enrolamento feito com fios alinhados horizontalmente ¢
muito préoxima (pouco maior). Além disso, este ultimo tipo de enrolamento
apresenta a menor resisténcia até valores de y proximos de 2 (dos enrolamentos
simulados).

® Acima de uma determinada freqiiéncia, a resisténcia externa ¢ sempre menor no
enrolamento feito com os fios alinhados verticalmente.

As observagdes anteriores foram vistas em outras simula¢des também feitas para
comparar este tipo de enrolamentos. Além disso, em [15] sdo feitas observacdes
semelhantes as duas primeiras aqui mostradas. Especificamente, ¢ indicado que para
freqiiéncias altas, os enrolamentos feitos com uma camada de chapas orientadas
horizontalmente apresentam resisténcias internas menores do que enrolamentos feitos
com mais camadas ou com chapas orientadas verticalmente. Por outro lado, para
freqiiéncias baixas, os enrolamentos feitos com varias camadas de chapas orientadas
verticalmente (uma chapa por camada) apresentam resisténcias internas menores do que
outros enrolamentos feitos com mais espiras por camada ou com chapas orientadas
horizontalmente.

Das observagdes anteriores € possivel ver que em enrolamentos feitos com fios
redondos, o uso de fios em paralelo (ou de um tnico fio com se¢do transversal
equivalente) ndo implica necessariamente uma resisténcia menor. Pode-se ver que
dependendo da freqiiéncia e da posicao dos fios (dentro ou fora da janela do nucleo) a
resisténcia de um tipo de enrolamento ¢ melhor do que a resisténcia de outros
enrolamentos. Assim, para enrolamentos totalmente contidos dentro de uma janela feita

46



de material ferromagnético (usando um ntcleo tipo “Pot”, por exemplo), o uso de fios
redondos alinhados verticalmente ¢ mais interessante (porque ¢ esperado que o didmetro
dos fios seja escolhido para trabalhar nas freqiiéncias baixas).

Por outro lado, se a maior parte do volume do enrolamento estiver fora da janela
do nucleo, o uso de um unico fio com didmetro equivalente ou o uso de fios em paralelo
orientados horizontalmente resultaria mais interessante. A escolha entre estes dois tipos
de enrolamento deve considerar também a possivel existéncia de harmodnicos de
freqiiéncias maiores. Isto porque para freqiiéncias baixas, o enrolamento feito com um
unico fio apresenta uma resisténcia menor; porém, para freqiiéncias na faixa
intermedidria, o enrolamento feito com fios em paralelo orientados horizontalmente
apresenta uma resisténcia menor. Desta maneira, a escolha do enrolamento ndo somente
depende da freqiiéncia de chaveamento do conversor, mas também do nucleo usado e
das caracteristicas da aplicagdo.
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Figura 2.6 — Comparagao dos valores das resisténcias interna e externa de enrolamentos
que tém a mesma resisténcia c.c..
2.2 Perdas no nucleo

As perdas no ferro sdo geralmente divididas em trés tipos; sendo elas, as perdas
por histerese P, por correntes de Foucault Pr; (ou correntes de Eddy) e as
suplementares Ps,,. Estas podem ser estimadas para campos senoidais mediante [24]:
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onde B, ¢ o valor maximo da indug¢do, f'a freqiiéncia do sinal, p ¢ a resistividade do
material, b € o coeficiente de perdas magnéticas, e as constantes kpis, krer € Koy 30
coeficientes que correspondem a cada tipo de perdas.

b
Pt = f§HdB = kpiseBmaxS  Pret = krer

Estas perdas sdo diferenciadas pela forma em que sdo geradas. Por exemplo, as
perdas por histerese representam a diferenca entre a quantidade de energia necessaria
para magnetizar o material e a energia devolvida por ele, pelo que podem ser calculadas
como a area interna do ciclo de histerese do material. No caso das perdas por correntes
de Foucault, a dissipacdo de poténcia estd associada ao fato de que o campo magnético
induzido no material gera por usa vez tensdes dentro dele (Lei de Faraday); entdo, como
o material do nucleo também apresenta uma resisténcia, as respectivas correntes geradas
dentro do nucleo geram perdas por efeito Joule. De maneira similar, as perdas
suplementares sao geradas por variagdes de campo magnético dentro do nucleo. Isto
acontece porque no processo de construcdo dos nucleos sdo gerados dominios
magnéticos dentro deles (pequenas regides onde todos os atomos estdo alinhados
produzindo um campo uniforme) [25], cujo tamanho e orientagdo muda em fun¢do da
indugdo [13]; assim, ao se movimentarem, a variacdo do campo gera tensdes dentro do
nucleo que por sua vez geram correntes e perdas.

As perdas no nucleo podem ser estimadas usando a formula proposta por
Steinmetz, a qual ¢ uma expressdo empirica que ¢ ajustada aos dados de perdas
fornecidos pelos fabricantes mediante a escolha de 3 coeficientes (podem ser mais
dependendo da precisdo desejada) [26]. Entdo, como geralmente os fabricantes
disponibilizam as curvas de perdas para formas de onda senoidais, esta expressdao ¢
valida somente para este tipo de forma de onda. Ela pode ser escrita como:

Puicieo = kcfaBrlr))lax 5

onde k., a € S sdo as constantes usadas para ajustar a funcao aos dados fornecidos pelo
fabricante (dependem do material). Contudo, um valor de k., a e f normalmente ajusta
somente uma faixa de freqiiéncias, pelo que geralmente os fabricantes fornecem tabelas
com os coeficientes para vdarias faixas de freqiiéncia e intensidade de inducdo
magnética.

Visando melhorar a capacidade que tem a equagdo de Steinmetz para estimar as
perdas, varias modificagdes dela t€ém sido propostas. Por exemplo, inserir na equagao
um fator que dependa da temperatura para levar em consideracdo a dependéncia entre
ela e as caracteristicas dos materiais; esta modificacao ¢ mostrada em (2.4) [27], onde os
coeficientes do polindmio que depende da temperatura (cty, ct; € ct,) sdo calculados de
maneira que para T=100°C o polindmio seja igual a 1 [13]. Outra modificagdo similar
da equacdo de Steinmetz foi proposta para melhorar o ajuste da curva para uma faixa de
freqiiéncias maior [28], nela o termo que depende da freqiiéncia € substituido por um
polindmio e a poténcia do valor pico da inducdo magnética ¢ escrita em fun¢do da
freqiiéncia, como mostra (2.5). De maneira similar, em [15] ¢ mostrada uma
modificacdo da equacdo de Steinmetz que considera as caracteristicas das duas
representacdes anteriores (temperatura e faixa de freqii€éncia); esta expressdo tem forma
mostrada em (2.6).

Puicieo = (CtOTz'CtlT +cty ycfaBrﬁax (24)
En&cleo = kc(kclf(xl +k02fa2 fl—ao)t(ﬂf (25)
Poicieo = (ctOTz—ctlT +cty Xsfas +E+uf U v ;’]gzw Xy (2.6)
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As expressdes anteriores e outras desenvolvidas para materiais especificos [29]
sdao validas unicamente para excitacdes puramente senoidais. Se a induc¢ao nao for
senoidal [24][30] ou tiver um nivel c.c. [31]-[34], as perdas geradas podem ser maiores
do que as estimadas mediante a equagdo de Steinmetz. Para contornar isto, em algumas
ocasides [35][36] a forma de onda da indu¢do magnética ¢ decomposta numa série de
Fourier para depois utilizar a equagdo de Steinmetz em cada componente e obter as
perdas totais mediante a soma das perdas individuais; contudo, este procedimento nao ¢
valido porque a equagdo de Steinmetz ¢ nao-linear, pelo que o principio de superposicao
ndo pode ser aplicado [34][37][38].

Assim, para estimar as perdas no ferro quando a excitacao ¢ ndo-senoidal, outras
modificacdes da equacdo de Steinmetz tém sido propostas na literatura. Por exemplo, a
“Equagao de Steinmetz Modificada” (MSE) [34] mostrada em (2.7) calcula as perdas
médias substituindo f por uma freqiiéncia equivalente (calculada em func¢do da variacao
da indug¢do num periodo da forma de onda) na equacdo de Steinmetz e multiplicando o
resultado por um fator definido como “freqiiéncia de repeticdo” f,, que em alguns casos
¢ igual a freqiiéncia correspondente ao periodo da forma de onda (7y) [13]. A
efetividade desta expressdo foi testada em [39] indicando que apresenta bons resultados
para um conjunto de casos restritos.

Outra modificacdo chamada “Equacdo de Steinmetz Generalizada” (GSE) [39]
estima as perdas médias em fun¢do da derivada de B e ndo apenas em fun¢ao da sua
variagdo (caso da MSE) como ¢ mostrado em (2.8), porém nio considera o estado
anterior de magnetizacdo do material [13]. Finalmente, em [40] ¢ apresentada a
“Equacdo de Steinmetz Generalizada Melhorada” (iGSE), a qual considera o estado
anterior da magnetizacao do material. Esta modifica¢dao ¢ similar a GSE, sendo que a
diferenga estd em que as perdas médias sdo estimadas usando o valor pico-pico da
indu¢do no lugar do valor instantdneo, como mostra (2.9). Assim, para usar esta
modificacdo, a forma de onda deve ser segmentada em ondulagdes maiores € menores
(sendo que a forma de onda pode apresentar varios 4B no seu periodo fundamental); as
quais correspondem aos ciclos de histerese maiores (baixa freqiiéncia) e menores (alta
freqiiéncia) [13].

Tp 2
= . . 2 dB
Poicico = (ctOTz-ctlT +cty }fcfeqa "Bl Jeg = o) J- (Ej dt 2.7)
0
Ty o 2
= 1 dB p-a k (CtoT -Ct1T+Ct2)
Puicieo == | | ka|—{ |B] Jdt; ki = -
niicleo Tfo J; [ 1 dt (27[)«71J‘j”(lcosdqsin('ﬂf{x)dé (28)
Ty o 2
= 1 dB p-a k (CtoT -Ct1T+Ct2)
Puicieo == | | ki —‘ |4B] sz; ky = . _
niicleo Tﬁ) .([ [ dt (27r)a71.[()2”(|cosé’|a|sin C|/i7(x)dé, (2 9)

As formas de estimar as perdas no ferro ndo estdo limitadas as mostradas
anteriormente, de fato existem métodos que sao baseados na separacao das perdas como
resume Costan em [13] fazendo referéncia aos trabalhos [30] e [31]; porém, sua
utilizacao esta condicionada a realizacao de testes praticos prévios, o que dificulta sua
aplicagdo tedrica [15].

Pode-se ver que todos os métodos usados para estimar as perdas no nucleo
mostrados nesta secdo precisam do conhecimento da forma de onda da indugdo
magnética e das caracteristicas do material. Entdo, como ¢ suposto que as caracteristicas
do material sdo fornecidas pelos fabricantes, o problema reside na geracdo das formas
de onda da inducdo, que no caso dos inversores entrelagados com acoplamento
magnético resultam complexas. Assim, as formas de onda da indu¢do magnética podem
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ser obtidas diretamente da simulagdo do circuito como foi feito em [13]; este
procedimento tem a vantagem de que pode ser usado para qualquer tipo de ICT porque
o fluxo nas pernas do nucleo com enrolamentos pode ser obtido integrando a tensdo
sobre os enrolamentos; contudo, o uso de simulagdes representa um tempo de céalculo
adicional.

Supondo que a tensao de saida do conversor (vc) € conhecida (valido porque ela
deve ser controlada) e como a tensdo gerada por cada brago (v,) € conhecida; para ICTs
com um unico enrolamento por fase, o fluxo magnético pode ser obtido diretamente da
lei de Faraday porque a tensdo sobre cada enrolamento deste tipo de ICT € v,-v¢. Assim,
o fluxo magnético nas pernas do nucleo com enrolamentos pode ser obtido usando a
série de Fourier de v, (conhecida) ou reproduzindo a forma de onda mediante um
algoritmo de comparagdo. Desta maneira o tempo de calculo do fluxo magnético nas
pernas do nucleo com enrolamentos ¢ reduzido.

Conhecida a forma de onda do fluxo magnético nas pernas do nucleo que tém
enrolamentos, os fluxos que aparecem nas pernas do nucleo usadas para unir as pernas
que tém enrolamentos podem ser estimados em fung¢do dos primeiros mediante a
solucdo do circuito magnético equivalente da topologia. Isto pode ser feito por
simulagcdo ou analiticamente, porém, analiticamente ¢ mais interessante em termos de
tempo de céalculo porque as expressdes analiticas sdo relativamente simples e estdo
disponiveis em [13].

2.3 Indutancia

Como foi visto no primeiro capitulo, o valor da indutancia equivalente define a
ondulacao da corrente de saida do ICT, pelo que obter uma boa estimativa desse valor ¢
importante para o projeto do componente. Além disso, como a matriz de indutancia do
ICT aparece nas equagdes que descrevem o comportamento das correntes do conversor,
o conhecimento desta matriz ¢ necessario para projetar a malha de controle do
conversor. Assim, ¢ necessario ter um procedimento adequado para calcular a matriz de
indutancia do ICTs e a indutancia equivalente (que ¢ fun¢do da matriz de indutancia).

Como indicado no primeiro capitulo, o valor da indutancia equivalente pode ser
calculado sem a necessidade de conhecer a matriz de indutincia completa; isto ¢, ela ¢
funcdo da indutancia de dispersao, que depende da energia armazenada nas regides de ar
e nos enrolamentos do ICT. Especificamente, ela pode ser calculada como a indutincia
associada a essa energia dividida pelo nimero de bragos.

Desta maneira, inicialmente poder-se-ia pensar que o seu valor pode ser
estimado usando as expressOes analiticas disponiveis na literatura para estimar a
indutancia de dispersdo nas janelas de transformadores [121]; porém, a indutancia de
dispersdao também depende do volume de ar e da parte dos enrolamentos que estdo fora
das janelas do nucleo, e infelizmente ndo foram encontradas expressdes analiticas para
estimar essa indutincia.

Outra alternativa para estimar a indutancia equivalente e a matriz de indutancia ¢
mediante o uso de circuitos magnéticos equivalentes. Neles, as regides em que o fluxo ¢
gerado sdo representadas com relutancias calculadas da forma:

Rm — lrel

b
Arel;u
onde /,.; ¢ 0 comprimento do caminho que o fluxo acompanha na regido modelada, 4,.; €
a superficie transversal da regido modelada (perpendicular a direcdo do fluxo) e u ¢ a
permeabilidade do material. Estimar o valor da relutancia de uma das pernas do nucleo
¢ simples porque a maior parte do fluxo esta contido no ntucleo, pelo que as trés
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variaveis podem ser estimadas facilmente. Por outro lado, quando ¢ necessario modelar
regides de ar (ou ocupadas por enrolamentos), o calculo da relutancia nao ¢ tdo simples
porque o comportamento do fluxo nem sempre ¢ claro; isto €, a orientacdo dele tem
componentes nas trés diregdes e A4, ndo ¢ facilmente definivel porque a densidade de
campo pode ndo ser constante sobre a superficie.

Para contornar este problema, ¢ possivel usar a aproximacao de Roter [122], a
qual estd baseada no fato de que a verdadeira dificuldade no calculo da relutancia esta
em definir a superficie 4,.; porque /.; pode ser estimado razoavelmente sabendo que a
trajetoria descrita € elipsoidal. Desta maneira, a aproximacgao consiste em calcular A4,
em funcao do volume (V,.;) da regido que quer ser modelada, isto ¢:

2
R lrel _ lrel

" [ Vr@l j v, rel M
ey
lrel

Apesar de que a aproximacao anterior simplifique a modelagem e fornega boas
estimativas da relutdncia real (segundo indica a literatura), o uso de circuitos
magnéticos para estimar as indutincias depende muito da escolha do circuito e dos
valores de {lw1, A1, Vie} usados para modelar as diferentes relutancias. Assim, a
qualidade do resultado depende da escolha do circuito; além disso, um circuito pode
fornecer bons resultados para um ICT, mas ndo para outro.

Para mostrar isto, aqui ¢ feita uma comparagao entre os resultados obtidos de um
circuito magnético equivalente e os resultados obtidos mediante o MEF. Para isto
considere o circuito magnético mostrado na Figura 2.7 que representa um ICT de 4
bragos feito com a topologia “Escada com fluxos repartidos”. Nele, R, ¢ a relutancia da
perna que tem o enrolamento ¢ Ry modela a parte do nucleo que une duas pernas que
tém enrolamentos. R; ¢ a relutdncia do ar dentro da janela do nucleo, R,; representa a
regido de ar fora da janela para os enrolamentos 2 e 3, R., modela o ar fora da janela
para o primeiro e Ultimo enrolamento e m ¢ o nimero de espiras.

R./2 R./2 R./2 R./2 R./2 R./2
R,/2 Ry f2 Ry/2 R,/2
(D st Gt Gt (D
R,/2 R, 2 Ry/2 R,/2

R,/2 R,/2 R,/2 R,/2 R,/2 R,/2

Figura 2.7 — Circuito magnético de um ICT “Escada com fluxos repartidos” de 4 pernas.

Como o ponto de referéncia sdo os resultados de uma analise 2D usando o MEF,
a relutancia R, € removida do circuito (fazendo ela muito grande em comparagdao com
as outras relutidncias). Desta maneira, inicialmente os modelos foram comparados
usando os seguintes parametros:

Altura do nucleo: 6,6cm

Largura do nucleo: 3,8cm
Profundidade do nucleo: 1m

Altura da janela do ntcleo: 5,95cm
Largura da janela do ntcleo: 0,91cm

Espiras: 54
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® Condutor: 3 fios de 0,81mm de didmetro em paralelo orientados verticalmente.
® Permeabilidade relativa do ntcleo: 3500
Com esses dados, as matrizes de indutancia obtidas pelo MEF Lygr € usando o

circuito magnético equivalente Lcme (obtido usando aproximagdes bidimensionais)
foram:

0326 —0153 —0,098 —0,074 0315 —0,47 —0,095 0,072
~0J53 0381 -0129 —-0,098 ~0147 0367 —0125 —0,095

Lyigr = H, Loy =
-0,098 -0,129 0,381 -0,153 -0,095 -0,125 0367 -0,147

-0,074 -0,098 -0,153 0,326 -0,072 -0,095 -0,147 0,315

Pode-se ver que a diferenga entre as matrizes ¢ pequena, de fato o erro
porcentual de cada posi¢dao da matriz ¢é:

327 3,42 317 2,69
342 363 366 317,
317 3,66 3,63 342
2,69 317 3,42 3727

ERRO =

Por outro lado, o valor da indutancia equivalente obtida mediante o MEF foi de
1,17mH, enquanto que o valor obtido do circuito magnético equivalente (que na verdade
pode ser calculado diretamente das relutancias que representam o ar) foi de 0,6mH, o
que corresponde a um erro de quase 49%. Esta diferenca entre a ordem dos erros pode
ser atribuida ao fato de que a matriz de indutancia depende das relutancias do nucleo, as
quais sao faceis de modelar; por outro lado, a indutancia equivalente (que ¢ funcio da
indutancia de dispersao) somente depende das relutancias que modelam as regides de ar,
as quais sao mais dificeis de modelar corretamente.

Apesar do uso do modelo de relutdncias ser simples e permitir um calculo
rapido, a correta modelagem das regides de ar nos ICTs mediante relutdncias pode ser
dificil (pelo tamanho e geometria dessas regides), o que pode fazer com que o erro no
calculo das indutancias de dispersdo seja consideravel. Desta maneira, considerando que
na etapa de desenho do ICT ¢ necessario ter uma boa estimativa da indutancia de
dispersdo e ndo da matriz de indutancia, outros métodos poderiam ser mais
recomendaveis.

Quando a complexidade da geometria do componente penaliza o uso de
expressoes analiticas pelo erro que pode ser obtido, o célculo das indutancias do ICT ¢
muitas vezes feito numericamente. Por exemplo, o MEF ¢ muito utilizado para a analise
de componentes magnéticos [15][18]-[21], pois é simples e eficiente em termos de
recursos computacionais [22].

Como ja mencionado, a desvantagem do uso do MEF ¢ que a simulagdo de cada
geometria pode consumir um tempo elevado de tempo. Contudo, as estratégias
explicadas anteriormente para reduzir o tempo no célculo das resisténcias também
podem ser usadas para estimar a indutancia equivalente. Isto porque ela pode ser
calculada em funcdo da indutincia associada a energia magnética nas regides ocupadas
pelo ar e pelos enrolamentos. Assim, calculando as indutancias da parte interna e
externa dos modelos reduzidos ¢ possivel estimar a indutancia de dispersdo total do
componente para depois calcular a indutancia equivalente.

Para ver a validade do uso da representacdo continua dos enrolamentos no
calculo de indutancias, a Figura 2.8 mostra uma comparacdo do valor da indutancia
obtido com a representacdo exata e as duas continuas. O enrolamento analisado ¢ de 40
espiras feitas com 3 fios em paralelo e foi modelado com uma geometria semelhante a
mostrada na Figura 2.3 (um quarto da geometria completa). As indutancias mostradas
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correspondem a indutdncia da metade da janela do nucleo (indutincia interna) e a
metade da parte do ar fora do ntcleo (indutancia externa). Pode-se ver que novamente a
aproximagdo continua obtida da homogeneizacdo proposta em [117] apresenta
resultados proximos dos obtidos com a representagdo exata do enrolamento, enquanto
que a representacdo continua do FEMM apresenta maiores diferencas. De fato, o maior
erro obtido com a representagdo continua proposta em [117] foi de 1,25% para a
indutancia interna e de 0,34% para a externa, enquanto que usando a representagdo
continua do FEMM foi obtido um erro méximo de 11% para a indutancia interna e de
4,9% para a externa.

x10°
ik T — ' ' ' —y
.\_ Lexata
E 22F . T LcontExplic .
T .
= Y _'_"LaproxFEMM
21t N ]
= "
.E 7k "‘-_ i
5 S -
= .
= 1.0F e ]
-
1.8' 1 1 1 -\-\-_\.I—\_—\__"—\-I ]
1 2 3 4 5
¥
x10°
‘-\-H. T T T T T
1.2-.'._ HH'H___H_ Lexata 1
™~ A LcontExplic
118} ™

1.14

Idutincia externa [Him]
=

—_

—_

)
T

Figura 2.8 — Indutancia interna e externa calculada com a representagcdo exata e continua
dos enrolamentos.

2.4 Elevacao da temperatura

O célculo da elevagdo de temperatura no ICT ¢ uma parte importante da
modelagem porque o maximo valor dela limita a escolha das dimensdes e materiais do
ICT. Isto €, exceder os limites de operacdo dos materiais usados no ICT leva a reducgdo
da vida util do componente ou a sua destrui¢do se a elevacao da temperatura for muito
alta. Por outro lado, temperaturas muito inferiores a temperatura nominal de operagdo
dos materiais indicam um sobre dimensionamento do componente, o que pode estar
associado a um peso, volume e/ou preco desnecessariamente alto.
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2.4.1 O problema térmico e os fendmenos fisicos acoplados

De forma estrita, a distribuicdo de temperatura ¢ calculada da solucao de [81]:

0=V (p VT) G 2L
dt
onde Ar, pma, Cr s30 respectivamente a condutividade térmica nas trés direcdes (em
Y/wk), a densidade e o calor especifico (em J/kgoK) do material; Q representa a fonte de
calor (em W/m®) e T a temperatura. Assim, como nos componentes magnéticos o calor
gerado na estrutura esta associado as perdas geradas, o problema térmico esta acoplado
com o problema eletromagnético mediante as perdas por efeito Joule. Assim, o
acoplamento entre os dois fendmenos fisicos pode ser escritos em funcdo do campo
elétrico E e da condutividade elétrica do material ¢ como:

0=0EE".

Os problemas térmico e magnético estdo acoplados também pela variagdo da

condutividade elétrica em fungdo da temperatura [47]. Esta relacdo ¢ normalmente
aproximada pela expressao:

o(T)=0/(1+a(T-Ty));

onde oy ¢ a condutividade do material na temperatura de referéncia 7) ¢ a. ¢ o
coeficiente de temperatura da resisténcia. Para o caso do cobre a condutividade ¢
aproximadamente 5S8MS/m (a 22°C) e 0 a. € 3,93x10°K, enquanto que para o aluminio
a condutividade é 37,7MS/m e . é 3,9x10°K"".

Pode-se ver que de maneira estrita, a equacgao diferencial anterior e as equagdes
de Maxwell devem ser resolvidas simultaneamente para obter a distribuicao da
temperatura [82]. Além disso, como a capacidade de troca de calor das superficies do
componente depende também das caracteristicas do fluido que o envolve, € necessario
resolver também simultaneamente a equacao de Navier-Stokes. Ela estd acoplada com o
sistema térmico pela variagdo da densidade do fluido em funcdo da temperatura e
mediante a for¢a por unidade de volume que experimenta o fluido. Esta for¢a permite
modelar a convecg¢ao natural mediante o uso do principio de Arquimedes como:

1 =glpo—p(1));

onde f ¢ a forca por unidade de volume que experimenta o fluido na direcdo da
aceleracdo gravitacional g, po ¢ a densidade de referéncia do fluido e p(7) ¢ a densidade
do fluido em fungao da temperatura.

A solucdo simultanea das equagdes diferenciais que descrevem esses trés
fendmenos fisicos para a modelagem de ICTs ¢ complexa, pois a geometria do ICT ¢
complexa e os trés fendmenos fisicos apresentam ndo-linearidades. Desta maneira, o
calculo da distribuicdo de temperatura pela solucdo dos trés fendmenos acoplados
precisa se fazer numericamente, o que, dependendo da complexidade do modelo, pode
resultar em um alto consumo de tempo e recursos computacionais.

2.4.2 Simplificacdo do problema térmico usando o numero de Nusselt

E possivel simplificar o problema de célculo da distribui¢do de temperatura
desacoplando a equacdo de Navier-Stokes mediante o uso de coeficientes que
descrevam a capacidade de troca de calor por convecgdo. Para fazer isto, o problema
térmico deve ser escrito considerando as condi¢des de contorno sobre as superficies da
estrutura modelada como:
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) dT

_Q:V'()"T'VT _pmatCTE em Q
T =Tp, para temperaturas conhecidas (2 1 O)
(p-VT)-a=n(T,, -T)+ aBg(T;t, -7t em dQ

onde Tp; define a condicdo de contorno de Dirichlet (posi¢cdes onde a temperatura ¢é
conhecida), T, corresponde a temperatura num ponto afastado da fonte de calor
(temperatura do ambiente); 4 e € s@o o coeficiente local de transferéncia de calor por
conveccdo (em Wm™/) e a emissividade da superficie do material, respectivamente; oz
¢ a constante de Stefan-Boltzmann (5.67x10*W°K*m™); Q, dQ e fi indicam a regido
onde o problema ¢ valido, a superficie que limita essa regido ¢ o vetor unitario e
perpendicular a essa superficie, respectivamente.

Usando a expressao anterior, o efeito do comportamento do fluido sobre a
superficie da estrutura (dado pela equacdo de Navier-Stokes) fica representado pelo
coeficiente 4. Este coeficiente varia seu valor sobre a superficie em funcao da posicao,
razdo pela qual geralmente ¢ usado o coeficiente médio de transferéncia de calor por
convecgdo /1, o qual € a integral do coeficiente local sobre a superficie dividida pela area
total dessa superficie.

O valor do coeficiente # depende da forma e orientagdo da superficie, podendo
ser calculado em fun¢do do numero de Nusselt, o que ¢ a relagdo entre a capacidade de
troca de calor por conveccao e conducao numa superficie. Ele ¢ calculado como:

NML :h_L;

Ar

onde L ¢ o comprimento caracteristico da superficie e Ay ¢ a condutividade térmica do
fluido.

Para se calcular o valor de /4, ¢ usada a expressdo anterior e expressdes empiricas
do ntimero de Nusselt, que podem ser encontradas em literatura relacionada a
transferéncia de calor e massa [123][124]. Algumas expressdes que podem ser uteis na
modelagem de ICTs refrigerados mediante convecg¢do natural sdo:

Tabela 4 — Numeros de Nusselt para superficies comuns refrigeradas por convecgao

natural.
Superficie Nu; L
/4
0,67(Ra
0,68 + (Ra, ) ~ Ray <10°
(1 +(0,492/ Pr)’ “”)4
Placa vertical /6 2 Altura da placa
0,825 +0,387(Ra ! 9
37 Ra; >10
(1 + (0,492/Pr)9”6)8
Plac&} horizontal (sup er_ﬁcie 0,54(Ra L )1 ' 10* <Ra L < 10 Area da superficie da placa
superior da placa aquecida ou 1/3 7 1 dividida pel . del
inferior da placa fria) O,IS(RGL) 10" < Ray <10 tvidida pelo perimetro dela
Placa horizontal (superficie inferior ‘ .
. . 1/4 5 10 Area da superficie da placa
da placa aqgf:égafgz)supmr da 0.27(Ray)"* 10° < Ray <10 dividida pelo perimetro dela
i Ra; L _ /4
Canal t:gttleciil f:;l placas —24L —(1 _ ol35/(Ra, L/ a)))3 Separagio entre as placas
a
0,28 0,25
Superficie vertical de uma cavidade Pr-Ray a ~ .
retangular 0,22 m z Separagao entre as placas

onde a ¢ a altura da placa (no caso da placa vertical a=L), Pr ¢ o nimero de Prandtl e
Raj é o numero de Rayleigh avaliado em L. O nimero de Prandtl ¢ calculado como a
razao entre a viscosidade cinematica vy e difusividade térmica do fluido ay (valores que
dependem da temperatura e estdo disponiveis na literatura). Pode-se ver que o
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coeficiente de troca de calor por convecgdo depende da temperatura, de fato, a
emissividade da superficie também depende da sua temperatura [87]; contudo, para
temperaturas inferiores a 100°C ¢é esperado que seu valor varie pouco [125]. Entdo,
como ¢ esperado que a temperatura do componente nao seja muito superior a 100°C, a
variagdo da emissividade associada a variacdo de temperatura ¢ desprezada.

Quando a convecgdo ¢ natural, o numero de Rayleigh ¢ calculado como o
produto do nimero de Prandtl e o nimero de Grashof. O numero de Grashof é calculado
em funcao do coeficiente de expansao térmica St como:

vr
onde g ¢ a aceleragdo gravitacional, 7 ¢ a temperatura da superficie estudada e 7, a
temperatura longe dela. Para gases ideais, fr pode ser estimado como o inverso
multiplicativo do valor médio entre 77 e 75. No caso das superficies verticais numa
cavidade retangular, 77 e 7T, s@o as temperaturas de cada placa; neste caso 7} deve ser
maior do que 7, para obter um valor de / positivo. De fato, neste caso a diferenca de
temperatura indica que a placa com temperatura 7; estd transferindo calor para a placa

cuja temperatura € 75.

Uma vez que ¢ possivel estimar os coeficientes de troca de calor por conveccao
e sabendo que a emissividade dos materiais pode ser obtida na literatura (alguns valores
uteis sdo mostrados na Tabela 5), é possivel resolver os problemas térmico e magnético
para estimar a distribui¢do de temperatura da estrutura. Apesar disso, a ndo linearidade
do problema e a complexidade da geometria dos ICTs ainda pode implicar uma
necessidade excessiva de tempo de céalculo e de recursos computacionais.

Tabela 5 — Emissividade e condutividade térmica de alguns materiais.

material emissividade Condutividade [W/(mK)] (100°C)
Cobre polido 0,023-0,052 379
Cobre esmaltado 0,81 379
Aluminio comercial 0,09 206
Aluminio anodizado 0,77 206
Ferrite 0,95 3,8-5
Baquelite 0,93 0,23
Maioria dos componentes magnéticos 0,95

Tirado de [24][125][126]

Para reduzir este problema o componente pode ser modelado aproveitando a
simetria ¢ homogeneizando os enrolamentos [127]. Contudo, como a dinamica do
sistema térmico € certamente muito mais lenta do que dinamica do sistema magnético, é
possivel resolver o problema mediante o MEF e um acoplamento indireto [81]; isto &,
como o tempo de resposta do campo elétrico e magnético ¢ muito menor do que o
tempo de resposta da troca de calor, o problema magneto-térmico pode ser resolvido
usando o seguinte algoritmo:

1. Definir uma variavel de tempo ¢ e fazer ela igual ao instante de tempo no qual a
temperatura inicial do problema seja conhecida.

2. Resolver o problema eletromagnético usando as caracteristicas dos materiais
correspondentes a temperatura no instante de tempo .

3. Resolver o problema térmico no intervalo de tempo [z , t+Af) (onde Af € o
periodo de amostragem do sistema térmico) calculando Q com o campo elétrico
obtido na ultima solu¢do do problema eletromagnético.

4. Calcular as caracteristicas dos materiais usando a temperatura obtida no passo 3
(t+AY).

5. Avaliar se a variagdo das caracteristicas dos materiais foi significativa; no caso
tenha sido voltar ao passo 2 (resolver o problema magnético com as
caracteristicas dos materiais atualizadas); caso contrario, atualizar o instante de
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tempo ¢ com o instante de tempo #+At (i.e. /= t+At) e voltar ao passo 3. Se a
temperatura nao variar significativamente durante varias iteragdes, parar o
procedimento.

2.4.3 Solucdo do problema térmico pela simplificacdo da equagao de
balango de energia

Como ja mencionado, o uso de modelos 2D no MEF permite obter resultados
razoaveis para problemas magnetostaticos; contudo, isto nem sempre ¢ verdade para a
solucdo de problemas térmicos. Uma razdo disto ¢ o fato de que nos modelos 2D
somente ¢ considerada a troca de calor (com o ambiente) sobre as superficies
perpendiculares ao plano 2D do modelo, isto ¢, a troca de calor pelas outras superficies
¢ desprezada. Isto pode representar um erro grande se as superficies paralelas ao plano
no modelo 2D s3o comparaveis ou maiores do que as superficies perpendiculares ao
plano 2D.

Para contornar o problema anterior sem ter que usar modelos em 3D, as
geometrias com simetria axial podem ser modeladas em 2D. Outra alternativa foi
encontrada no modulo de transferéncia de calor do software Comsol, o qual permite
modelar a troca de calor sobre as superficies paralelas ao plano 2D definindo os
coeficientes de troca de calor delas. Apesar de que o uso deste software permita modelar
com pouco erro o sistema térmico mediante aproximagdes 2D, ¢ necessario considerar
que ¢ um software pago e que estd baseado no MEF, pelo que para geometrias grandes o
tempo de célculo pode ser elevado. Contudo, ¢ uma ferramenta interessante para uma
modelagem refinada e para a verificagdo de outros modelos e aproximagdes.

Para estimar o erro que poderia aparecer desprezando a troca de calor que
acontece sobre as superficies paralelas ao plano do modelo 2D, um ICT de 4 bragos
feito com a topologia Escada com Fluxos Repartidos foi simulado no Comsol usando e
sem usar a op¢ao anteriormente mencionada. Para a comparagdo foi considerada a troca
de calor por convecgao e radiagdo, além disso, a poténcia dissipada nos enrolamentos e
no nucleo foi fixada (ndo foi acoplado o modelo térmico com o magnético). Os
resultados da distribui¢do de temperatura sio mostrados na Figura 2.9, onde os
retangulos verticais representam cada um dos enrolamentos e os retdngulos horizontais
representam a tampa e base do nucleo da estrutura. Pode-se ver que apesar da
distribui¢do de temperatura ser semelhante, a escala dos dois modelos ¢ visivelmente
diferente; para mostrar esta diferenca mais claramente, a Tabela 6 mostra o valor médio
da temperatura sobre as diferentes superficies do modelo.

Tabela 6 — Temperatura média no modelo obtida mediante o MEF considerando e
desprezando a troca de calor pelas superficies paralelas ao plano 2D desenhado.

Superficie Valor médio da tempF(r)aCtilra (aproximagdo 3D) | Valor médio da terFO[)Ct:]ratura (modelo 2D)
Enrolamento exterior 54,37 75,80
Enrolamento interior 56,81 83,78
Tampa da estrutura do nucleo 53,61 77,04
Base da estrutura do nicleo 54,76 79,72

Para evitar o uso de modelos feitos com o MEF ¢ possivel fazer algumas
suposicoes que facilitam a solugdo do sistema térmico. A aproximagdo ao sistema
térmico mostrada nesta se¢do estad baseada na suposicdo de que a geometria do
componente pode ser secionada em partes menores, onde a superficie de cada parte ¢
isotérmica (aproximadamente). Por exemplo, na distribuicdo de temperatura mostrada
na Figura 2.9-a ¢ possivel ver que a temperatura ¢ praticamente constante sobre algumas
secdes do modelo; isto é, cada enrolamento tem a mesma temperatura sobre sua
superficie, enquanto que a base (e tampa) do nucleo apresenta uma distribui¢do de
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temperatura mais ou menos uniforme no centro (parte vermelha) e outra distribuicao de
temperatura mais ou menos uniforme nos extremos (parte amarela).

' ' ' ' ' A 55,828

0.1 .
G50

0,08 .
i ! : 59

0.06 | i ! ; ]
: : 58

0.04 .
57

0.02 .
=1

ok 4
155

-0.02 F .
{54

-0.04 | .
i 4 F 153

-0.06 | ! i .
: : {52

-0.08 | .
151

0.1k 4
1 1 1 1 1 - 5[]
-0.15 -0.1 -0.05 0 0.05 0.1 0.15% 50,125
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b) Desprezando o efeito das superficies paralelas ao plano 2D desenhado
Figura 2.9 — Distribui¢do de temperatura obtida mediante o MEF considerando e
desprezando a troca de calor pelas superficies paralelas ao plano 2D desenhado.

Assim, secionando o modelo completo em partes aproximadamente isotérmicas,
as equagdes de troca de calor de cada parte podem ser escritas para obter um sistema de
equagdes que represente o comportamento térmico da estrutura completa. Isto €, ¢
obtido um sistema de equacdes escrevendo a equacao do balango da energia (escrita em
func¢do da poténcia) sobre a superficie de cada parte do modelo como:

Qi,ext = Qi,conv + Qi,cond + Qi,md 9 (2 1 1)

onde i ¢ um nimero natural que varia entre 1 e o numero de partes do modelo, Q;ex € a
poténcia de uma fonte externa (perdas geradas i-ésima parte do modelo), Qiconv @
trocada por convecgdo, Qicond @ poténcia trocada por conducdo e Qing ¢ a poténcia
trocada por radiagao.
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Para modelar a troca de calor por conducdo entre duas partes do modelo, pode
ser usada a expressao:

Qcond :ﬂTAl_l(Tl_TZ); (212)

onde A ¢ a area de secdo transversal pela qual acontece a troca de calor, / ¢ a distancia
percorrida pelo fluxo de calor entre as duas partes do modelo consideradas e 7' e 7> sdo
as temperaturas das superficies das partes do modelo consideradas.

Por outro lado, a troca de calor por convecgao pode ser aproximada por:
Qcony = hA(T; - T5) (2.13)

onde A ¢ a area de se¢do transversal pela qual acontece a troca de calor. Neste caso,
quando ¢ trocado calor entre duas superficies, 7 e T, correspondem as temperaturas de
cada superficie; o sinal indica se a superficie com a temperatura 7; recebe (negativo) ou
fornece (positivo) calor. Quando a troca de calor por convecgdo ¢ com uma massa
grande de fluido (como o ambiente), 75 ¢ a temperatura longe da superficie.

Finalmente a troca de calor por radiagdo com o ambiente pode ser aproximada
por:

O = o3l ~ T3 (2.14)

onde 7 ¢ a temperatura sobre a superficie da parte do modelo considerada € Ty € a
temperatura longe da estrutura.

Para avaliar os resultados deste tipo de aproximacao, a geometria do ICT
mostrada na Figura 2.9 foi modelada usando este método. A geometria foi dividida em
12 partes, a saber: uma parte representando cada enrolamento (4 partes em total), 4
partes representando o teto do nucleo (4 paralelepipedos) e 4 partes representando a
base do nucleo (4 paralelepipedos). As partes do teto (e base) do ntcleo sdo obtidas
dividindo ele em paralelepipedos iguais delimitados como mostram as linhas
pontilhadas na Figura 2.9-a.

Como o modelo foi dividido em 12 partes, sdo necessdrias 12 equagdes para
obter o modelo do sistema. Cada equagdo tem duas componentes de troca de calor por
conducdo (porque cada parte estd conectada com outras duas partes) e uma componente
de troca de calor por radiagdo no ambiente. Com respeito a troca de calor por
conveccdo, os enrolamentos apresentam duas componentes, uma com o ambiente e
outra com o enrolamento adjacente (pode ser mais de um); por outro lado, nas partes
que modelam o nucleo somente foi considerada a troca de calor com o ambiente.

Resolvendo o sistema de equacdes mediante o método de Newton (usando a
funcdo “fsolve” do MatLab) foram obtidos os resultados mostrados na segunda coluna
da Tabela 7. Ela mostra a temperatura nos enrolamentos exteriores (os que ficam ao
extremo direito e esquerdo do ICT), nos enrolamentos interiores (os que ficam mais
proximos do centro do ICT), a temperatura em cada parte do teto e base do nucleo e o
valor médio da temperatura no teto e base. Comparando com os resultados mostrados na
primeira coluna da Tabela 6, pode-se ver que a diferenga entre os valores ¢
razoavelmente pequena; isto ¢, o erro (entre os valores da temperatura absoluta) obtido
foi de 4,3%, 5,9%, 1,7% e 0,1% para a temperatura sobre os enrolamentos exteriores, 0s
enrolamentos interiores, a tampa e base do nucleo, respectivamente.

E importante notar que existe um termo adicional de troca de calor por radiacio
que ndo foi considerado na simplificacdo anterior nem no modelo térmico obtido do
Comsol. Esta componente adicional da troca de calor por radiagdo corresponde a troca
de calor num canal ou cavidade, isto €, a troca de calor por radiacdo entre superficies.
Assim, nos dois modelos comparados foi desprezada a perda de calor no ambiente por
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radiagdo nas superficies internas das janelas do nticleo, razao pela qual ¢ esperado que a
temperatura real do ICT seja menor do que a obtida com estes modelos.

A razdo de se mostrar a comparacao dos resultados de temperatura sem
considerar a troca de calor por radiagcdo entre superficies, ¢ que o Comsol ndo permite
modelar simultaneamente este tipo de fendmeno e a troca de calor sobre as superficies
paralelas ao plano 2D. Assim, para poder comparar os resultados do Comsol com os do
modelo simplificado, este ultimo foi feito desprezando a troca de calor por radiagdo
entre superficies.

Tabela 7 — Temperatura média no modelo obtida resolvendo as equagdes de troca de
calor supondo superficies isotérmicas.

L 1 . Valor médio da temperatura
. Valor médio da temperatura (sem considerar a . o
Superficie radiagdo entre superficies) [°C] (considerando a radiagdo entre
¢ P superficies) [°C]
Enrolamento exterior 56,7 53,32
Enrolamento interior 60,19 55,03
Tampa da estrutura do nucleo [49,94 55,43 55,43 49.94], T1nea=52,68 [47,48 51,17 51,17 47,48], Trmea=49,33
Base da estrutura do nucleo [51,93 57,66 57,66 51,931, Thnei=54,8 [49,21 52,99 52,99 49,21], Tpes=51,1

A troca de calor por radiagdo entre superficies ndo pode ser calculada com (2.14)
porque esta expressao somente pode ser usada quando o calor ¢ radiado num ambiente
aberto. Para considerar o efeito da radiacdo e irradiacdo que aparece pela proximidade
entre superficies radiantes, € necessario resolver um sistema de equagdes cujo nimero
de incognitas ¢ igual ao nimero de superficies envolvidas. Cada equagdo destas tem a
forma:

Ep;—J; Ji=J;

(i—e)(4z) Z(A.F.,yl ; (2.15)

J=L\T

onde p ¢ o numero de superficies, Ey,; ¢ a emitancia da i-ésima superficie se ela fosse
um corpo negro (calculada como (SBT,A), J; é a radiosidade da i-ésima superficie, Fjj o
fator de forma da superficie i para a superficie j (fracdo da radiacao que sai da superficie
i que ¢ interceptada pela superficie j) e & e A; sdo a emissividade e area da i-ésima
superficie, respectivamente.

O sistema de equagdes formado pelas equacdes definidas por (2.15) € resolvido
para J; (para i=1, 2, ..., p). Assim, a poténcia radiada (ou absorvida) pela i-ésima
superficie ¢ calculada como:

Epi—Ji

(2.16)

Qi,radES = (1_51')/("41‘51‘) .

Desta maneira, a poténcia radiada ou absorvida pela radiacdo entre superficies
deve ser somada a equacdo do balanco da energia mostrada em (2.11) para considerar
todos os efeitos da radiacao.

Entdo, modelando cada janela do nucleo como um paralelepipedo e usando as
expressoes do fator de forma disponibilizadas em [123], o modelo simplificado foi
atualizado para considerar a radiag@o entre superficies e os resultados sdo mostrados na
terceira coluna da Tabela 7. Pode-se ver que a temperatura das partes do modelo caiu
alguns graus como era esperado, porém, a diferenca entre os resultados do modelo que
considera a radiagdo entre superficies ¢ o modelo que a despreza pode ndo ser
significativa; isto ¢, se este procedimento for usado para o projeto de um ICT, um erro
no modelo térmico de alguns graus pode ndo ser tdo importante (apesar de
percentualmente nao ser tdo pequeno). Assim, a complexidade adicionada pela
consideracdo do efeito da radia¢do entre superficies pode ser injustificada pela pequena
diferenca no resultado.
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E importante notar que em todos os modelos mostrados nesta secio foi suposto
que os blocos que modelam os enrolamentos sao feitos de um Unico material; isto foi
feito porque o modelo 2D do Comsol (usado como ponto de referéncia) ndo permite
modelar as capas de diferentes materiais nas colunas dos enrolamentos. Apesar disso, a
comparagdo feita permite mostrar o efeito da troca de calor pelas superficies paralelas
ao plano do modelo do FEM em 2D; além disso, também permite mostrar que o uso da
aproximagao explicada nesta se¢do fornece resultados razoavelmente bons.

Outra vantagem do uso da aproximacao do modelo térmico mostrada nesta se¢ao
¢ o fato de que ela permite modelar a troca de calor entre as bobinas e as pernas onde
estao enroladas; o que nao foi possivel no modelo 2D do FEM (de fato poderia ser feito
homogeneizando o bloco, porém isto complica o procedimento). Assim, adicionando
algumas equacdes (uma para cada enrolamento) pode ser modelada a troca de calor
entre a bobina e o nucleo, o que proporciona um modelo mais realista porque deve
existir uma variagdo de temperatura entre essas partes (pois a condutividade térmica do
ar e do carretel ¢ baixa).

2.4.4 Circuitos térmicos equivalentes

De maneira similar ao que acontece com o modelo eletromagnético do
componente, geralmente sdo usadas simplificagdes unidimensionais para estimar a
elevagdo da temperatura [78][83][85]. Estas simplificacdes geralmente estdo focadas em
obter a resposta em regime permanente supondo que as caracteristicas dos materiais nao
mudam com a temperatura [81][82]. Varios desses métodos sdo desenvolvidos para uma
topologia especifica de transformador [83][84][86], enquanto outros métodos mais
gerais dependem de medigdes experimentais prévias ao projeto do componente
[71][78][84][85]. Em conseqiiéncia, de maneira similar ao que acontece com a
estimagdo das perdas nos condutores, existe uma discussdo sobre o uso destas
aproximacodes unidimensionais € o uso do MEF [71][79][80].

Entre as aproximagdes simplificadas estd o uso de resisténcias térmicas
equivalentes [75][76][85][86], o qual consiste na representacdo do modelo térmico
mediante um circuito elétrico que usa fontes de corrente para modelar as fontes de calor
e resistores para modelar a interacdo entre as partes do modelo (enrolamentos, nucleo e
fluido refrigerante). As fontes de calor correspondem as perdas no cobre e ferro
expressadas em W, enquanto as resisténcias (expressadas em °C/W) sdo calculadas em
fungdo da geometria e propriedades dos materiais mediante:

/

Reom=hAoom )" Repna=———
cony cony cond ),TAmnd

; (2.17)
onde Reony € Reond S0 as resisténcias que representam a interagdo do fluxo térmico por
conducdo e conveccao, respectivamente; Acony, Acond COrrespondem as superficies pelas
quais acontece a troca de calor por conveccdo e condugdo e / ¢ o comprimento do
caminho que o fluxo descreve (paralelo & trajetoria). E importante ressaltar, que as
expressOes mostradas acima somente sdo validas quando as suposi¢des do sentido da
propagacao do fluxo sdo atendidas. Assim, para geometrias onde o comportamento do
fluxo nao seja facil de estimar, deveriam ser usadas expressdes especificas que se
acomodem a geometria do componente analisado [86]. De fato, outro método baseado
na mesma idéia usa uma Unica resisténcia para estimar a variagdo da temperatura; esta
resisténcia ¢ calculada como [74]:

AT
RTeng H
is
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onde AT ¢ a variagdo da temperatura, Py;, € a poténcia dissipada no componente € Rr,, €
a resisténcia térmica equivalente, a qual pode ser obtida pela modelagem do
componente [86] ou por medigdes [77].

E importante notar que as expressdes em (2.17) somente permitem modelar a
transferéncia de calor por condugdo ou convecgdo entre dois pontos (ou superficies
isotérmicas). Isto acontece porque a forma linear das expressoes (2.12) e (2.13) permite
fazer uma analogia direta com os circuitos elétricos. Por outro lado, a expressdo (2.14)
que descreve a transferéncia de calor por radiacdo no ambiente ndo ¢ linear, pelo que
ndo ¢ possivel definir diretamente uma resisténcia equivalente. Apesar disto, ¢ possivel
calcular um coeficiente de troca de calor por radiagdo equivalente /4,4 como [128]:

hrad = 4UBg(TambT;' )3/2

Desta maneira, a troca de calor por radiagdo pode ser modelada com uma
resisténcia equivalente mediante a substitui¢ao de /g por 2 em (2.13). Contudo, como
as superficies do componente expostas ao ambiente trocam calor por radiagdo e
convecgdo, pode-se usar um coeficiente equivalente que leve em consideragao os dois
fenomenos. Este ¢ a soma do coeficiente de troca de calor por convecgdo e do
coeficiente de troca de calor por radiagdo equivalente, isto ¢:

hT =h+ 4aBg(Tamb7} )3/2

Usando as resisténcias equivalentes ¢ possivel obter um circuito térmico que
fornega os mesmos resultados da simplificagdo da equacdo de balango de energia
resumida na secao anterior. A diferenga entre estes dois métodos € que mediante o uso
da equacgdo de balanco de energia € possivel considerar diretamente a troca de calor por
radiacdo entre superficies, enquanto que para o circuito térmico equivalente ndo foi
encontrada uma maneira de representar este tipo de troca de calor.

2.4.5 Expressdes empiricas para componentes magnéticos

Outros métodos para estimar a elevagdo da temperatura podem ser encontrados
na literatura, alguns propdem usar o MEF para extrair informacdes que permitam
estimar a elevacdo de temperatura para diferentes condi¢des de trabalho [80], porém,
este procedimento precisa da simulagdo direta do modelo mediante o MEF, pelo que
realmente ndo apresenta nenhuma vantagem na hora de desenhar o componente. Outro
método que pode ser encontrado na literatura ¢ o uso direto da lei de convecgdo de
Newton (equacdo (2.13)) ou da lei de Stefan-Boltzman (equagdo (2.14)); isto ¢, ¢
considerado que o componente somente troca calor com o ambiente por convecgdo ou
por radiacdo, o que dependendo da aplicacdo pode ser uma boa aproximagdo. Por
exemplo, numa superficie brilhante a radiagdo deveria ser pequena comparada com a
troca de calor por convecgdo, mas no espago, onde ndo existe um fluido refrigerando a
superficie, o calor ¢ removido por radiacao.

No caso de componentes magnéticos refrigerados por convec¢do natural, a
capacidade de remocdo de calor por radiagdo pode ser importante. Para ver isto
considere uma caixa hexagonal com dimensdes 5x5x5cm (tamanho razoavel para um
enrolamento) cuja superficie tem uma emissividade de 0,81 (emissividade do cobre
esmaltado); suponha ainda que o ambiente (ar) tem uma temperatura de 30°C e que a
caixa troca calor com o ambiente somente pelas superficies verticais (superficies
horizontais isoladas). Assim, supondo que a temperatura da caixa ¢ de 70°C
(temperatura razoavel para um enrolamento), mediante o célculo do adequado niimero
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de Nusselt ¢ obtido que o coeficiente de troca de calor por conveccao ¢ 7,23 W/(m?).
Entdo, a poténcia removida por conveccao e radiacao é:

Ocony = Asuph(T - Tamb) =2,89W
Orad = AsupO-Bs(Tsﬁp - Taél‘nb =2,49W

Pode-se ver que a troca de calor por convec¢do e radiacdo ¢ comparavel, pelo
que ¢ importante considerar as duas no calculo da elevacao de temperatura [134]. Por
outro lado, quando a refrigeracdo do componente ¢ por ventilacdo for¢ada, o coeficiente
de troca de calor por convecgdo ¢ muito mais alto, assim o calor ¢ evacuado
praticamente por convecgao.

Quando ¢ considerado que o componente somente troca calor com o ambiente
por convecgdo, alguns autores usam coeficientes de troca de calor por convecgdo
ajustados a resultados empiricos obtidos de medi¢cdes em componentes magnéticos
reais. Por exemplo, em [78] o autor indica que os coeficientes de troca de calor das
paredes superior e vertical de um transformador com forma quadrada podem ser
aproximados com as seguintes expressoes:

ATO'ZS

Ny = 1,42 ———
vert a0’25

0,25
Tmax_Tamb R ; SIO4
/P, !

0,55 ——mar —amo
((w-ﬂ— Zy)(l + Zy)

0,25
0,61 —Tmax ~Tamp__ 10* <R, <10°
(w+27)0 +2y)/P,

sup ~

T,

max -T

0,25
0,68 ——max ——amb 10° <R
((W + 29\ +29)/R, J “

onde a ¢ a altura da janela do nucleo, w e / s3o os comprimentos da superficie superior
do transformador (largura e profundidade), y ¢ a largura do enrolamento e P, ¢ o
perimetro da superficie superior. Por outro lado, em [74] € encontrada uma expressao
menos restrita (para todas as faces) para estimar o mesmo coeficiente em fun¢do da
velocidade do ar vy, como:

h=454+41v,

Outras expressoes podem ser encontradas na literatura, estas geralmente
estimam a elevacdo de temperatura em fun¢do da poténcia dissipada, a superficie da
estrutura (ou de partes da estrutura) e alguns coeficientes definidos geralmente de
maneira empirica. Algumas dessas expressdes sao mostradas a seguir [129][130]:

0.833 AT: Elevagao de temperatura [°C]
AT = [P”iJ P,,w: Potencia total dissipada [mW]
cm2 Az Superficie total [cm?]

AT: Elevagao de temperatura [°C]
By, 08 k.. Constante que depende do nucleo (tabela) [130]
P.,: Potencia dissipada no condutor [W]

AT = kc[
A.,: Superficie do condutor exposta ao ar [inz]

cu

O inconveniente com o uso deste tipo de aproximagdes empiricas ¢ o fato de que
sao desenvolvidas para casos especificos, pelo que usar estas expressdes para estimar a
elevacdo de temperatura de componentes com geometrias diferentes (como as dos ICTs)
pode levar a conclusdes erradas.
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2.5 Conclusoes do capitulo

As perdas no ferro sao estimadas geralmente usando a equacao de Steinmetz ou
por modificacdes da mesma. Isto porque a equagdo de Steinmetz original somente
consegue aproximar a poténcia dissipada no nucleo para uma faixa de freqiiéncias
limitada e ndo considera a variagdo das caracteristicas do material com a temperatura.
Desta maneira, alguns autores tém tentando generalizar a equac¢dao de Steinmetz
mediante a insercao de coeficientes adicionais; por exemplo, substituindo algumas das
constantes da equagdo por polindmios que permitam fazer com que a expressao
resultante represente melhor as perdas para um conjunto mais amplo de circunstancias
(uma faixa maior de freqiiéncias e diferentes temperaturas de trabalho). Contudo, estas
expressoes sdo ajustadas as perdas do material quando a excitagdo ¢ senoidal, pelo que
os resultados destas equacdes modificadas sao somente validos para estimar as perdas
no componente magnético para este tipo de forma de onda. Assim, ndo ¢ possivel usar
diretamente estas expressoes para estimar as perdas nos ICTs porque a forma de onda
do fluxo magnético neles ndo ¢ senoidal.

Apesar de uma forma de onda nao senoidal poder ser representada por uma série
de Fourier, ndo ¢ possivel aplicar a equagdo de Steinmetz a cada componente da série
para depois somar as perdas, pois ela ¢ uma expressdao nao-linear e ndo ¢ possivel usar o
principio de superposicao. Para contornar esta limitagdo, existem modificacdes da
equacdo de Steinmetz que apesar de ndo considerar as variagdes de temperatura,
permitem estimar as perdas no nucleo para um fluxo magnético com forma de onda nao-
senoidal; estas expressdes sdo concretamente a MSE, GSE e iGSE. Delas, a iGSE ¢ a
que pode ser usada em mais casos. Desta maneira, para o calculo das perdas no nucleo
de um ICT ¢ mais apropriado usar a iGSE.

Com respeito as perdas nos condutores, foi visto que elas sdo geralmente
estimadas mediante a equacdo proposta por Dowell ou mediante algumas variantes dela.
Contudo, ¢ necessario considerar que a equagao de Dowell ¢ uma aproximagdo
unidimensional e a sua aplicacdo estd condicionada a geometria do componente
magnético. Isto €, a expressao ¢ valida quando o campo magnético descreve uma
trajetoria reta e tangencial aos condutores que formam a bobina. Assim, a expressdo
proposta por Dowell para o calculo da resisténcia c.a. ¢ geralmente valida para a parte
do condutor que estd dentro da janela de enrolamento. No caso do resto do condutor, o
campo magnético que afeta a resisténcia dele apresenta um comportamento
tridimensional, razdo pela qual o uso da equagdo de Dowell para estimar a resisténcia
desta regido pode inserir erros importantes. Assim, como ¢ dificil calcular
analiticamente a distribuicdo de campo magnético quando ele tem componentes nas 3
dimensdes, geralmente sao usados métodos numéricos para estimar a resisténcia dos
condutores. Entre os métodos mais usados estd o MEF, o qual é geralmente usado
porque permite modelar varias geometrias com pouco erro ¢ sem a necessidade de
elevados custos computacionais.

De maneira similar, o calculo da indutancia do componente magnético apresenta
as mesmas dificuldades vistas no calculo da resisténcia. Por exemplo, as expressdes
disponiveis na literatura para estimar a indutancia de dispersao de um transformador
supdem um comportamento unidimensional do campo, e por isso que ndo ¢ possivel
estimar a indutancia nas regides onde o campo apresenta comportamentos mais
complexos. Por exemplo, no caso do uso de circuitos magnéticos equivalentes, o calculo
das indutancias depende do correto céalculo das relutdncias que representam as
trajetorias do fluxo de dispersdo, o qual nem sempre apresenta comportamentos
unidimensionais. Desta maneira, novamente o uso do MEF parece ser a solugdo para
estimar adequadamente as indutancias do ICT.
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Apesar de que o MEF ¢ uma ferramenta que permite estimar as caracteristicas do
ICT com um bom grau de precisao, ha o problema de que o tempo de céalculo pode ser
elevado para algumas topologias. Por exemplo, geometrias grandes requerem modelos
com um numero grande de elementos. Outro fator que incrementa o numero de
incognitas do modelo ¢ a necessidade de usar malhas refinadas para modelar os fios de
enrolamentos (para calcular corretamente o efeito de proximidade e de penetragdo da
corrente no condutor). Para reduzir este problema foi mostrado neste capitulo que
existem varias simplificacdes, como o aproveitamento da simetria da estrutura, o uso de
modelos reduzidos e a homogeneizacdo dos enrolamentos. Entdo, estas estratégias
devem ser usadas para obter resultados com erros razoaveis evitando tempos de céalculo
elevados.

Para estimar a distribuicdo da temperatura de maneira estrita, o problema
térmico deveria ser resolvido simultaneamente com o problema magnético e o problema
de dinamica de fluidos. Contudo, apesar da solugdo fornecer resultados com alta
precisdo, a solu¢do analitica do problema ¢ geralmente dificil, além disso, a solugdo por
métodos numéricos pode representar um alto custo computacional € um consideravel
tempo de calculo. Para contornar isto existem algumas simplificagdes que reduzem a
complexidade do problema, porém a precisao também ¢ afetada. Das simplificacdes
mostradas, a mais importante ¢ o uso do nimero de Nusselt para evitar a necessidade de
resolver a equacao de Navier-Stokes. Esta simplificagdo ¢ muito usada e ¢ valida
também para analisar a distribui¢do de temperatura em outras aplicagdes.

Foi visto que a solucdo do problema térmico mediante o MEF em 2D pode
apresentar erros importantes quando ndo ¢ considerada a troca de calor pelas superficies
paralelas ao plano do modelo 2D. Foi visto também que resolvendo a equacao de
balanco de energia separando o modelo em superficies aproximadamente isotérmicas
permite obter resultados proximos aos obtidos com o MEF sem a necessidade de
adquirir pacotes de software especializados em andlises baseados no MEF. Desta
maneira, uma boa alternativa para estimar a elevacao de temperatura ¢ simplificar o
modelo dividindo a geometria em superficies isotérmicas para depois descrever a troca
de calor entre as partes mediante um sistema de equacdes que descrevem o balango da
energia em cada superficie. De fato, os circuitos térmicos equivalentes normalmente
usados na literatura estdo baseados na mesma aproximacao; a diferenca estd em que
escrevendo diretamente as equagdes de balanco de energia, ¢ mais facil adicionar a
contribuicao do fluxo de calor que acontece como conseqiiéncia do efeito da radiagdo
entre superficies.

Outras formas mais simples para estimar a elevacdo da temperatura em
componentes magnéticos podem ser encontradas na literatura, o inconveniente dessas
expressoes ¢ o fato de que elas sdo obtidas empiricamente sobre alguns prototipos e
podem ndo ser validas para outras geometrias. Assim, como os ICTs podem apresentar
geometrias complexas, o uso de expressdes empiricas desenvolvidas especificamente
para alguns componentes magnéticos pode levar a conclusdes erradas.
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Capitulo 3 Procedimento para o projeto do ICT

Uma vez que foram apresentadas as maneiras para modelar as diferentes
caracteristicas dos componentes magnéticos, ¢ possivel usar essas formas de
modelagem para calcular alguns parametros necessarios para o projeto dos ICTs. Assim,
neste capitulo ¢ mostrado um procedimento para o projeto de ICTs monoliticos baseado
no trabalho feito em [15] e um procedimento para o projeto de ICTs modulares
encontrado em [14].

3.1 Projeto de ICTs monoliticos

Para escolher os parametros de um ICT monolitico ¢ possivel usar diferentes
critérios de minimizagao, como as perdas, o volume e o preco, entre outras. Contudo,
como geralmente os ICTs monoliticos apresentam geometrias complexas que dificultam
o calculo das suas caracteristicas, o uso de procedimentos iterativos ou algoritmos de
minimiza¢do sdo necessarios para escolher os pardmetros que minimizam o critério de
minimizagao escolhido.

Desta maneira, o procedimento para o projeto de ICTs monoliticos apresentado
aqui esta baseado no uso de um método numérico para minimizar uma funcao de custo
definida. Para isto, as caracteristicas do ICT que s3o importantes para a escolha do
componente sdo calculadas usando algumas das expressoes mostradas nos capitulos
anteriores ¢ usando resultados obtidos mediante o uso do MEF. Neste aspecto, o
procedimento usado aqui ¢ basicamente o mesmo apresentado em [15]; a principal
diferenga do procedimento mostrado aqui € que este considera fios redondos para a
construgdo dos enrolamentos de inversores de tensao comutando em baixa freqiiéncia,
enquanto que em [15] sdo considerados enrolamentos feitos com chapas condutoras
para conversores c.c.-c.c. comutando em alta freqliéncia.

Numa tentativa de contribuir ao trabalho feito em [15], considerando que nele ¢
feita uma analise detalhada da parte de célculo de perdas no nucleo e nos condutores
enquanto que a parte térmica ndo ¢ tdo explorada; neste trabalho ¢ usado um modelo
térmico mais detalhado para melhor estimar a elevacao da temperatura.

3.1.1 Definicao do problema de minimizacao

Para minimizar uma fun¢do de custo mediante métodos numéricos ¢ possivel
usar diferentes estratégias, por exemplo, métodos baseados no gradiente como o método
do gradiente conjugado ou algoritmos de busca como o algoritmo genético, entre outros.
Assim, neste estudo inicialmente foram feitas tentativas para projetar um ICT
monolitico mediante o uso da funcdo “fmincon” do MatLab, a qual permite usar
algoritmos baseados no método do gradiente, os quais sdo geralmente mais rapidos do
que os algoritmos de busca, mas podem convergir para um minimo local [131]. De fato,
nessa tentativa inicial foi visto que o algoritmo nem sempre convergia para a mesma
solugdo, pelo que foi optado pelo uso da fungdo “ga” do MatLab. Esta fun¢do procura o
minimo de uma funcdo de custo mediante um algoritmo genético, o qual apesar de
geralmente convergir mais lentamente, reduz a possibilidade de convergir num minimo
local e tem sido sugerido para o projeto de componentes magnéticos [132][133].

Para que o ICT seja realizdvel ¢ necessdrio atender algumas restrigdes
geométricas. Por exemplo, os enrolamentos precisam caber na janela do nucleo e o fator
de preenchimento ndo pode ser elevado. Outras restricdes importantes sdo: a
temperatura maxima das partes do componente, a indugdo maxima no nucleo ¢ a
ondula¢do maxima permitida na corrente de saida do ICT.
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As restrigdes geométricas podem ser expressas mediante relagdes lineares
quando as varidveis do problema de minimizagdo sdo escolhidas adequadamente. Por
exemplo, considerando que a posicdo dos enrolamentos dentro de uma das janelas do
nucleo do ICT tem a forma mostrada na Figura 3.1 (veja que praticamente todos os
ICTs monoliticos apresentam esta geometria), ¢ possivel definir as restricdes
geométricas do enrolamento e nucleo usando as varidveis mostradas na Tabela 8.
Assim, as restrigdes das variaveis N¢, Nec, Nep, Dyio, Xe/ Xy, Y/ Yy, Lpy/ Xy € Zy podem ser
escritas linearmente mediante uma desigualdade da forma:

Valor maximo da variavel > Valor da varidvel > Valor minimo da variavel

Com respeito aos fatores de preenchimento Fp, € Fp,, na pratica ¢ dificil
controlar o seu valor, pelo que usad-los como varidvel de minimizagao pode incrementar
a complexidade do problema desnecessariamente. Assim, eles podem ser considerados
como parametros mediante a escolha de valores razoaveis para eles. Outra variavel que
poderia ser considerada como parametro ¢ Og, a qual € um numero inteiro que indica se
os enrolamentos estdo alinhados horizontalmente, verticalmente ou numa outra
geometria; desta maneira, o valor dessa variavel pode ser fixado em diferentes
problemas de minimizagdo para comparar os tipos de enrolamento sem aumentar a
complexidade do problema de minimizagao.

Existem outras varidveis como a freqliéncia de chaveamento do inversor, o
material do nucleo e do condutor e a tensao no barramento c.c.; porém, essas variaveis
podem ser definidas como parametros para agilizar o processo de otimizagdo. Por
exemplo, a tensdo do barramento e a freqiiéncia de chaveamento podem ser definidas
em func¢do da poténcia do inversor e da amplitude da tensdo de saida; por outro lado,
usar diferentes materiais para o nucleo e enrolamentos pode ser interessante e pode
resultar em resultados muito diferentes, pelo que neste caso o algoritmo de minimizagao
poderia ser usado varias vezes definindo diferentes materiais.

Tabela 8 — Varidveis usadas para definir a geometria do nucleo.

Simbolo Descri¢do
Nc Numero de camadas do enrolamento
Nec Nuimero de espiras por camada
Ngp Numero de fios em paralelo usados no condutor
Dy, Diametro do fio usado no condutor

Xe/X; Largura do enrolamento (Xg) dividida pela largura da janela do nicleo (X))
Y)Yy Altura da janela do nucleo (Y,) dividida pela altura do nucleo (Yy)
Lpi/X; Largura da perna enrolada (Lpg) dividida pela largura da janela do nucleo (X))
Zn Profundidade do nucleo

Fpe, Fator de preenchimento do enrolamento na diregdo horizontal
Fre, Fator de preenchimento do enrolamento na diregao vertical
Or Orientacdo dos fios em paralelo do condutor

Uma vez que as varidveis tém valores realizaveis (o que ¢ garantido usando a
restricdo mostrada antes), as dimensdes do nucleo e enrolamento podem ser calculadas

Lpy
Xg niicleo
Yy Y, bobina 1 ar bobina 2
I |
Xy

Figura 3.1 — Posi¢do tipica dos enrolamentos numa janela de um ICT monolitico.
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em funcdo delas. Por exemplo, a largura (Xz) e altura (Yz) de um dos enrolamentos

podem ser calculadas como:

Com os fios orientados Com os fios orientados
verticalmente horizontalmente
D D
Sio fio
Xp = Nc Xp = NppNc
FPx D D FPx
YE:NFPNEC ﬁU YE:NEC ﬁU

A partir de Xz, a largura da janela pode ser definida usando o valor da variavel
Xg/X;. Com respeito a altura da janela do nucleo, poderia ser suposto que ¢ igual a altura
do enrolamento, pois ja foi considerado o fator de preenchimento na dire¢do vertical.
Outra opg¢do ¢ considerar um espago adicional para o carretel mediante a soma de um
pequeno valor a altura do enrolamento calculada; por exemplo, como a facilidade de
enrolar o fio depende do didmetro do fio (fios mais grossos podem ser mais dificeis de
acomodar), o espago adicional poderia ser estimado como o produto do didmetro do fio
e um fator positivo pequeno. De qualquer forma, definida a altura da janela do nucleo, a
altura do nucleo pode ser calculada usando o valor da variavel Y,/Yy. Desta maneira,
somente faltaria por definir a largura da perna vertical (porque a largura da perna
vertical fica definida como a metade de Yy-Y)), a qual ¢ calculada usando a variavel
Lpy/X; e o valor calculado de X.

E importante notar que nos ICTs feitos com a topologia Circular com Nucleos
ndo Comerciais ou com as topologias em Escada, as bobinas sdo enroladas com a
mesma orientacdo, pelo que as expressdes mostradas para calcular Xz e Yz sdo validas
para as duas bobinas que estdo dentro da janela do nucleo (na verdade, a parte delas que
estd dentro). Por outro lado, nos ICTs feitos com a topologia Circular com Nucleos
Comerciais as bobinas nao sdo enroladas com a mesma orientacdo, pelo que as
expressdes mostradas para calcular Xz e Yr s@o validas apenas para uma das bobinas.
Contudo como as bobinas tém o mesmo numero de fios, o espaco ocupado por elas
deveria ser o0 mesmo; entdo, a geometria mostrada na Figura 3.1 ainda representa a
distribuicao dos enrolamentos. O unico que deve ser levado em consideracao ¢ que os
condutores das duas bobinas podem nao estar orientados da mesma maneira.

As restricdes restantes, isto €, a maxima elevagdo de temperatura, a méaxima
inducdo magnética no nucleo e a maxima ondulagdo da corrente de saida do ICT ndo
podem ser definidas mediante relagdes lineares. Isto porque apesar desses valores
maximos dependerem das variaveis definidas, nenhum dos trés pode ser calculado por
uma expressao linear usando como parametros as variaveis mostradas na Tabela 8. Para
definir este tipo de restri¢cdes, no algoritmo de minimizagao sao usadas fungdes que tém
valores negativos quando ¢ atendida a restri¢ao e positivos quando nao. Neste caso dois
tipos de func¢des foram usados, uma para definir que uma varidvel deve ser menor do
que um limite dado e outra para definir que a variavel deve estar num intervalo definido.
As fungdes usadas para isto foram escolhidas de modo que seu valor minimo fosse -1;
elas foram baseadas na fungao arco tangente e na quadratica e sdo escritas como:

2
fl(x) =—tan (k(x ~ Xmax ))
ot =)
f2(x) 2
(xmax - xmin)
onde o valor de k controla a velocidade com que a fung¢do f; passa de -1 para 1, x,,c € 0
valor méximo permitido para a variavel x e x,,;, ¢ o valor minimo permitido para esta

variavel. Desta maneira, a fungdo fi(x) pode ser usada para limitar uma varidvel num
ponto maximo, enquanto que a funcao f,(f) pode ser usada quando ¢ esperado que a
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variavel fique num intervalo conhecido. E importante notar que mesmo que fi(?)
negativa para valores de x negativos, os valores maximos da temperatura, indugao
ondula¢do da corrente nunca sdo negativos, pelo que ndo ¢ necessario modificar
fungdo para evitar que apresente valores negativos para argumentos negativos.

o O O

3.1.2 Interpolacdo de matrizes

Como sera mostrado posteriormente, o valor da elevagdo da temperatura, da
inducdo maxima e da ondulagdo da corrente de saida do ICT dependem de resultados
obtidos mediante o MEF; especificamente, eles dependem da resisténcia dos
enrolamentos e da indutancia de dispersdo do componente. O inconveniente disto é que
o uso de simulagdes baseadas no MEF dentro do algoritmo de minimizagdo aumenta
significativamente o tempo que o algoritmo de minimizagdo precisa para resolver o
problema. Assim, como sugerido em [15], foram realizadas varias simulagdes usando o
MEF para extrair as caracteristicas de diferentes geometrias e construir com essas
informagdes matrizes multidimensionais. Estas matrizes sdo usadas para estimar as
caracteristicas do ICT mediante interpolagdo dentro do algoritmo de minimizagdo, o que
elimina a necessidade da simulagdo intensiva dentro do algoritmo de minimizagao.

As matrizes criadas foram obtidas simulando mediante o MEF geometrias que
permitem obter distribuicdes do vetor potencial magnético semelhantes as que aparecem
na geometria completa dos ICTs. Neste caso foram usadas geometrias como a mostrada
na Figura 3.2, a qual representa o quarto superior direito de um nucleo com duas
bobinas enroladas nas pernas verticais de um nucleo retangular. Este tipo de geometria
permite obter uma distribuicdo do vetor potencial magnético semelhante a obtida nas
partes de ICTs construidos com as topologias Circular com Fluxos Repartidos, em
Escada com Fluxos Repartidos e na maior parte da topologia em Escada com Fluxos
Canalizados.

Desta maneira, foram criadas duas matrizes para estimar a razao da resisténcia
c.a. e c.c. dos condutores dentro e fora da janela do nucleo, e outras duas matrizes para
estimar a indutancia de dispersao por metro dentro e fora da janela do nucleo. Com
esses valores ¢ possivel estimar a indutancia de dispersdo total e a resisténcia de cada
enrolamento.

Para criar as matrizes de interpolacdo foram definidos varios parametros para
descrever diferentes geometrias e calcular as resisténcias em varias freqiiéncias. A lista
de parametros usados ¢ mostrada na Tabela 9, onde as colunas marcadas como
Resisténcia e Indutancia indicam com um “x” se o parametro foi usado para criar a
matriz ou ndo. Veja que nem a condutividade elétrica, nem o diametro do fio nem a
freqiiéncia sdo usados diretamente como parametros, eles estdo embutidos no parametro
r/d. De fato, conforme foi indicado em [15] e observado durante as simulagdes feitas no

presente estudo, a razdo entre a resisténcia c.a. € c.c. varia pouco se a razao entre as

Figura 3.2 — Exemplo de geometria usada para extrair os dados usados para construir as
matrizes multidimensionais.
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dimensdes da geometria e a razdo entre o tamanho do condutor e a profundidade de
penetracao da corrente sao mantidas constantes. Esta observagdo permite reduzir o
numero de simulacdes necessdrias para criar a matriz que serd posteriormente
interpolada. Desta maneira, para a criacdo das matrizes de resisténcia foi fixado o
diametro do fio e a condutividade elétrica dele para calcular a freqiiéncia de simulagao
em fung¢ao do valor de 7/0.

Assim, os parametros mostrados na tabela foram escolhidos porque foi visto que
os valores de indutancia e/ou resisténcia variam de maneira significativa em fungao
deles. Por exemplo, apesar de a indutancia depender da freqiiéncia de operagdo, a
indutancia de dispersdo ndo muda significativamente para grandes variacdes de
freqiiéncia nas simulagdes feitas mediante o MEF, por isto a matriz de indutancia
construida nao depende de 7/6.

Tabela 9 — Varidveis usadas para definir a geometria do modelo.

Simbolo Descrigdo Numero de Intervalo | Resisténcia | Indutancia
pontos
N¢ Numero de camadas do enrolamento 5 1-5 X X
Nec Numero de espiras por camada 8 6-40 X X
Nrp Numero de fios em paralelo usados no condutor 4 1-4 X X
Y/Ys A}tura da janela do nucleo (Y)) dividida pela altura do 6 0.1-09 X X
nucleo (Yy)
Xu/X, Largura do 'enrolamento (Xg) dividida pela largura da 6 0.1-045 X X
janela do nucleo (X))
» Raio do fio () dividido pela profundidade de penetragdo 17 035 <
da corrente num fio redondo (9)
Largura da perna enrolada (Lp¢) dividida pela largura da
Le/X; janela do nucleo (X)) 3 0,1-0.8 x
Fpr Fator de preenchimento 2 0,4-0,6 X X
Or Orientagdo dos fios em paralelo que formam o condutor 2 0-1 X X

E importante notar que o tempo necessirio para criar cada matriz foi
significativo. Nao foi possivel registrar corretamente este valor porque o algoritmo
usado para fazer as iteragdes foi interrompido varias vezes por diversos motivos (queda
de energia, erros do sistema operacional, entre outros); contudo, pode-se dizer que a
criacdo de cada matriz leva pelo menos 2 semanas de simulacdo continua usando um
computador com um processador Intel Core 2 de 2,4GHz com 2GBytes de memoria
RAM.

Adicionalmente, durante o periodo de simulagdo foi visto que determinados
grupos de simula¢des demoravam muito mais do que outros; especificamente, foi visto
que os modelos com enrolamentos de poucas espiras e/ou poucas camadas precisavam
de muito mais tempo do que os modelos com muitas espiras. Isto aconteceu porque a
representacdo exata dos fios foi usada para obter erros pequenos nos valores da
resisténcia e indutancia associados a enrolamentos com poucas espiras. Isto foi feito
porque a representagdo continua dos enrolamentos somente apresenta resultados bons
quando o enrolamento tem mais camadas e/ou espiras por camada do que o modelo
usado para extrair os parametros equivalentes (neste caso foi usado um modelo de 3
espiras por camada e 3 camadas).

Apesar do longo tempo usado para criar as matrizes, elas podem ser usadas para
analisar diversas topologias mais rapidamente do que usando a simulagdo direta no
MEF. Desta maneira o tempo usado na criagdo das matrizes ¢ compensado nas etapas
posteriores do projeto e analise.

Uma vez que as matrizes multidimensionais s3o obtidas, a interpolagdo ¢ feita
mediante o uso da fun¢do “interpn” do MatLab, na qual estd implementada uma
aproximacao linear. Isto ¢ feito porque o uso de outros tipos de interpolacdo precisava
de um tempo de calculo maior e a diferenca entre os resultados era pequena.
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3.1.3 Indutancia e resisténcia equivalente

O primeiro passo usado para avaliar se o candidato considerado pelo algoritmo
genético ¢ uma solucdo potencial, € o calculo da indutancia e resisténcia equivalente na
freqiiéncia fundamental do inversor. Esses valores vao permitir posteriormente estimar a
ondula¢do maxima da corrente, a indu¢do maxima no nucleo e as correntes que circulam
pelo ICT.

A indutancia e resisténcia equivalente (na freqiiéncia fundamental) sdo
calculadas usando as matrizes de interpolacao e o valor da resisténcia c.c.. Primeiro, a
indutancia de dispersdo do ICT e a resisténcia de cada enrolamento sdo calculadas
multiplicando o resultado da interpolacdo da respectiva matriz pelo comprimento de
cada parte associada para depois somar os resultados. Depois, a indutancia e resisténcia
equivalente sdo obtidas dividindo esses valores pelo numero de bragos.

Com a indutancia equivalente calculada, a ondulagdo maxima da corrente de
saida do ICT e da tensdo no capacitor de saida do inversor pode ser estimada usando as
expressoes mostradas no primeiro capitulo, isto €:

max {Ai, } = L , max{Avc} = + .
ZNfchLeq 16(Nfch) CfLeq

3.1.4 Valor maximo da indugcdo magnética no nucleo

Com o valor de L., conhecido, a indu¢do maxima nas pernas do nicleo para uma
carga resistiva pode ser estimada usando a aproximag¢do mostrada também no primeiro
capitulo:

L

max{B(t)}zmie{fch[ e ]2+ L G.1)

NRioaq 4fon

Contudo, como em inversores de tensdo aplicados a fontes ininterruptas de
energia a carga pode ser ndo-linear e com um fator de crista de até 3, a indugdo méaxima
do nucleo nao pode ser estimada com a expressao anterior. Desta maneira, ¢ necessario
obter uma expressdo que considere este tipo de carga. O problema disto ¢ que ndo todas
as cargas ndo-lineares fazem que a corrente apresente a mesma forma de onda, pelo que
¢ dificil definir a indugdo méaxima em fung@o deste tipo de cargas.

Assim, numa tentativa de considerar o efeito de uma carga ndo-linear no valor
maximo da inducdo, foi pensado em usar um coeficiente que relacione as indugdes
maximas obtidas com a carga ndo-linear e com a carga resistiva nominal. Para isto
foram feitas duas consideracdes, a saber: A primeira ¢ que como o valor pico da
corrente obtida com uma carga nao-linear ¢ a corrente eficaz do inversor vezes o fator
de crista C, a corrente pico da carga ndo-linear i,y; est relacionada com a corrente pico
da carga resistiva nominal i,cg como:

Ipht = (3.2)

IpCR

A segunda consideragdo ¢ que como o fluxo estd relacionado com as correntes
nos bragos linearmente mediante a matriz de indutancia L dividida pelo nimero de
espiras de um dos enrolamentos Ng; supondo que as correntes nos bragos sdo iguais €
possivel escrever que:

N N( N . _ 1 N Leq .
NEZ¢}7 ~ Z ZLn,m brago < ¢ = Wz¢n ~ N_lbrag’a
n=l1 E
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O que indica que o fluxo médio é proporcional a corrente nos bragos do inversor.
Entdo, considerando o fluxo médio e a corrente obtidas com uma carga 1 {4.izg ) ©

com uma outra carga 2 { ¢.icug §» pode ser escrito que:

ﬂ ~ lcargal . (33)

¢2 icargaZ

Entdo, como a razdo entre as correntes obtidas com duas cargas diferentes ¢
aproximadamente igual a razao entre o fluxo médio associado a essas correntes, de (3.2)
e (3.3) temos:

apNL C

5 3.4

¢pCR

Assim, como o fluxo ¢ proporcional a indugdo, para se fazer uma idéia do valor
maximo da indug¢do ¢ usada a seguinte expressao:

maX{B(t)}nﬁnflmear ~ % max {B(t)}resistiva . (3 . 5)

E importante notar que apesar de que (3.1), (3.2), (3.3) e (3.4) sdo aproximagdes
razoaveis, a expressao (3.5) pode ndo estimar corretamente a indu¢do maxima porque a
ondulacdo maxima ndo necessariamente acontece para a mesma razao ciclica para os
dois tipos de carga; contudo, esta ultima expressdo ¢ usada no algoritmo para se fazer
uma idéia dos valores que pode atingir a indu¢do nas pernas que tém enrolamentos.

3.1.5 Correntes nos bracgos

Para estimar as perdas nos enrolamentos ¢ necessario conhecer as correntes que
circulam neles. Assim, para estimar a corrente que circula pelos enrolamentos sao feitas
trés suposigoes:

1. A corrente nos bragos ¢ igual em todos eles, o que ¢ razoavel num ICT com alto
fator de acoplamento.

2. A tensdo de saida do inversor ¢ uma forma de onda senoidal corretamente
controlada, pelo que sua amplitude e fase sdo conhecidas, o que ¢ razoavel e
desejavel.

3. A componente fundamental da corrente no capacitor ¢ pequena em comparacao
com a componente fundamental da corrente de saida do ICT, o qual ¢ sempre
procurado.

Assim, como as correntes nos bragos foram supostas iguais, as perdas nos
enrolamentos podem ser estimadas calculando a corrente nos bragos i, como a corrente
de saida do ICT i; dividida pelo nimero de bracos, isto ¢:

o
i, = _sz .
Entdo, para calcular i, para uma carga resistiva, a amplitude e fase da modulante

necessarias para impor a tensdo desejada sdao calculadas resolvendo as equagdes
(mostrado no primeiro capitulo):

Leq dlt Req 1 N dVC VC
Zeq Sy ey o Vv, —ve i =C 2 )
N dt N ' NZW:I e T e TR (3.6)

carga

Desta maneira, como foi suposto que a componente fundamental da corrente no
capacitor ¢ pequena comparada com a mesma componente da corrente de saida do ICT,
a corrente i, pode ser escrita em forma fasorial como:
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fz(w/und)= —T}CR(wf ind) )

carga

Assim, a amplitude e fase da modulante usada para impor a tensdo desejada na
saida do inversor podem ser estimadas resolvendo (3.6) para a freqiiéncia fundamental.
Entdo, supondo que a fase da tensdo de saida ¢ zero, as caracteristicas da modulante
podem ser escritas de forma fasorial como:

NR ’

carga

ﬁa _ [jw_ﬁ,mdLeq + Req n 1) |‘_)C (a)fund] .

onde [ve(on,) € a amplitude da tensdo de saida do inversor e 0 médulo e fase de m,
correspondem a amplitude e fase da modulante.

Conhecida a amplitude e fase da modulante, a série de Fourier de cada tensdo
aplicada pelos bragos do inversor v, ¢ calculada para obter:

1 N
Veq :ﬁzn:ﬂjﬂ >

a qual ¢ uma fun¢@o necessdria para calcular cada componente de #; mediante a solugao
de (3.6). Neste ponto ¢ importante notar que pelo fato de ter assumido que as correntes
nos bracos sdo iguais, simultaneamente foi assumido que as componentes entrelagadas
das correntes nos bragos sdo despreziveis, pelo que somente ¢ necessario calcular os
valores da corrente i; para as componentes em fase. Entdo, como foi suposto que a
tensdao de saida esta composta somente pela componente fundamental, as componentes
da corrente de saida i, podem ser estimadas como:

)=o) 1054 ). (3.7)

3.1.6 Fluxo magnético e perdas no nucleo

Como ja mencionado em capitulos anteriores, o calculo das perdas no nucleo
deveria ser feito usando um método valido para uma forma de onda nao senoidal. Desta
maneira, poderia ser usada a iGSE ou a i’GSE, contudo como é esperado que as formas
de onda do fluxo ndo apresentam niveis c.c., para calcular as perdas no nucleo ¢
suficiente usar a iGSE. Entdo, da mesma maneira que foi feito em [13], aqui ¢ utilizado
o algoritmo feito pelo grupo de pesquisa da Darthmouth Magnetic Component and
Power Electronics Research [41], o qual ¢ feito em MatLab e estd disponivel no site de
Internet do grupo.

Para utilizar o algoritmo da iGSE ¢ necessario conhecer a forma de onda da
indugcdo magnética e os coeficientes da equacdo de Steinmetz que descrevem as perdas
no material. Esses coeficientes podem ser obtidos das informagdes fornecidas pelos
fabricantes, eles podem ser encontrados diretamente em tabelas ou calculados mediante
ajustes de curvas dos graficos de perdas fornecidos pelos fabricantes; no apéndice deste
trabalho sao mostrados alguns ajustes de curva feitos para alguns materiais.

Com respeito as formas de onda da inducdo, elas podem ser obtidas mediante
simulagdo. O problema disto € que realizar simulagdes dentro da iteracao do algoritmo
de minimizagdo implica um aumento do tempo de célculo que pode ser desnecessario.
Isto porque no algoritmo da iGSE somente sdo interessantes os instantes onde a forma
de onda comuta (muda sua inclinagdo); de fato, usar como entrada do algoritmo da
1GSE uma forma de onda com uma boa taxa de amostragem (como feito em simulagdes)
consome muito mais tempo do que usar uma forma de onda descrita apenas pelos
instantes de comutagdo. Isto acontece porque o algoritmo da iGSE procura na forma de
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onda ciclos maiores (oscilagdes longas na forma de onda) e menores (oscilagdes curtas),
pelo que fornecendo unicamente os pontos de inflexdo da forma de onda, o algoritmo
pode identificar mais rapidamente os ciclos.

Entdo, para agilizar o algoritmo da iGSE poderiam ser pré-processadas as
formas de onda da inducdo de modo que ela fique descrita apenas pelos seus instantes
de comutagdo. Contudo, aproveitando o fato de que para ICTs com um enrolamento por
fase a inducdo pode ser calculada usando diretamente a lei de Faraday, a forma de onda
descrita apenas pelos instantes de comutacdo pode ser obtida sem a necessidade de
simular o circuito.

Supondo que a tensdo sobre o capacitor de saida tem uma amplitude |v¢| € uma
fase Oy, de valores conhecidos, o fluxo magnético nas pernas com enrolamentos de um
ICT que usa um enrolamento por fase pode ser estimada em funcdo do numero de
espiras Ny como:

&, = Lj(vn —|vc|c0s(a)fundt + Wc))dt .

Ng
Entdo, como a tensdo aplicada por cada braco do inversor v, pode ser
representada mediante a série de Fourier (simbolos definidos no primeiro capitulo):

v, (£)= MEcos(ay ¢ + g, )+47E i(l Jo[i%Mj sin(% i] cosli(w,t+¢,, ))J

it \}

+% z l.Jj(i%M)sin(%(i+j)jcos(i(a)pt+(ppn )+j(a)mt+gom ))

1

i=l | j=—o0

Jj=0

supondo que ¢y, ¢ praticamente igual a ¢,,, 0 fluxo magnético pode ser escrito como:

)= O Dt g8 S0 20 il 0,

(2% ET i=1
Y (3.3)
V4 .| T .
+ Nor ; j;w_(—)i ia)p o Jj(z 2 jsm[ 5 (z +])Js1n(z(a)pt+(ppn)+ ](a)mt+gom ))
Jj#0

Entdo, conhecida a expressdo que descreve o comportamento do fluxo, o
seguinte passo ¢ avaliar essa funcdao nos instantes nos quais a forma de onda comuta.
Assim, como o fluxo ¢ proporcional a integral da tensdo aplicada, e esta tensdo comuta
nos instantes de tempo em que a portadora do respectivo brago ¢ igual a modulante, o
fluxo somente pode mudar sua inclinag@o nesses mesmos instantes. Desta maneira, para
amostrar a forma de onda do fluxo nos instantes em que ele comuta, ¢ necessario
amostrar a fun¢do anterior nos instantes de tempo em que a portadora ¢ igual a
modulante. Isto pode ser feito num algoritmo sem a necessidade de simular o circuito.

Para obter a forma de onda dos fluxos magnéticos que aparecem nas pernas que
ndo tém enrolamentos € possivel usar simulagdes ou resolver o circuito magnético
equivalente. Contudo, em [13] s@o disponibilizadas matrizes que relacionam os fluxos
magnéticos das pernas do nucleo que tém enrolamentos com os fluxos das outras pernas
do nucleo, pelo que o uso dessas matrizes facilita o calculo dos fluxos. Um exemplo
deste tipo de matriz € o mostrado na expressao (3.9), a qual relaciona o vetor de fluxos
das pernas do nucleo que tém enrolamentos Fy com os fluxos nas outras partes do
nucleo Fy de um ICT em Escada com Fluxos Repartidos mediante a relagao
Fu=FvouFy.
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Como Fy ¢ funcdo de Fy, os fluxos nas pernas que ndo tém enrolamentos
precisam ser amostrados em todos os instantes de tempo em que os fluxos nas pernas
que tém enrolamentos sdo amostrados. Assim, para calcular Fy em fun¢ao dos valores
amostrados de Fy ¢ necessario primeiro amostrar todos os fluxos nas pernas que tém
enrolamentos em todos os instantes de comutagdo de todos os bragos.

[N-1 0 0 0 0 0 0 0
N-2 -1 -1 -1 -1 -1 -1 -1
N-2 N-2 -1 -1 -1 -1 -1 -1
N-3 N-3 -2 -2 o -2 -2 -2 =2
N-3 N-3 N-3 -2 -2 -2 -2 =2
N-4 N-4 N-4 -3 -3 -3 -3 -3
N-4 N-4 N-4 N-4 -3 -3 -3 -3
L]
1 ° o o .
Fvan =77 . . . (3.9)
3 3 3 3 4-N 4-N 4-N 4-N
3 3 3 3 3 4-N 4-N 4-N
2 2 2 2 2 3-N 3-N 3-N
2 2 2 2 o 2 2 3-N 3-N
1 1 1 1 1 1 2-N 2-N
1 1 1 1 1 1 1 2-N
| o 0 0 0 0 0 0 1=Nlyy p

3.1.7 Perdas nos condutores

As perdas por condugdo sdo estimadas usando a expressdo (3.7) para calcular as
amplitudes das correntes junto com as matrizes multidimensionais construidas para
interpolar o valor da razdo entre a resisténcia c.a. e c.c. da parte do enrolamento que esta
dentro e fora da janela do ntcleo. Desta maneira, as perdas em cada enrolamento foram
calculadas como:

h,

max

_ i(f) 4.
o= 35 i)+ ) A | (3.10)
onde f, sdo as freqiiéncias nas quais as componentes de i, ndo sdo despreziveis; R, € Ry
dependem da freqiiéncia e sdo obtidas do produto entre o resultado da interpolacao das
matrizes que relacionam a resisténcia c.a. com a c.c., a resisténcia c.c. do condutor (por
metro) e o respectivo comprimento da secdo do enrolamento. Este comprimento ¢ igual
a profundidade do nticleo para a resisténcia do enrolamento que fica dentro da janela do
nucleo, enquanto que para a parte do enrolamento que esta fora do nucleo, ele € igual ao
comprimento do trajeto médio que percorrem as espiras fora da janela do nucleo (pode
variar entre diferentes enrolamentos).

E importante reiterar que como as correntes nos enrolamentos foram supostas
iguais, as correntes estdo formadas somente por componentes em fase, pelo que aqui
ndo sdo calculadas as perdas associadas as componentes entrelagadas; de fato, a
expressdo (3.7) ndo ¢ valida para este tipo de componentes. Entdo, como nestas
condi¢des a densidade de corrente na parte dos dois enrolamentos que estd dentro da
janela do nucleo sempre tem o mesmo modulo e sinal oposto, para calcular as perdas
nos enrolamentos somente ¢ necessaria a resisténcia de modo diferencial definida em
[15]. Nos casos em que o acoplamento magnético entre os enrolamentos ndo ¢ alto o
suficiente para supor que as correntes nos bragos do inversor sdo iguais, ¢ necessario
considerar a resisténcia de modo comum e de modo diferencial.
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3.1.8 Elevacao de temperatura

A elevagdo da temperatura foi estimada dividindo a geometria do ICT em

superficies sobre as quais foi assumido que a temperatura ¢ constante para depois
escrever as equacdes de balango da energia. Para dividir a geometria do ICT, cada
bobina foi secionada em 4 superficies, a saber: a superficie do enrolamento S;, a
superficie da perna onde ele estd enrolado S,, a superficie da parte da perna do nucleo
que fica acima do enrolamento S; e a superficie da parte da perna do ntcleo que fica
abaixo do enrolamento S,. Estas superficies sdo mostradas para uma possivel geometria
de uma bobina na Figura 3.3.

Com esta divisdo de superficies, as equacdes de energia sao escritas supondo que

existem as seguintes formas de troca de calor:

O enrolamento troca calor com o ambiente por convecgao e radiagao térmica.
Existe uma troca de calor por conducdo térmica através do ar entre o
enrolamento e a perna do ntcleo onde ele ¢ enrolado.

Existe uma troca de calor por condugdo térmica entre a parte superior da perna
do nucleo que tem o enrolamento e a superficie S; através do nticleo. O mesmo
acontece entre a parte inferior da mesma perna e a superficie S.

As superficies S; e S4 trocam calor com o ambiente por convecgdo e radiagdo
térmica.

Nao existe troca de calor ente o ICT e a superficie onde ele ¢ colocado (base
isolada).

Além das formas de troca de calor anteriores, quando parte dos enrolamentos de

duas (ou mais bobinas) compartilham uma janela do nucleo, é considerado que existe
troca de calor entre as bobinas da seguinte maneira:

Existe troca de calor por condugdo térmica através do nucleo entre a superficie
superior de duas pernas que tém enrolamentos. O mesmo acontece entre a parte
inferior destas pernas.

Existe troca de calor por conveccdo entre dois enrolamentos adjacentes através
das superficies paralelas dos dois enrolamentos que ficam dentro da janela do
nucleo.

Existe troca de calor por radiacdo entre superficies dentro das paredes que
definem a janela do nucleo. Para o calculo desta troca de calor, a temperatura
das superficies do nucleo (perpendiculares as superficies do enrolamento que
fica dentro da janela) ¢ estimada como a média das temperaturas das pernas com
enrolamentos ou das superficies do ntcleo que fecham a janela (¢ escolhido o
maior valor).

Para mostrar isto de forma grafica, considere o digrama mostrado na Figura 3.4,

o qual corresponde as formas de troca de calor numa geometria como a mostrada na

ntcleo
S;

bobina |ntcleo| bobina
N Sy S

nucleo
Sy

Figura 3.3 — Divisdo das superficies de uma possivel geometria de uma bobina.
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Figura 3.1. No diagrama, as superficies da bobina 1 e 2 sdo indicadas como S, ; e S,
(n=1, 2, 3, 4), a possibilidade de troca de calor por condugdo ¢ representada com uma
resisténcia, a troca de calor por convecgdo ¢ representada com o simbolo = e a troca de
calor por radiagdo ¢ representada com uma seta em quebrada.

ar %s//i S3,1 ar %s//i S3,2

nucleo nucleo
nucleo
Sz 1 SZ,Z
ar ar
nucleo nucleo
Sl,l Q/V‘ Sl 2
/
== a1 =~ i
% % /|
. ~ . ~
/ /
ar ar

Figura 3.4 — Diagrama de transferéncia de calor num nucleo retangular com dois
enrolamentos.

Com o diagrama de troca de calor podem ser escritas as equagdes de balanco de
energia para cada superficie usando as expressdes e procedimentos mostrados na se¢ao
2.4.3. Para escrever estas equagdes corretamente € necessario lembrar que como cada
superficie deste modelo estd associada com o enrolamento ou o nucleo, a equagdo de
balanco de energia em cada superficie tem a componente de fonte externa igual a
poténcia dissipada na respectiva parte do modelo. Por exemplo, a poténcia dissipada em
cada enrolamento ¢ usada na respectiva equacao de balango de energia da superficie do
enrolamento, enquanto que as perdas nas diferentes partes do nucleo sdo usadas na
equagao de balanco da energia associada a superficie respectiva.

3.1.9 Calculo da fungao de custo

As fungdes de custo usadas correspondem ao parametro que ¢ pretendido
minimizar. Assim, a fungdo pode ser o peso, volume, custo, perdas ou uma combinagao
desses e outros. No caso do peso e volume, eles podem ser estimados em fun¢do das
variaveis definidas para o problema e da densidade dos materiais usados. No caso das
perdas, elas sao calculadas dentro do algoritmo de minimizagdo da maneira explicada,
pelo que nao € necessario definir uma nova expressao para seu calculo. Finalmente, no
caso do preco, deve ser estimada a quantidade total de cada material para depois estimar
o preco total do ICT em funcdo do preco de cada material por unidade de volume ou de
peso.

3.2 Resultados obtidos mediante o procedimento adotado

O procedimento apresentado foi testado para a minimizagdo do peso de um ICT
de 4 bragos feito com a topologia Escada com Fluxos Repartidos. O algoritmo foi
utilizado 4 vezes, nas quais foi mudado o material do ntcleo e a orientagdo dos fios em
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paralelo que formam o condutor do enrolamento. Especificamente, o algoritmo foi
executado usando as caracteristicas de ntcleos de Ferrite IP12E da fabricante Thorton
para fios orientados verticalmente e horizontalmente; a segunda dupla de execucdes do
algoritmo de minimizacao foi feita usando as caracteristicas do ntcleo de fita enrolada
Supermendur (liga Co-Fe-V) fabricado pela VAC para fios orientados verticalmente e
horizontalmente.

Além de definir como parametros a orienta¢do dos fios e o material do nucleo,
outros parametros do projeto foram fixados para reduzir o tempo de célculo do
algoritmo; a lista de parametros e seus valores sdo mostrados na Tabela 10. Pode-se ver
que alguns parametros apresentam valores arbitrarios, contudo, eles foram definidos
dessa maneira pelas seguintes razdes:

e O fator de preenchimento foi escolhido para permitir que todas as varidveis das
matrizes multidimensionais usadas para estimar a resisténcia foram interpoladas
(as matrizes foram obtidas para dois fatores de preenchimento, 0,4 ¢ 0,6), desta
maneira sdo testadas todas as dimensdes da matriz.

e A temperatura ambiente foi escolhida igual a 29°C porque em testes
experimentais anteriores a temperatura ambiente foi aproximadamente essa.

e A freqiiéncia de chaveamento foi escolhida relativamente baixa para avaliar a
possibilidade de usar este tipo de ICTs em inversores de poténcia elevada.

e A freqiiéncia e tensdo de saida foram escolhidas com esses valores porque o
procedimento de minimizacao do ICT tem como alvo o projeto de componentes
para fontes ininterruptas de energia.

e A tensao do barramento foi escolhida com esse valor porque nessas condigdes o
indice de modulacao ¢ 0,9, o que da ao modulador uma maior flexibilidade para
sintetizar a tensdo de saida sob condi¢des de carga nio-linear. Nao foi escolhida
uma tensao maior numa tentativa de nao aumentar desnecessariamente a indugao
no nucleo.

e A carga resistiva maxima foi escolhida nesse valor porque em testes
experimentais anteriores o inversor foi testado com esse valor. Isto ¢,
anteriormente tinha sido construido um ICT para uma poténcia de 4kW (4Q),
porém, por erros na construcao, ele nao foi feito com o numero de fios desejado;
dessa maneira, para evitar a possivel queima do componente ele foi testado com
uma resisténcia de carga de 5,83Q.

e O fator de crista escolhido corresponde ao valor sugerido na norma IEC62040-3.

Tabela 10 — Parametros fixados para a execucdo do algoritmo de minimizagao.

Material do condutor Cobre esmaltado
Fator de preenchimento 0,48
Temperatura ambiente 29°C
Freqiiéncia de chaveamento 3840Hz
Freqiiéncia da tensdo de saida 60Hz
Tensdo maxima de saida 180V
Tensdo no barramento +200V
Carga resistiva nominal 5,83Q (2,76kW)
Fator de crista da carga ndo-linear 3

Com respeito ao valor maximo da temperatura, foi definido que a temperatura
maxima no componente fosse de 100°C (na verdade o valor médio da temperatura sobre
a superficie de cada parte do ICT). Por outro lado, a méxima indu¢do magnética foi
definida como 80% da inducdo de saturacdo do material (para a carga nao-linear),
enquanto que a ondulagdo maxima da corrente de saida do ICT foi limitada em 30% da
sua componente fundamental.

Os resultados obtidos da execug¢do do algoritmo que usa o procedimento
apresentado nesta se¢do sao mostrados na Tabela 11. Pode-se ver que em nenhum dos
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testes o algoritmo convergiu para uma solucdo que usa um enrolamento feito com um
unico fio, o que poderia significar que para este tipo de aplicagao o uso de fios em
paralelo ¢ mais vantajoso; contudo, apesar de que o algoritmo genético reduz a
possibilidade de convergir para um minimo local, ele ainda pode ndo convergir para o
minimo real. Por outro lado, em todos os casos o algoritmo convergiu para solugdes
com um numero de espiras elevado, o que pode ser atribuido ao fato de que com baixas
freqiiéncias de chaveamento ¢ necessaria uma indutincia de dispersdo maior para
limitar a ondulagdo das correntes.

Com respeito ao tamanho e peso, fica claro que o ICT cujo nucleo ¢ feito com o
material Supermendur apresenta uma grande vantagem. Isto acontece porque o material
satura numa indug¢do de aproximadamente 2,1T e as perdas nele sdo relativamente
baixas para a freqliéncia usada; por outro lado, apesar das perdas no nucleo de ferrite
serem despreziveis nesta freqliéncia, a saturagdo do nucleo esta em torno de 270mT,
pelo que precisa de uma se¢do transversal muito maior do que a necessaria usando o
nucleo feito com o material Supermendur. De fato, a tabela mostra que a indugdo
maxima esperada (para a carga resistiva) para o nucleo de ferrite ¢ de pouco mais de
100mT, enquanto que no nucleo feito com o material Supermendur estd em torno de
800mT.

Tabela 11 — Resultados do algoritmo de minimizagao.

Material do nucleo Ferrite Ferrite Supermendur 0,lmm | Supermendur 0,Imm
Orientagdo dos fios no condutor Alinhados Alinhados Alinhados Alinhados
verticalmente horizontalmente verticalmente horizontalmente
Diémetro do fio [mm] 0,812 0,912 0,912 0,812
Numero de fios em paralelo 3 3 2 3
Largura da perna enrolada [mm] 15,1 18,8 9,32 7,1
Largura da perna de unido [mm] 15,6 17,7 10,4 6,8
Largura do nucleo [mm] 122,8 165,8 104,6 213,1
Altura do ntcleo [mm] 100,8 74,3 94,4 56,4
Profundidade do nucleo 83,8 85,1 13,1 249
Numero de espiras (nimero de
camadas) 110 (5) 96 (3) 155 (5) 120 (3)
Indugﬁq m&iximz_i para carga 107.8 99.7 354 788
resistiva nominal [mT]
Ondulagdo maxima da corrente
de saida [A] 55 5,0 6,6 5,6
Temperatura maxima (valor
médio sobre a superficie) [°C] 932 92,8 978 90,5
Perdas nos enrolamentos [W] 423 33,1 24 20,9
Perdas no nucleo [W] 0,1 0,1 1,1 1,1
Peso total [kg] 5,8 5,8 1,1 1,5

Com respeito as perdas no nucleo, ¢ importante notar que os valores indicados
para os ICTs de ferrite podem ser diferentes do que os mostrados na tabela. Isto porque
essas perdas foram obtidas usando os coeficientes de Steinmetz ajustados as curvas de
perdas fornecidas pelo fabricante, as quais somente estdo disponiveis para freqiiéncias
maiores do que 30kHz (nas pernas que tém enrolamentos o fluxo comuta numa
freqiiéncia de 3,84kHz e nas outras pernas numa freqiiéncia de 15,36kHz). Entdao, como
os valores dos coeficientes da equacdo de Steinmetz mudam com a freqiiéncia e
inducdo, € de esperar que, na realidade, as perdas no ntcleo sejam diferentes. Contudo,
ainda deveriam ser baixas.

Com respeito as perdas nos condutores, vé-se que apesar do nimero de espiras
nos ICTs que usam ferrite ser menor do que nos que usam o material Supermendur, as
perdas no ICT que usa ferrite sdo maiores. Isto pode ser atribuido ao fato de que o
tamanho das pernas nos ICT que usam o material Supermendur ¢ menor, pelo que o
comprimento de cada espira ¢ menor, conseqlientemente, as perdas geradas serdao
menores.
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3.2.1 Avaliacao das aproximacoes feitas

Apesar do algoritmo de minimizagao ter convergido para valores razoaveis,
como foram feitas varias suposigdes para definir os procedimentos usados para estimar
as caracteristicas do ICT, ainda ¢ necessario avaliar quao boas sdo essas aproximagoes.
Para fazer isto, foi analisado um dos ICT obtidos com o algoritmo de minimizacao,
especificamente foi escolhido o ICT que usa um nucleo de ferrite e enrolamentos com
fios redondos alinhados verticalmente (primeira coluna da Tabela 11).

De maneira similar ao que foi feito no procedimento proposto, a primeira etapa ¢
calcular a indutancia equivalente. Para isto, a matriz de indutancia do ICT ¢ calculada
mediante a simulagdo da geometria inteira no FEMM. Além disso, ¢ considerada a
indutancia de dispersdo adicionada pela parte dos enrolamentos que n3o pode ser
representada diretamente no modelo 2D; isto ¢, foram usadas simula¢des em 2D para
aproximar o comportamento em 3D. Desta maneira, a matriz de indutancia obtida da
simulacao direta no FEMM foi:

3653 —220,8 -938 494
-220,8 4938 —-1781 —938
mH
-93,8 —1781 4938 —-2208
-494 -938 -—-220,8 3653

Usando a matriz de indutidncia e de resisténcia (que ¢ a matriz identidade
multiplicada pela resisténcia equivalente), o circuito foi simulado no SimuLink do
MatLab para avaliar o comportamento do inversor.

A primeira simulagdo do circuito foi feita com a carga resistiva nominal para
poder extrair as componentes harmonicas das correntes nos bragos; esses valores foram
usados para calcular as perdas nos condutores mediante simulagdo direta no FEMM.
Isto €, para cada freqiiéncia, as componentes das correntes dos quatro bragos foram
aplicadas nos enrolamentos do modelo do ICT, desta maneira as perdas calculadas no
FEMM correspondem as perdas geradas em cada componente das correntes.

O resultado das perdas em cada freqiiéncia ¢ mostrado na Figura 3.5, onde ¢
mostrado o detalhe das perdas em alta freqiiéncia porque as perdas na componente
fundamental sdo muito maiores. Pode-se ver que as perdas estdo concentradas em torno
das freqiiéncias multiplas de 4-f.;, que era esperado. De fato, no procedimento adotado
para o projeto do ICT foi suposto que as perdas geradas pelas componentes da corrente
em torno das freqiiéncias que ndo sdo multiplas de N+f;; s@o despreziveis (pelo fato de
que as correntes nos bracos sao praticamente idénticas), de forma que esta suposi¢ao
fica validada.

A Tabela 12 mostra uma comparacdo dos resultados obtidos mediante as
aproximacgdes feitas no procedimento de projeto proposto e os resultados obtidos
mediante simulacdo direta no FEMM (usando a condutividade para a temperatura
estimada). Pode-se ver que os resultados obtidos pelos dois métodos sdo razoavelmente
proximos; especificamente, o erro obtido na indutancia equivalente foi de 5,3%, na
resisténcia equivalente foi de 3% e nas perdas nos condutores de 3,4%. Assim, em
compara¢do com a simulagdo direta pelo MEF, o procedimento usado para estimar as
perdas nos condutores (incluindo o procedimento feito para estimar as correntes nos
bracos), a resisténcia e a indutancia equivalente apresentaram resultados razoavelmente
bons.

Como foi mostrado anteriormente, o maior erro obtido foi com respeito a
indutancia equivalente. Contudo, o efeito deste erro ndo foi tdo significativo para
estimar a ondulagdo maxima da corrente de saida do ICT. Para mostrar isto, o circuito
foi simulado usando razdes ciclicas constantes durante alguns intervalos de tempo para
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permitir ver a ondulagdo da corrente obtida; isto porque apesar de que com um sinal
senoidal também aparece a maxima ondulacao da corrente, fica dificil visualizar a
ondulagdo. Desta maneira, os resultados desta simulagdo sdo mostrados na Figura 3.6,
onde ¢ mostrada a ondulacao para uma razao ciclica de 0,5 (nula), 0,562 (intermediaria),
0,625 (méxima), 0,6875 e 0,75. Pode-se ver que a maxima ondulagdo ¢ um pouco maior
do que 5A; de fato, medida na simulagdo foi visto que o valor dela ¢ aproximadamente
5,67A, o que ¢ razoavelmente préximo do valor estimado pelo algoritmo (usando a
indutancia estimada, ndo a calculada mediante o MEF), o qual ¢ 5,51A.

A seguinte simulag@o foi feita para avaliar a precisdo da expressdo usada para
estimar o valor maximo da induc¢ao no nucleo. Para isto, inicialmente foi simulado o
circuito com a carga resistiva nominal para verificar a indu¢do méxima obtida. Desta
maneira, a forma de onda da indu¢do magnética numa das pernas com enrolamentos do
ICT ¢ mostrada na Figura 3.7. Pode-se ver que o valor maximo da indu¢do ¢ pouco
maior do que 100mT, o que ¢ razoavelmente préximo dos 107,8mT estimados mediante
a expressdo usada no procedimento proposto.

Tabela 12 — Comparacao dos resultados obtidos mediante as aproximagoes
apresentadas e mediante simulac¢do direta no FEMM.

Resultados obtidos com as Resultados obtidos mediante simulagdo
aproximacdes usadas no algoritmo da geometria inteira no FEMM
Indutancia equivalente (60Hz) [mH] 1,18 1,12
Resisténcia equivalente (60Hz) [mQ] 3553 344,7
Perdas nos condutores [W] 42,3 40,9

Como ja mencionado, o objetivo deste ICT seria o de funcionar num inversor de
tensdo para aplicacdes de fontes ininterruptas de energia, pelo que ainda ¢ necessario
avaliar a inducdo maxima que apareceria quando o inversor opera com uma carga nao-
linear (como um retificador). Para isto, o circuito do inversor foi simulado usando como
carga um retificador nao controlado de onda completa cujas partes foram calculadas
como ¢ indicado em [12].

0.09H .

0.08H .

0 — t M t L — =

a 10 20 30 40 50 a1l
Fregiléncia [kHz]

Figura 3.5 — Perdas com carga resistiva.
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Figura 3.6 — Ondulagdo da corrente de saida.
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Figura 3.7 — Inducdo com carga resistiva nominal.

Como a carga ndo-linear distorce a tensdo de saida, foi necessario projetar um
controlador para reduzir a THD dela, fazendo isto foi obtida uma corrente de saida com
um fator de crista de 2,62 para uma corrente eficaz de 24,75A. Assim, as formas de
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onda da indugdo nas pernas que t€ém enrolamentos e as correntes nos bragos do inversor
sdao mostradas na Figura 3.8.

Pode-se ver que apesar de as correntes nos bragos serem muito parecidas, as
formas de onda da indu¢do nas diferentes pernas sdo claramente diferentes. De fato,
todas apresentam um nivel c.c. e algumas apresentam valores de pico a pico maiores do
que outras. Isto porque os sinais de controle dos 4 bragos sao diferentes (o sistema esta
em malha fechada) e porque as correntes tém um pequeno nivel c.c.. Contudo, o nivel
c.c. dos fluxos e correntes ¢ muito menor do que o obtido simulando o mesmo circuito
em malha aberta. Além disso, se as correntes nos bragos fossem idénticas, os fluxos
gerados nas pernas que t€ém enrolamentos ndo necessariamente seriam iguais porque a
estrutura do ICT nao € totalmente simétrica. Isto é, como a estrutura ndo ¢ simétrica, a
soma das posi¢oes de cada linha da matriz de indutancia resulta num valor diferente;
assim, calculando o fluxo magnético em funcdo das correntes, da matriz de indutancia
(L) e do niamero de espiras (m) como:

& i
$h|_ Lii|.
g | mliz|’
P4 Iy

pode-se ver que se as correntes fossem idénticas, os fluxos magnéticos ndo seriam
necessariamente iguais. Por outro lado, apesar do comportamento visto por simula¢ao
dos fluxos magnéticos, a expressao (3.5) ainda permite se fazer uma idéia do nivel da
inducdo que seria obtido com as cargas nao-lineares, pois usando (3.5) era esperado um
valor pico a pico de 399,4mT, e mediante simulagdo o maior valor pico a pico obtido
nas pernas com enrolamentos foi de 405mT. Contudo, a expressdo (3.5) somente
deveria ser usada para se obter uma estimativa da indu¢do maxima, pois como foi visto,
os fluxos nos N bragos ndo sdo necessariamente iguais.

4 | | | | | | 1 | |
0.1 0105 011 011s 017 0135 013 0135 014 0145 013
Tempa [2]

EI:I T T T T T T T T T

10

Correntes [A]
]

|:| | | | | | | 1 | |
0.1 0105 011 011s 017 0125 013 0135 014 0145 013
Tempa [2]

Figura 3.8 — Indug@o e corrente nos bracos para a carga ndo-linear.
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Apesar do anterior, ainda ¢ possivel mostrar que a suposigdo feita para obter
(3.5) ¢ razoavel, isto ¢, o fluxo médio nas pernas do ICT obtido com uma carga ¢
proporcional ao obtido com outra. Para ver isto, a Figura 3.9 mostra o fluxo médio nas
pernas (soma dos fluxos dividida pelo numero de bracos) obtido para a mesma carga
ndo-linear analisada antes. Pode-se ver que o seu valor maximo estd em torno dos
127mT, o que ¢ aproximadamente proximo dos 122mT obtidos usando as expressoes
(3.4) (relagdo entre o fluxo médio obtido com a carga resistiva e ndo-linear) e (1.20)
(inducao em fungao da corrente).
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| | | | | | | |
0.1 0105 01l 011 01 00135 013 0135 014 0145 015
Tempa [2]
Figura 3.9 — Fluxo médio nas pernas com enrolamentos do ICT.

3.3 Projeto de ICTs modulares

O projeto de transformadores tem sido um tema muito estudado [88], de fato, a
otimizagdo destes componentes magnéticos € considerada fundamental no incremento
da densidade de poténcia de varios equipamentos [86]. Desta maneira, para a industria
tem sido desenvolvidos programas para o projeto otimizado de transformadores
[89][90], onde o objetivo ¢ minimizar o custo de producdo ou obter um compromisso
entre o custo de aquisi¢do e o custo de perdas geradas [88][91][92]. Adicionalmente, na
literatura podem ser encontrados procedimentos analiticos para o projeto de
transformadores com determinadas geometrias [5][75][77].

Assim, poder-se-ia usar alguns desses procedimentos para o projeto dos médulos
do ICT (transformadores de dois enrolamentos). Porém, como os ICTs usados em
conversores entrelacados operam em condigdes especiais (a corrente que circula pelos
enrolamentos tem uma ondulacdo reduzida e comuta numa freqiiéncia maior do que a
freqiiéncia de chaveamento) e como a indutancia de dispersdao ¢ importante ¢ desejada,
os procedimentos usados para o projeto de transformadores convencionais podem nao
ser apropriados para projetar os transformadores dos ICT modulares. Por exemplo, em
[77] e [86] sdo apresentados procedimentos para o projeto de transformadores que nao
levam em consideracdo a indutdncia de dispersdo. Desta maneira, ¢ necessario um
procedimento pensado para este tipo de aplicagdo.

Em [14], Forest et al. apresentam um procedimento iterativo para o projeto do
ICT baseado no método do produto das areas do nucleo, este procedimento ¢ resumido a
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seguir. O procedimento supde que os transformadores sdo construidos usando ntcleos
toroidais (Figura 3.10) e que o ICT ¢ construido usando a topologia cyclic cascade ¢ a
alimentag¢do permutada. Além disso, o artigo indica que a ondulacdo da corrente total
contribui pouco no valor eficaz dela, pelo que as perdas c.a. no cobre sdo desprezadas.
Com respeito as perdas no ferro, elas sdo estimadas mediante uma das variagdes da
equagao de Steinmetz:

Perdas

K™ + Ko™ WBLY, By = papr;

Volume

onde os coeficientes {K,;, K,2, a;, a, p, ag} dependem do material, /¢ a freqiiéncia e
AB) € o valor maximo da indugdo magnética. Finalmente, o procedimento indica que ¢
obtida a minimiza¢do do volume porque na iteragdo ¢ suposto que a relagdo entre as
perdas no cobre e ferro € igual a 5,2 [93].

SR
la I I = (numerode ﬁos)(diémetro do ﬁo)
¢ d nimero de camadas
————— K
I,
— /b

Figura 3.10 — Dimensdes do nucleo toroidal.

Assim, inicialmente sdo definidos como pardmetros de entrada: a poténcia de
saida (P), a tensdo de alimentacdo (E), a freqiiéncia de chaveamento (f;;), a elevagdo de
temperatura (A7), o nimero de bragos (N), o nimero de camadas para os enrolamentos
(mcam) € 0 coeficiente de poténcia (K},), o qual para o caso do inversor ¢ calculado como:

2
K,= ﬂ 1+ _ Aoy :
4 321 o funarms

onde Ai,y € Ilofinarmus s30 a maxima ondulacdo e o valor eficaz da componente
fundamental da corrente de saida, respectivamente. Além desses parametros, as
caracteristicas do material do nucleo devem ser definidas; isto €, os coeficientes {K,;,
Ky, a;, a B, ag} devem ser ajustados as curvas de perdas fornecidas pelo fabricante e
deve ser definida a indugdo de saturagdo do material (Byq).

Com os parametros de entrada definidos, o procedimento consiste em mudar os
valores do numero de espiras (m) e o produto das areas que definem o nucleo para
encontrar a solugao de:

PK K, )
=0; (3.11)

GlAA)=4A 4 ———— =
(4et,)= 4 Nfen4ByrJ puss

n
onde A, e A, sdo as areas da janela e se¢do transversal do nucleo, respectivamente; Jruss
¢ o valor eficaz da densidade de corrente ¢ K. € a razdo entre a area da janela e a area
ocupada pelo cobre. Desta maneira, a iteragdo ¢ feita usando o seguinte algoritmo:

1. Escolher um nucleo e calcular o produto 4.4,,.
2. Calcular as constantes da Tabela 13.

3. Calcular o valor maximo da indu¢ao mediante:

1
1

27 AThS+[ 4.4, B

by
4By =
) : ‘
.[o ”(Coszm e)de [ Vol (1 +058; XKMJZZ‘ + Ko f )
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onde 4 ¢ o coeficiente de troca de calor por convecgdo e S ¢ uma constante
geométrica associada a superficie de troca de calor por convecgao.
4. Avaliar o resultado obtido no passo 3:
Se 4By, < B,/ (1 +21,/ (mzdia)), calcular Jgys como:
AThS | 4,4,
il + Z/ﬂf ’;olca ’
onde, o ¢ a condutividade elétrica do condutor. Se ndo, calcular Jzys como:

1\Br
AThSA A, Voln(Knlfc‘}; +Kn2f§l§) 2 1, :
- Bsat 1

RMS =

RMS = ol & Vol .o N2 Ai,

onde /, € a corrente média de saida.

5. Calculada a variacdo méxima da inducdo magnética e o valor eficaz da
densidade de corrente, avaliar a expressao (3.11). Se o valor ndo for proximo de
zero, o numero de espiras ¢ modificado e o procedimento ¢ reiniciado no passo
2. Caso a janela do nucleo ndo consiga conter o nimero de espiras, ¢ escolhido
um nucleo caracterizado com outro produto 4.4, € o procedimento ¢ reiniciado
no passo 2. Se por outro lado, o valor obtido da avaliagdo de (3.11) for proximo
de zero, a iteracao ¢ finalizada.

Tabela 13 — Constantes para calcular na iteragdo do projeto de ICTs modulares.

Expressao: Pardmetros:
a :Z_a a :li {la, I, I.}: dimensodes do
nl L’ n2 L nticleo (ver Figura 3.10).
! 2 ’ 2
— \dy +ayn S =2r An +any + a9, +a,n
(0’25” . anlan2)0'75 \/0,25” -, {ans, a"z.}: coeficientes que
caracterizam a geometria
7= 71'(anl + anz) do transformador.
2(0,257 - ayyay,, )7
0,25
k. = L £ (0’25” : anlan2) Ai,: ondulagdo da corrente
70715 6 ZNﬂomz(AcAn )025 Fondi, 2(1 +a, + anZ) de saida.
ka: constante que insere na
K. = 2m iterag@o o calculo da
¢ (2 Meam arccos(ka ))2 indutancia de dispersao.

K_: razdo entre a area da
0.75 janela e a area ocupada
Z (ACAn ) pelo cobre.
K {Y, Z}: constantes
¢ geométricas associadas ao
volume do ferro e cobre.

Vol, = Y(4.4,\ ", Vol, =

3.4 Conclusoes do capitulo

Neste capitulo foram mostrados quais dos métodos apresentados no Capitulo 1 e
2 foram usados para estimar as caracteristicas necessarias para projetar o ICT
monolitico. Adicionalmente foi mostrado como estimar alguns valores adicionais
também necessarios para o projeto do ICT monolitico (correntes elétricas e fluxos
magnéticos). Por outro lado, foi resumido o inico procedimento encontrado na literatura
para o projeto de ICTs modulares.

Mediante os resultados de simulagdo obtidos com o MEF foi visto que as
simplificagdes feitas para agilizar o calculo das perdas nos condutores ¢ da ondulagdo
maxima da corrente ndo inserem erros grandes na estimagdo desses pardmetros.
Especificamente, foi visto que as perdas associadas as correntes entrelagadas que
circulam nos bragos podem ser desprezadas porque o ICT deve ter um grau de
acoplamento elevado. Por outro lado, foi visto que apesar de ter obtido um erro de
pouco mais de 5% na estimacdo da indutincia equivalente, a ondulagdo da corrente
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estimada com esse valor resultou muito proxima do valor obtido mediante a simulagdo
do circuito.

Foi visto que a aproximacdo usada para estimar o valor maximo da inducao
magnética obtida com uma carga resistiva fornece boas estimativas. Por outro lado, para
cargas nao-lineares as formas de onda dos fluxos podem ser complexas, pelo que
somente foi possivel fazer uma estimativa da ordem do valor maximo da indugdo
magnética no ICT. Desta maneira, considerando que este tipo de carga ¢ importante em
aplicacdes de fontes ininterruptas de energia, ainda € necessario encontrar uma
expressdo que permita estimar com maior precisdo o valor maximo da indugdo no ICT
quando a carga do inversor ¢ ndo-linear. Uma possivel solucdo para isto seria obter a
série de Fourier da forma de onda caracteristica da corrente associada a uma carga nao-
linear, para depois calcular o fluxo somando as componentes; porém, fazendo isto os
resultados obtidos corresponderiam a uma carga especifica, conseqiientemente o
procedimento nao ficaria generalizado. Assim, este estudo sera deixado como proposta
de continuidade deste trabalho.

Com respeito as validagdes mostradas neste capitulo, € importante notar que o
modelo térmico do ICT projetado nao foi validado porque o método usado para estimar
a elevacao de temperatura ja tinha sido validado no capitulo 2 mediante a comparagao
com os resultados obtidos usando uma analise baseada no MEF. Desta maneira, é
assumido que os resultados obtidos da elevacdo de temperatura devem ser
razoavelmente proximos dos valores obtidos mediante a simulacdo direta do modelo.

Dos resultados fornecidos pelo algoritmo de minimizacao foi visto que para
minimizar o peso de ICTs usados neste tipo de aplicacdo, o uso de fios em paralelo
parece ser mais interessante do que o uso de um tnico fio para construir o enrolamento.
Além disso, a orientacdo dos fios parece ndo afetar de maneira importante o peso da
estrutura, contudo, as perdas obtidas por conducdo resultaram menores usando fios
alinhados horizontalmente. Por outro lado, foi visto que usando nucleos feitos com o
material Supermendur ¢ obtido um peso consideravelmente menor do que usando
ferrite. Isto foi atribuido ao fato de que a indug@o de saturacao do ferrite ¢ muito menor
do que a saturagdo do material Supermendur.
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Capitulo 4 Modelagem e controle do inversor entrelacado

Apesar de que o acoplamento magnético entre os bragos do inversor indica que
idealmente as correntes nos bracos sdo distribuidas de maneira equilibrada [13][15], na
pratica esta caracteristica ndo ¢ garantida. Isto acontece pelas dificuldades praticas para
a construcdo do ICT, como o fato da permeabilidade do nucleo ser finita, a possibilidade
de irregularidades na geometria dos nucleos e diferengas entre possiveis entreferros nos
bracos do ICT. Adicionalmente, componentes c.c. podem aparecer nas correntes como
conseqiiéncia de diferencas entre os elementos independentes de cada brago [95]; por
exemplo, diferencas entre os semicondutores, fios e conexdes. Esse ultimo fator
representa um problema importante porque o nucleo do ICT pode saturar, o que
compromete o funcionamento do conversor.

Uma distribui¢do ndo balanceada da corrente entre os bracos do conversor afeta
negativamente o funcionamento do inversor entrelagado (com e sem acoplamento
magnético). Por exemplo, pode levar ao sobre-aquecimento de alguns dos componentes
do inversor, evita que o cancelamento de harmonicos aconteca como desejado, e reduz a
eficiéncia do conversor (gerada pelo excesso de dissipagdo em alguns bragos e a
subutilizacdo de outros) [8]. No caso do inversor entrelacado com acoplamento
magnético, estes problemas sdo reduzidos satisfatoriamente para correntes de freqiiéncia
ndo nula [15], porém, a circulagdo de componentes de corrente continua nos bragos
deste tipo de conversor ndo ¢ afetada pelo acoplamento, o que faz necessario controlar
este inconveniente mediante sinais de comando apropriados.

Além disso, embora o acoplamento dos bragos em conversores entrelacados
tenha atraido o interesse de varios pesquisadores nos ultimos anos [105]-[110], a maior
parte dos estudos realizados estd focada no projeto dos ICTs; sendo que as publicagdes
sobre a parte relativa ao controle sdo escassas [95]. Desta maneira, nesta parte do
trabalho ¢ tratada a parte relativa ao controle do inversor, incluindo a correta
distribuicao das correntes do conversor e a regulacao da tensdo de saida do mesmo. Para
isto, inicialmente é brevemente descrito o funcionamento do inversor e as dificuldades
associadas a sua implementagao; depois € mostrado um modelo que permite analisar o
comportamento dindmico do sistema e também projetar o controlador.

4.1 Defini¢ao do problema de controle

Além de controlar o inversor para obter uma distor¢do harmonica total (THD) na
sua tensdo de saida menor do que 8% (como definido na norma IEC62040-3 para se
considerar que uma forma de onda ¢ senoidal), a corrente que circula nos bragos do
inversor deve ser também controlada devido aos possiveis inconvenientes ja
mencionados. Adicionalmente, para diminuir o risco de queima por sobrecarga no
conversor, a corrente deve ser limitada pelo controlador, pelo que a existéncia de uma
malha de controle da corrente ¢ desejavel.

Por outro lado, o sistema estd sujeito a variagdes grandes dos seus parametros,
pois deve operar com diferentes tipos de carga, sendo as mais comuns: a carga resistiva
para a poténcia nominal, a vazio e a carga nao-linear (retificador ndo-controlado). Por
1sso o controlador precisa garantir estabilidade para varias condi¢gdes de trabalho. Além
disso, como a distor¢do harmonica da tensdo de saida ndo pode ser maior do que 8% em
regime permanente, o controlador deve apresentar uma banda passante grande o
suficiente para compensar as distor¢des que sdo inseridas pela carga ndo-linear. Porém,
a banda passante ¢ limitada devido a baixa freqiiéncia de chaveamento do inversor.
Entdo, os requisitos para o sistema de controle podem ser resumidos como:

88



e As correntes nos bracos devem ser controladas e ¢ desejavel que sua referéncia
seja accessivel para se poder limita-las.

e A parte do controlador que cuida da corrente deve ter uma banda passante
grande o suficiente para controlar componentes com freqiiéncias maiores do que
a fundamental e menores do que a freqiiéncia de chaveamento.

e O sistema em malha fechada deve garantir estabilidade com carga resistiva
maxima e sem carga.

e A banda passante da malha de controle da tensdo na saida deve ser grande o
suficiente para controlar componentes com freqiiéncias maiores do que a
fundamental e menores do que a freqiiéncia de chaveamento.

4.2 Dificuldades praticas no controle do inversor entrelacado

Como ja mencionado, embora o uso de um ICT para acoplar os bragos do
inversor ajude na distribuicdo balanceada da corrente de saida entre os bragos [101]-
[103], a distribuicao equilibrada da corrente entre os bragcos nao ¢ garantida pelas
possiveis diferengas entre as caracteristicas dos bragos (resisténcias parasitas,
indutancias diferentes, instantes de chaveamento nao ideais) [7]. Para lidar com isto, o
sinal modulante de cada braco ndo pode continuar sendo comum para todos eles, pelo
que os N sinais de controle devem ser definidos separadamente para cada um dos
bragos. Porém, esta modificacdo compromete o entrelacamento das correntes porque a
reducdo da ondulagdo das mesmas ¢ obtida usando um sinal modulante comum.
Contudo, dado que as diferencas entre os bragos ndo deveriam ser muito grandes, a
“deformacao” dos sinais PWM ideais ndo deveria ser consideravel, pelo que o efeito do
entrelagamento ndo seria gravemente afetado [8].

Adicionalmente, na implementacao fisica do conversor existem mais dois fatores
a serem considerados:

e A forma de medi¢do das correntes: Quando um sinal triangular ¢ usado como
portadora, € possivel medir o valor da corrente média em cada brago (valor
médio calculado num intervalo de tempo igual ao periodo de chaveamento) sem
a necessidade de um filtro que elimine as componentes de alta freqiiéncia
geradas pelo chaveamento. Isto ¢ feito sincronizando o conversor analdgico
digital do processador digital com a portadora de modo que as medigdes de
corrente sejam feitas nos picos e/ou vales da onda portadora. O inconveniente de
se aplicar esta técnica num conversor entrelacado € que, como as portadoras
estdo defasadas entre si, as amostragens das N correntes ndo serdo feitas no
mesmo instante de tempo. Este inconveniente aparece também na aplicagao dos
sinais de controle, pois eles sdo atualizados nos picos e vales da portadora, fato
que dificulta a modelagem e controle do conversor.

e A forma de atualizagdo dos sinais PWM: Como num processador digital os
sinais de controle ndo sdo gerados instantaneamente no momento em que as
grandezas do sistema sao medidas, existe um atraso entre o instante de
amostragem e o instante em que os sinais de controle sdo realmente aplicados ao
sistema. Esse atraso pode variar dependendo da velocidade do processador e do
numero de operagdes que esteja fazendo; sendo que nem sempre o processador
estara totalmente dedicado ao controle do conversor. Em conseqiliéncia, na
modulacdo PWM num processador digital ndo ¢ recomendavel atualizar o sinal
de controle assim que for calculado porque dependendo do valor gerado pelo
controlador, o sinal realmente aplicado pode ser diferente do sinal que foi
comandado. Assim, geralmente o processador digital ¢ configurado para que os
sinais de controle sejam aplicados um periodo de amostragem apds serem
calculados. Desta maneira, o processador digital tem tempo suficiente para
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calcular o sinal de controle (deve ser garantido que o processador consegue
calcular os sinais de controle durante 1 intervalo de amostragem) e ¢ garantindo
que eles serdo aplicados (com um atraso de um periodo de amostragem).
Adicionalmente, como nos inversores entrelacados os instantes de amostragem
ndo sdo necessariamente 0s mesmos para os N bragos, os sinais PWM nio sdo
atualizados de maneira sincronizada.

Para ilustrar os inconvenientes anteriormente descritos, a Figura 4.1 mostra
como ficaria a seqliéncia de medi¢ao e atualizacdo normalmente usada quando aplicada
num inversor entrelagcado de 4 bracos. Nela, a seta indica o instante em que ¢ amostrada
a corrente de cada brago, aplicado o sinal de controle (calculado no passo anterior) e em
que o calculo do sinal de controle do seguinte passo ¢ iniciado. Enquanto que o
retangulo indica o intervalo de tempo em que o processador calcula o sinal de controle
do seguinte passo. Note-se que no caso de 4 bragos, os instantes de amostragem (e
aplicacdo do sinal de controle) do brago 1 e 3 s3o os mesmos; € 0 mesmo se da entre os
bragos 2 e 4. De fato, isto acontece para conversores entrelagados com um niimero par
de bragos; isto ¢, sempre que N seja par, duplas de bragos vao compartilhar os instantes
de amostragem. No caso de N impar, nenhum dos bracos compartilha os mesmos
instantes de amostragem.

Portadoras |~

D < # <0
A A
N N

Brago 1 e3 1\71 1\71 % /F7'
t
Bra¢02e4Z]_MM>

Tch 2Tch t

1. Amostra a corrente
2. O modulador ¢ atualizado com o sinal de

T controle calculado um periodo de amostragem
antes
3. O célculo do sinal seguinte de controle ¢
iniciado

F1  Calculo do seguinte sinal de controle

Figura 4.1 — Seqiiéncia classica de medi¢ao e calculo no processador digital.

Para lidar com o inconveniente da forma de medicdo, seria possivel filtrar as
correntes e realizar a medi¢ao sincronizada. Porém, como a freqiiéncia de chaveamento
geralmente ¢ relativamente baixa (o que ¢ preferido no conversor de poténcia para
diminuir as perdas por chaveamento), o filtro precisaria ser de uma ordem relativamente
elevada para conseguir atenuar as componentes em torno da freqiiéncia de chaveamento,
consequentemente o atraso inserido pelo filtro dificultaria o projeto do controlador.
Adicionalmente, esta op¢ao ndo resolve o inconveniente de que os N sinais de controle
nao sdo aplicados no mesmo instante de tempo. Assim, como um dos objetivos ¢ avaliar
o uso de ICTs em inversores de tensdo com freqiiéncias de chaveamento relativamente
baixas, e como os sinais de controle somente podem ser atualizados da forma explicada,
a seqiiéncia de medi¢do e atualizacdo usada normalmente deve ser mantida para este
estudo.

4.3 Modelagem

O modelo continuo de um inversor entrelagado de N bragos alimentando uma
carga resistiva, como o mostrado na Figura 4.2 pode ser obtido facilmente mediante a
analise do circuito elétrico. Assim, a representagdo deste circuito na estrutura cldssica
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em espaco de estados para Sistemas Lineares Invariantes no Tempo pode ser escrita
como:

dx

— = Ax+Bu 4.1
" , 4.1)
com:
1
1 %
LR Y - ! !
. \%
A= 1 , B= , X=| |, u= 2 ;
Nx1 01 N Iy :
Ly 1 1 x
.. Ny — - .
Cy T CrReaga ‘ N

onde L e R sdo as matrizes de indutancia e resisténcia do ICT e 0 é a matriz nula.

A T T\
Vi—s

E—

- Ve
h vi—

Iy e :
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Figura 4.2 — Inversor entrelagado acoplado de N bragos.

No caso desta topologia, o modelo da média também pode ser representado pelas
equagoes anteriores, pelo que a representagao discreta do sistema poderia ser obtida
diretamente de (4.1) mediante a aplicagdo das expressdes normalmente usadas para a
discretizagdo via a aproximagdo ZOH (Zero Order Hold) [104]:

T/HS/
sl +1]= eAox[e] + ulk] [e* Bar 4.2)
0

onde T, ¢ o periodo de amostragem e u[k] ¢ escrito fora da integral porque o seu valor
¢ constante durante cada intervalo de amostragem. Porém, como os sinais de
amostragem e atualizacdo dos sinais de controle ndo sdo os mesmos, a expressao
anterior ndo pode ser usada para modelar inversores entrelagados. Assim, as expressoes
para a discretizagdo do sistema precisam ser recalculadas resolvendo a integral sem
considerar o vetor de excitagdo constante no intervalo de amostragem, isto é:

msi

x[k + 1] = eAT”“’x[k]+ J;ATBu(r)dr . (4.3)

0

4.3.1 Discretizagdo do modelo do inversor

Para obter o modelo discreto, ¢ definido como referéncia no tempo o instante em
que a corrente do primeiro braco ¢ medida, o qual coincide com o instante de tempo em
que o sinal de controle do primeiro brago comeca a ser calculado para ser aplicado no
seguinte instante de amostragem. Isto ¢, as N-1 modulantes restantes sdo escritas usando
atrasos com respeito ao instante de tempo em que a medicdo da corrente do primeiro
brago ¢ realizada.

Para exemplificar o procedimento, considere um inversor de 4 bragos com um
periodo de amostragem T, igual a metade do periodo de chaveamento e suponha que o
sistema ndo tem o atraso inserido pelo processador digital. Sob estas condigdes, o
comportamento dos sinais de controle do conversor pode ser representado como mostra
a Figura 4.3, onde somente sdo mostradas as modulantes usadas nos bracos 1 (v,(t)) e 2

91



(va(t)), pois as usadas nos bragos 3 (vs3(t)) e 4 (v4(t)) estdo sincronizadas com v,(t) € v,(t),
respectivamente. Assim, como as modulantes sdo constantes em intervalos de tempo
definidos e conhecidos, estas podem ser representadas pelas seguintes expressoes:

V13() V13(kvat) te[k mst k+1) mbt)
o alt)= {vz A k=1T) ekt (k+12)0) . (4.4)
24 V2,4(kTmst) te [(k + 1/2) mst (k + 1) mvt)

Tendo as modulantes expressadas analiticamente, o céalculo de (4.3) pode ser
feito. Contudo, ¢ conveniente reescrever (4.1) separando o vetor de excitacdo em
vetores de menor dimensdo de modo que cada um deles contenha as modulantes que
tém instantes de atualizacdo sincronizados; por exemplo, no caso de 4 bracos o modelo
continuo ficaria:

dx Vi V2
—=Ax+B B
» X+ ILJJF ZLJ, 4.5)
com:
1
LR -
. 1N><l ?
C_ 1]1XN B Ccharga
B, =[L'(1) L763) B, =[L(2) LGA);

Xz[ll ey Vc]T;

onde, para uma matriz M arbitraria, M(:,p) indica que somente a coluna p da matriz M ¢
usada.

portadoras

modulante brago 1 1 |

mst

N

+

4

Figura 4.3 — Exemplo dos sinais de controle sem considerar o atraso inserido pelo
processador digital (para N=4).

Assim, a discretizacdo do modelo continuo para o inversor de 4 bragos pode ser
obtida mediante a solugao de:

(k+1)TmSI V (k+1) mst v
)= ATl | AT Hd ™ { }d 4.6)
3 V4

k]—;lﬂl kTmsl

Como os sinais {v;, vz, v3, v4} s@o constantes durante alguns intervalos de tempo
dentro do periodo de amostragem, a expressdo anterior pode ser escrita como:

el o[ Wl [ )

onde:
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(k1)

mst

R Py

s,

(k+1/2)T,,
B2d1 — jeA (k+1)Tmslfr)dTB2 .
KTy
(k+1)T
Bap= [y,
(k+1/2)T,,,

Mudando a variavel de integracdo z por v = (k+1) T}, — 7, tem-se:

Tmsl

Bld = J-eAvdel
0

T/HS’ T/HS’ ]-/“SI /2
By, = J-eAvdez = J-eAvdv— J-eAvdv B, .
T, /2 0 0
Tt 12

mst
B2d2 = jeAvdVBz
0

Entdo, se a inversa de A existe, as integrais anteriores podem ser resolvidas
usando a relagao:

T
jeATdT = Afl(eAT —I).
0

Definindo Aqigual a ¢*’ , 0 modelo fica da forma:

xlk +1]= A k] + Bld{vl[kﬂ + BM{ZF; ] iﬂ + BM{VZ[IC]} .

v3k valk

Pode-se ver que a expressdo anterior ainda ndo estd com a forma padrdo da
representacdo em espago de estados. Para resolver isto € necessario definir duas
variaveis auxiliares como:

VZl[k+l]= V2 [k]
vl +1]= v, [k]

Entdo, substituindo no modelo, tem-se:

e +1)= Adx[k]+Bld[:f;ﬂmm[zz Eﬂ ] [k]} |

Va4 [k]

Assim, o modelo do sistema discretizado pode ser escrito como:

x[k +1] x[k]
ael|= "
Vi [k + 1] Var [k]
By, (531) B> (531) B, (3,2) B, (3’2) :l [[]]z]]
+ 0 1 0 0 v2 ]
0 0 0 1 3
V4 [k]

Finalmente, para modelar o atraso inserido pelo processador digital, as 4 tensoes
sao tomadas como estados e 4 novos sinais de controle (v;c, Voc, Vic € V) S@0
definidos; isto é:

v, [k + l] =V,c [k] .

Assim, o modelo que considera o atraso do processador digital fica:
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x|k +1] ] [ x[k] ]
Vo [k + 1] Vo [k]
8 A
vlk+1] = Agea| vi[k] |+ Bacs Vzc[k] > 4.7)
I | I et
2 [k + l] V3 [k] vac

_V4[k+1]_ _V4[k]_

com:
Bld(sl) Byi» (531) Bld(’z) By (3’2)
A |:A0d B(z)dl} 0 1 0 0 . :[ 0 }
o= 0 0 0 T N VO
0 0

Veja que o procedimento de discretizagcdo mostrado, basicamente consiste em
escrever o modelo continuo separando o vetor de excitagdo em vetores menores para
depois realizar a integral de discretizagdo num periodo de amostragem. Entdo, como
para qualquer N os sinais de controle aplicados durante um periodo de amostragem
podem ser escritos em fun¢do do valor atual e anterior dos sinais de controle
(semelhante ao mostrado na expressdo (4.4)), o sistema discretizado vai depender dos
sinais de controle no instante k£ e de alguns sinais de controle no instante £-1. Assim,
para diferentes valores de N (maiores do que 2) sera necessario o uso de mais varidveis
auxiliares para representar esses atrasos como estados (como foi mostrado aqui). Desta
maneira, o procedimento mostrado aqui pode ser usado para diferentes valores de N; a
diferenca estara no numero de estados auxiliares necessarios ¢ no numero de matrizes
que devem ser calculadas (integrais para resolver).

4.3.2 Estimacgao das correntes no instante de referéncia

O modelo anterior descreve a falta de sincronizacao na atualiza¢ao dos sinais de
controle; porém, o fato de que as correntes nao sao amostradas nos mesmos instantes
ndo ¢ representado pelo modelo. Para contornar este inconveniente, o valor das
correntes i[k] e i [k] poderia ser estimado em fun¢do dos valores dos outros estados e
dos valores anteriores de todos os estados do sistema. Porém, aproveitando o atraso do
processador digital, é possivel estimar o valor i,[k] e i,[k] em fun¢do das medi¢des delas
obtidas nos dois instantes de tempo mais proximos do instante de referéncia.

O procedimento para obter as medi¢des ndo sincronizadas das correntes consiste
em estimar o valor da corrente i, (e i,) como a média de duas medigdes desta corrente
(duas para cada corrente), uma feita meio periodo de amostragem antes do instante de
referéncia e a outra feita meio periodo de amostragem depois do mesmo instante; isto €,
as correntes i € iy sdo amostradas da maneira convencional, mas o valor de cada uma no
instante de referéncia ¢ estimado em fun¢do das medi¢des de cada uma feitas
imediatamente antes e depois do instante de referéncia. Desta maneira, meio periodo de
amostragem antes de se atualizar os sinais PWM ¢ possivel estimar os valores destas
correntes. Assim, todas as medi¢des necessarias para calcular o seguinte sinal de
controle estdo disponiveis (meio periodo de amostragem) antes do instante em que os
sinais de controle sdo aplicados.

Veja que o procedimento anterior ¢ unicamente possivel porque na
implementagao digital do controle, apds o instante de referéncia (onde normalmente sao
medidas as grandezas) ¢ necessario aguardar pelo menos meio periodo de chaveamento
(que ¢ igual ao periodo de amostragem usado) para atualizar o sinal de controle. Assim,
depois do instante de referéncia ¢ possivel aguardar meio periodo de amostragem para
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medir as correntes i, € iy, desta maneira podem ser estimados os seus valores meio
periodo de amostragem antes (isto €, no instante de referéncia) para depois calcular os
sinais de controle que serdo aplicados no instante seguinte de referéncia.

O procedimento anterior ¢ ilustrado na Figura 4.4, onde a seqiiéncia de medigao
e atualizag@o dos sinais de controle ¢ mostrada em funcao do tempo. Nela, is.5 € ises S0
os valores estimados das correntes i, € iy nos instantes de referéncia, PWM, 134 sdo os
sinais de controle calculados com a malha de controle € v.;; € um sinal dentro da malha
de controle que pode ser calculado usando somente as medigdes feitas no instante de
referéncia; por exemplo, num controlador multi-malha onde a malha externa controla a
tensdo e a interna controla as correntes, v.,; seria a saida da malha de tensdo.

E importante notar que o calculo da variavel v.,; pode ser iniciado no instante de
referéncia. Desta maneira, a primeira metade do periodo de amostragem ¢ também
aproveitada para realizar o célculo dos sinais de controle do conversor.

Veja que neste caso, os valores estimados das correntes que sdo amostradas em
instantes de tempo diferentes do instante de referéncia sao calculados como a média das
duas medig¢Oes mais proximas. Isto foi feito porque para N=4, ao interpolar a corrente
mediante uma linha reta definida pelas medi¢des mais proximas (uma antes € uma
depois do instante de referéncia), a corrente estimada resulta ser a média das duas
medig¢des. Por outro lado, para diferentes valores de N, se a interpolagdo for feita com
uma reta, o valor da corrente estimada dependera também da fase da portadora (isto €,

de N).

portadoras
t
v, v, v
valores c C c
medidos h ) i Iy i
i3 i4 i} i4 i3
valores Vel Dest Verrt Dest Verl
calculados Lyest Igest
PWM, 554 PWM,, 5,
sinais de
controle
aplicados PWM, 554 PWM, 53,4

l.Zest = i2 (t - Tmst /2) ~ (i2 (t)+ i2 (t - Tmst ))/2
l.4est = i4 (t _Tmst/z) ~ (i4 (t)+ i4 (t - Tmst ))/2
Figura 4.4 — Seqiiéncia de medi¢ao das grandezas e atualizagdo dos sinais de controle
(para N=4).
4.4 Célculo do grau de acoplamento

Uma vez que o inversor entrelacado ¢ um sistema MIMO, e como ¢ esperada
uma interagdo entre os bragcos do conversor como conseqiiéncia do acoplamento
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magnético, ¢ importante avaliar o grau de dependéncia entre cada corrente (circulando
nos bracos) e cada sinal de controle (tensao aplicada por cada inversor de meia ponte).
Isto porque, baseando-se nessa informacao, ¢ possivel determinar se o sistema pode ser
aproximado por vérios sistemas SISO independentes (facilitando o projeto do controle).
Caso nao seja possivel fazer essa aproximagdo pelo alto grau de acoplamento, a
avaliacdo das interagdes entre as correntes de cada brago e os sinais de controle permite
ver qual sinal de controle tem o maior efeito sobre cada corrente.

Desta maneira, para avaliar a interacdo entre as entradas (sinais de controle) e
saidas do sistema (correntes nos bragos para o caso da malha de corrente), usou-se a
matriz de ganho relativo RGA (Relative Gain Array) [94]. Esta ¢ obtida mediante um
procedimento analitico que permite avaliar a dependéncia entre os sinais de entrada e
saida de um sistema usando o modelo do mesmo (pode ser calculada experimentalmente
também). O procedimento para o seu calculo pode ser resumido pelos seguintes passos:

e (alcular a matriz de ganho em regime permanente G que relaciona as saidas do
sistema y com as entradas u mediante a expressao: y=Gu

e Calcular a transposta da inversa de G como: R=(G™)"

e (alcular as posigoes (i,/) da matriz A a partir das posi¢des das matrizes G ¢ R
COMO: A;=g;;'7;j

Calculada a matriz A, os valores das suas posi¢des podem ser interpretados
como o grau de dependéncia de cada saida em relagdo a cada entrada do sistema. Note
que os valores da matriz G dependem da freqiiéncia dos sinais de entrada, pelo que
realmente a matriz A precisa ser calculada varias vezes para se avaliar o acoplamento
para cada freqiiéncia.

Uma vez que as posi¢des da matriz A sdo calculadas para a faixa de freqiiéncias
de interesse (até a freqliéncia de Nyquist, por exemplo), a andlise do grau de
acoplamento ¢ feita usando as posigdes da matriz. Os valores sdo avaliados
considerando que [94]:

e O objetivo ¢ escolher pares entrada-saida de modo que a entrada escolhida para
0 par seja a que tem a relacdo mais forte (entre todas as entradas) com a saida
escolhida. Em um sistema com p entradas e p saidas existem p® pareamentos
possiveis; porém, como cada saida deve ser controlada por uma tUnica entrada,
no final da escolha somente havera p pareamentos.

e (ada possivel pareamento tem associada uma unica posi¢ao da matriz A.

e Maiores valores da posicdo de A associada a um possivel pareamento indicam
uma relagdo forte entre a entrada e saida do mesmo, pelo que este pareamento ¢
preferido. Por outro lado valores pequenos ou negativos indicam uma relagdo
fraca ou contraria, o que indicaria que o pareamento deve ser evitado.

e A soma dos valores de A relacionados a uma unica entrada (e cada uma das
saidas) ¢ igual a 1. Pelo que o pareamento ideal entre uma entrada e uma saida ¢
obtido quando o valor de A associado a esse pareamento ¢ igual a 1 e o resto de
pareamentos que usam a mesma entrada tem valores associados de A iguais a
Zero.

e Grandes valores dos coeficientes de A indicam que a planta estd mal
condicionada e que seu controle ¢ geralmente dificil. Isto ¢, grandes valores dos
coeficientes de A (entre 5 ¢ 10 ou mais) indicam que o controle da planta ¢
dificil porque ¢ muito sensivel a pequenas variagdes nas entradas. Assim, o
desacoplamento ou o uso de técnicas de controle baseadas no inverso do sistema
deveriam ser evitadas.
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Por outro lado, a RGA pode gerar nimeros complexos devido a que ¢ obtida
usando a resposta em freqiiéncia de regime permanente. Nestes casos, ao avaliar os seus
valores pode ser obtida uma conclusdo errada. Por exemplo, calculando o modulo dos
valores da RGA o resultado pode estar proximo de 1, sugerindo um bom pareamento;
porém, a fase do nimero complexo poderia ser 180°, o que levaria a escolher um
pareamento ndo apropriado. Assim, para resolver isto € usado o RGA number [94], o
qual indica mediante um valor o qudo bom ou ruim ¢ um conjunto de pareamentos
dado. Este valor pode ser obtido como a soma dos modulos de todos os coeficientes da
matriz:

A-P;

onde P ¢ uma matriz esparsa que define o conjunto de pareamentos escolhido. Esta ¢
construida fazendo igual a 1 a posicdo que relaciona a entrada e a saida de cada
pareamento. Por exemplo, se um dos pareamentos relaciona a entrada 2 com a saida 3, a
posi¢do (3,2) de P sera igual a 1. Um exemplo comum ¢ quando P corresponde a matriz
identidade; no qual o conjunto de pareamentos consiste em relacionar a n-ésima entrada
com a n-ésima saida.

Desta maneira, 0 RGA number do sistema com o conjunto de pareamentos dado
¢ um unico valor (para cada freqiiéncia), e sua interpretacdo pode ser feita sabendo que
menores valores do RGA number indicam um melhor conjunto de pareamentos. Assim,
o que ¢ feito para escolher um conjunto de pareamentos ¢ comparar diferentes
configura¢des de pareamentos (diferentes matrizes P) para procurar um que gere o
menor RGA number dentro da faixa de freqiiéncias de interesse.

Note-se que aqui foi suposto que o nimero de saidas do sistema ¢ igual ao
numero de entradas, porém a RGA pode ser calculada para sistemas que nao atendem
esta suposicao [94]. Contudo, embora o modelo do inversor tenha N entradas e mais de
N estados, se somente as correntes do sistema sdo consideradas como saidas (por
exemplo, para projetar uma malha de corrente), o nimero de saidas ¢ também N.

4.5 Escolha do controlador

Conhecido o modelo do inversor, os controladores podem ser calculados de
formas diferentes dependendo da estratégia e da topologia de controle usada. Assim, o
primeiro passo seria escolher uma estratégia de controle adequada para o sistema. Para
isto € necessario considerar que:

e O sistema ¢ naturalmente do tipo MIMO (Multiple Input Multiple Output) e ¢
esperado um acoplamento muito forte entre os estados (principalmente entre as
correntes que circulam pelo ICT) como conseqiiéncia do acoplamento
magnético.

e E necessario controlar a tensio de saida e as correntes nos bragos do ICT,
porém, como numa UPS as formas de onda desejadas para as correntes mudam
em funcdo da carga e como esta Ultima ¢ geralmente variavel, ndo ¢ possivel
definir diretamente sinais de referéncia para todos os estados. De fato, o inico
estado que tem uma referéncia conhecida e desejada ¢ a tensdo de saida.

A primeira consideracao indica que o controle do inversor dificilmente sera
eficaz supondo que o modelo pode ser aproximado por varios sistemas SISO (Single
Input Single Output) independentes e em paralelo. Assim, € necessario usar técnicas de
controle multivariavel ou desacoplar os estados do sistema para poder aproximar o
sistema com um conjunto de sistemas SISO.

A segunda consideracdo sugere que as correntes do inversor sejam controladas
em funcdo da tensdo de saida, o que eliminaria o problema da falta de sinais de
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referéncia para os estados do sistema. Assim, a topologia de controle poderia ser do tipo
multi-malha em cascata; isto ¢, uma malha de controle externa regularia a tensdao de
saida e geraria um sinal de referéncia para as correntes que sdo controladas em malhas
internas como mostra a Figura 4.5.

Entdo, dada a andlise anterior, a malha interna que controla as correntes poderia
ser projetada usando uma técnica de controle multivariavel para lidar com o
acoplamento das correntes. Uma vez projetado o controlador das correntes, o problema
seria o projeto de um controlador para um sistema SISO porque a Unica saida que ¢
controlada na malha externa ¢ a tensdo. Outra op¢ao seria desacoplar as correntes para
permitir modelar o inversor como um conjunto de sistemas independentes SISO em
paralelo; com isto, as correntes (ou sua distribui¢do) poderiam ser controladas usando
compensadores projetados mediante as técnicas classicas para sistemas SISO (menos
complexas e geralmente preferidas), e ainda permitindo projetar o compensador da
malha de tensdo da mesma maneira.

Por outro lado, a unica estratégia de controle encontrada na literatura foi
apresentada para choppers em [95], onde a referéncia para as correntes ¢ gerada em
funcdo das N correntes mediante a média das N correntes nos bragos. Com isto, a
distribuicdo balanceada das correntes ¢ obtida usando uma malha de controle em
paralelo, enquanto que a tensdo de saida do conversor ¢ regulada com uma malha em
cascata com o sistema, como mostra a Figura 4.6. Apesar de que esta topologia pareca
interessante pela sua simplicidade, sua aplicacdo em inversores de tensdo poderia nao
ser apropriada. Isto € porque os controladores que regulam a distribuicao da corrente sao
de uma entrada e uma saida (especificamente sdo usados controladores de avango e
atraso), pelo que ¢ desconsiderado o fato de que o sistema ¢ do tipo MIMO. De fato, em

» Vo
Controle da > 1
« Verl | Controle das I>I i
Ve —» tensdo de > 7 Inversor » L
) correntes .
saida . ‘
5 i
A A A A N
Figura 4.5 — Topologia de controle multi-malha em cascata.
» Ve
Controle da | Ve N > i
Vg —>  tensdo de —»@ » Inversor — > 12
saida x e ;
y ~N > N
e Y
— Controlador iy |« S
A
— Controlador i +)¢
A
| Controlador i 1)
Y |
+
1/N

Figura 4.6 — Controle usando a malha de corrente em paralelo proposto em [95].
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[95] esses controladores sdo projetados para ter uma banda passante estreita, o que ¢
razoavel para controlar sinais praticamente constantes como correntes c.c..

Assim, a aplicagdo da técnica de controle apresentada em [95] resulta eficiente
para choppers porque a corrente que precisa ser controlada ¢ em grande parte c.c.;
porém, no caso do inversor de tensdo, o controlador da malha de corrente precisa
atender um espectro de freqiiéncia maior (principalmente pela possibilidade do uso de
cargas nao-lineares). Contudo, a técnica poderia ser usada para controlar inversores de
tensao substituindo os compensadores da malha de corrente por um regulador projetado
mediante técnicas de controle multivariavel, como serd mostrado depois.

4.6 Controle usando técnicas de controle multivariavel

Como j& mencionado, a topologia mostrada na Figura 4.5 permite atender as
necessidades estabelecidas na definicao do problema de controle (se¢ao 4.1). Assim, se
a interagdo entre as correntes nos bragos nao for fraca o suficiente para despreza-la, uma
possibilidade para calcular os controladores nesta topologia ¢ usar uma técnica de
controle multivaridvel para o projeto do controlador da malha de corrente;
posteriormente, o controlador da malha de tensdao pode ser projetado mediante as
técnicas usadas em sistemas SISO.

Desta maneira, para obter o controlador da malha de corrente foram
consideradas algumas técnicas de controle multivaridvel bem conhecidas na literatura.
A primeira que foi considerada foi a estratégia de alocacdo de poélos, isto pelo fato de
que ela permite posicionar as raizes de modo a atender determinados requisitos do
sistema; porém, como ¢ esperado que o sistema apresente algum grau de incerteza como
conseqiiéncia das aproximagdes feitas para obter o modelo do circuito e da natureza
variavel da carga do inversor, optou-se por avaliar estratégias de controle que fornegam
controladores mais robustos.

Assim, inicialmente foi considerada a estratégia LQR [94], que em termos
simples, produz uma matriz de realimenta¢ao de estados que ¢ calculada mediante a
minimiza¢do de uma fun¢do de custo que representa a energia do estado controlado e do
sinal de controle. Esta estratégia produz um controlador robusto, porém ela precisa das
medi¢des dos estados controlados, além disso, a literatura indica que o célculo analitico
da matriz de realimentagao pode ser complexo. Contudo, como na malha de controle do
inversor ¢ esperado ter as medigdes de todas as correntes, € como existem ferramentas
que calculam numericamente a solucdo do problema LQR, as desvantagens desta
estratégia ndo sdo importantes nesta aplicacao.

Outra dificuldade no uso da estratégia LQR ¢ que para se obter a matriz de
realimenta¢do, devem ser definidos coeficientes para ponderar o esfor¢o feito no sinal
de controle e a regulacao do estado controlado. Isto as vezes ¢ feito pelo projetista
baseado na sua experiéncia, ou usando a regra de Bryson; contudo, mediante os dois
métodos geralmente ¢ necessario realizar varias iteracdes onde os coeficientes sao
mudados até obter o resultado desejado.

Caso as medi¢des das correntes ndo estivessem disponiveis, poderia ser usada a
estratégia LQG, a qual também depende de uma matriz de realimentacdo de estados,
mas usa um filtro de Kalman para estimar o valor dos estados em fun¢ao das entradas e
saidas anteriores do sistema. O inconveniente desta estratégia ¢ que, apesar de que a
matriz de realimentacdo e o filtro de Kalman sejam robustos, nao ¢ garantido que o
sistema como um todo também seja robusto.

Outra estratégia considera foi a técnica de projeto H,, a qual tem como objetivo
estabilizar o sistema e minimizar o efeito do pior caso de perturbagdo; isto ¢ feito
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minimizando a norma H,, da fun¢do de transferéncia entre as perturbagdes e as varidveis
controladas. Esta estratégia de controle fornece controladores robustos, mas geralmente
sdo também complexos (os controladores de realimentacdo podem ter estados de
memoria, diferentemente da estratégia LQR).

Por outro lado, como j& mencionado, a topologia de controle proposta em [95]
para conversores c.c.-c.c. pode ser modificada para sua aplicagdo em inversores de
tensdo. Isto poderia ser feito substituindo os compensadores da malha de corrente por
um regulador projetado mediante técnicas de controle multivaridvel. Desta maneira a
banda passante desta malha poderia ser aumentada, o que melhoraria o comportamento
do inversor. Por exemplo, poderia ser usado um controlador calculado pelo método
LQR como mostra a Figura 4.7. Nesta estrutura foram inseridas ao sistema as integrais
dos erros para diminuir o erro em regime permanente.

Outras técnicas de controle multivaridvel poderiam ser usadas para o controle do
inversor. Por exemplo, em [100] é apresentado um procedimento para o projeto dos
controladores de um sistema MIMO baseado na técnica model-matching, onde no lugar
de se usar o modelo real do sistema para calcular os controladores, sdo usadas
aproximagdes dele para obter controladores de ordem menos elevada. Uma outra
possibilidade interessante ¢ a desenvolvida em [98][99], onde ¢ mostrado um
procedimento para a modelagem e projeto dos controladores de um sistema ndo
sincronizado (em que os instantes de medicao e os de atualizagdo dos sinais de controle
ndo estdo sincronizados), pelo que sua aplicagdo no controle do inversor entrelagcado
seria ideal. Além disso, a demonstracdo em [98][99] esta baseada na deducgdo dos
controladores LQR, pelo que é esperado um controlador robusto. Contudo, as técnicas
mostradas em [98]-[100] sdo matematicamente mais complexas do que as outras
mencionadas neste capitulo, fazendo delas neste aspecto, escolhas menos interessantes.
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Figura 4.7 — Modifica¢ao da topologia de controle proposta em [95].

4.7 Me¢étodo de desacoplamento em espago de estados

Apesar de que € possivel projetar o controle do inversor mediante técnicas de
controle multivaridvel, o projeto dos controladores usando essas técnicas de controle ¢
geralmente mais dificil [94]. E por isto que normalmente ¢ preferido o uso das técnicas
de controle disponiveis para os sistemas SISO. Porém, a sua aplicagdo esta
condicionada ao grau de acoplamento entre os estados do sistema; sendo que se o
acoplamento for baixo, o sistema MIMO pode ser aproximado por varios sistemas
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SISO. Caso contrario o sistema precisa ser desacoplado para permitir o uso destas
técnicas.

Para algumas topologias de ICTs (configuragdes monoliticas e a conexao
Combinatorial Cascade) ¢ possivel reduzir ou até eliminar o acoplamento entre os
estados do sistema devido a simetria das matrizes de indutancia e resisténcia. Isto ¢ feito
redefinindo os estados do sistema de modo que a matriz de transferéncia fique diagonal.

A idéia usada para o desacoplamento dos estados em inversores com
acoplamento magnético foi inicialmente proposta em [96] para um inversor trifasico
com trés bragos em paralelo; porém, o desenvolvimento foi feito para um tipo de
modulagdo diferente (Space Vectors e abordagem geométrica) com sinais de controle
distintos, pelo que o procedimento ndo podia ser usado diretamente no inversor
entrelacado com modulagdo PWM. Assim, o procedimento proposto em [96] para o
desacoplamento ¢ aqui generalizado e completado para permitir seu uso nos inversores
monofasicos entrelacados acoplados que usam uma modulacio PWM.

Para entender o procedimento usado para o desacoplamento, considere o modelo
continuo do inversor entrelacado de N bracos mostrado em (4.1), o qual pode ser escrito
de forma mais conveniente como:

ﬂ . kit 1
dt l.l 1% .
Ll : [+R] : [=| 7 |-|: Ve s
div || S
N X
dt VN e (4-8)
d i |
vV .
Cr=c=[t - 1)l i1~ v
/ dt N . Rcarga ¢
IN

onde ¢ possivel eliminar a dependéncia que as equagdes diferenciais das correntes tém
em relagdo a tensdo do capacitor modificando os sinais de controle como:

41 Via 1
V2 V2a . .
=G +1: Ve s
1
_VN VNa Nxl

de forma que o conjunto de equacgdes diferenciais das correntes fica:

ﬂ . Va
dt g

L ¢ oleR = (4.9)
dt N VNa

Para continuar com a diagonalizagdo do sistema de equagdes ¢ necessario levar
em consideracdo que as matrizes L. e R sdo sempre simétricas; por exemplo, para um
ICT com 5 enrolamentos as matrizes podem apresentar formas como:

a b b b b a d h k m
b a b b b d b e i |
b b ab bl,|h e ¢ f j (4.10)
b b b ad k i f b g
b b b b a m | j g a

Supondo que as matrizes do ICT tém formas do primeiro tipo mostrado em
(4.10), a expressao (4.9) pode ser escrita como:
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ll [2 [2 . Hor o o n
.. ﬁ Via
h a2 Ul
. . . V2a
: o+ =| “
diy . .. . :
lz _— : . NIy
dt VNa
Ly -« - L By oA

Subtraindo a segunda linha da primeira e simplificando a expressdo, tem-se:

di di , .
(11—12)72+(12—11)ﬁ+(ﬁ—V2)11+(72—V1)12 =Vig ~ V2

di di . .
(11—12)%—(—;‘2 +ll)ﬁ+(ﬁ—rz)ﬁ—(—rz +11)y = Vi, —Vag
(-1 i_ﬁj'i'(rl_’?)(il_lé):vla_VZa

d ..
(h-1) 22 +-nay =vig-via ey =i—i

Assim, realizando o mesmo procedimento entre as linhas 2 e 3, 3 e 4 e assim por
diante, obtém-se o sistema de equacgoes:

d ..
o —12)—22 +(=mey =vig=vae:  @n =i iy

d ..
o —12)—23 +(—m)ers =vag —via:  ex3 =iy —is;

deNle . .
(-1) i (i—r)en-iv =VN-1a—VNes  enoin =iy-1—iys

Vé-se que sdo obtidas N-1 equagdes, pelo que falta uma equacdo para obter o
mesmo numero de estados que o sistema de equagdes original mostrado em (4.9). A
ultima equacdo para o novo sistema poderia ser obtida subtraindo a linha 1 da linha N;
porém, resulta mais conveniente definir o estado faltante (ltima equagdao do sistema)

como a corrente total do conversor; procedimento que ¢ feito somando todas as linhas
do sistema mostrado em (4.9), isto é:

0 +(N—1)lz)%+(ll +(N—1)12)%+---+(11 (V1))
(i + (N =D iy + (a + (N =D i 4+ Gy + (N =D iy = D Vg

(RIUES) S AR YA

n=1

n=1

di L & R
e (1) (D = S 1= 2
n=1 n=1

Assim, o sistema de equacdes mostrado em (4.9) pode ser reescrito em fungao de
outras incognitas da seguinte maneira:

Via
T
di, de de den_ ) vy
M,| =t ZH2 23 ... NN | MLl e en o evin P =M a | .
1[dt 0 o & ol en e NN ] 3| (4.11)
VNa

onde as matrizes M; e M, sdo diagonais, enquanto que M3 ndo, porém, esta ¢ uma
matriz esparsa. Elas sdo construidas como:

M, =diag{(h+(N D)l =)l =6 ). = b)),
M, =diag{(n + (N =1)).(i = )1 =2 (=7 )}
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Se no procedimento anterior tivesse sido usada uma matriz com uma forma
similar a mostrada para a segunda matriz de (4.10), a diagonalizagdo nao teria sido tao
satisfatoria quanto a mostrada. Porém, considerando a forma da matriz de indutancia de
um ICT, uma diagonalizagdo razoavel pode ser obtida. Para ver isto, considere um
inversor de 5 bracos cuja matriz de indutancia tem a estrutura da segunda matriz
mostrada em (4.10); adicionalmente, para evitar um desenvolvimento denso, suponha
que a matriz de resisténcia é desprezivel, assim, o sistema em (4.9) ficaria:

a d h k m|difdt Vig
d b e i [I|dipfdt| |vy
hoe o f | difd|=|v, (4.12)
koiof b og|digfdt| v,
m | j g aldis/dt| |vs,

Adicionalmente, considere as seguintes caracteristicas esperadas de um ICT:

Como a soma de uma linha (ou coluna) da matriz de indutancia (ou resisténcia) ¢
sempre maior do que zero, € como as posi¢oes na diagonal principal sdo sempre
positivas enquanto que fora dela sdo sempre negativas; ¢ esperado que os
valores numéricos na diagonal principal da matriz de indutancia (ou resisténcia)
sejam sempre maiores do que os valores fora da diagonal.

Como as posigoes fora da diagonal principal representam a indutancia (ou
resisténcia) mutua, e como o acoplamento entre dois enrolamentos ¢ mais forte
quando estdo mais proximos, ¢ esperado que os maiores valores de indutancia
(ou resisténcia) mutua estejam nas diagonais mais proximas da diagonal
principal.

Como ¢ esperado que o ICT tenha uma geometria simétrica, € como ¢ suposto
que este € construido com um material de alta permeabilidade; é esperado que os
valores na diagonal principal da matriz de indutancia (que representam a auto-
inducdo) tenham valores proximos entre si (ou pelo menos da mesma ordem).
De maneira similar, os valores que estdo fora da diagonal da matriz deveriam ser
proximos entre si devido a proximidade fisica entre os enrolamentos e a alta
permeabilidade do nucleo.

Tendo definido as condigdes esperadas do ICT, o procedimento ¢ exemplificado

para este caso especial de forma resumida. Assim, subtraindo a segunda linha da
primeira do sistema mostrado em (4.12), obtém-se a equacao diferencial:

P A L P L W ) L7 S Ay - S

dt

dt

dt dt

dt

Como a = b, a expressao pode ser escrita como:

diy di di Al di
(0= G - ) s () < v

Além disso, como as posicdes fora da diagonal principal da matriz sempre sdo

negativas, a expressdo anterior pode ser escrita como:

dt
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Entdo, como {4, e, k, i, m, [} sdo menores do que a ¢ d, a diferenga entre pares
do conjunto {4, e, k, i, m, [} deve ser sempre visivelmente menor do que o fator a+|d|,
pelo que a expressdo anterior poderia ser aproximada por:

diy di
(a _d{_l__zj RVlg = V24 -

dt dt

Desta maneira, usando as mesmas suposi¢cdes € o mesmo procedimento, as
equacdes restantes do sistema podem ser calculadas obtendo resultados com a mesma
forma. De fato, se a matriz de resisténcia nao for desprezada o procedimento seria o
mesmo, ¢ o resultado continuaria sendo a diagonalizacdo das matrizes M; e M.

Apesar de que as matrizes M; e M, ficaram diagonais com o procedimento
anterior, o sistema de equagdes resultante também inclui a matriz M; que nao ¢
diagonal; pelo que o sistema resultante ainda ndo pode ser considerado como
desacoplado. Contudo, a solucdo deste inconveniente ¢ ainda mais simples do que o
procedimento anterior. Para ver isto, define-se um novo conjunto de sinais de controle
vy com N elementos (para poder relacionar cada um dos estados do novo sistema a um
sinal de controle diferente) e que estd relacionado com os sinais de controle do sistema
mostrado em (4.9) mediante uma matriz quadrada obtida da seguinte maneira:

[Vla Vog VNa]T:M4[V1b Vop "t VNb]T-

Assim, substituindo em (4.11), tem-se:

di, [ dt i
V)
d@lz/d[ 5) 1b
M. 4 _ V2b
|| dex/dt |+My| ey |=M;My|
VNb

dey_yy/dt eN-IN

Entdo, como ¢ esperado que a matriz que acompanha os sinais de controle seja
também diagonal, o produto entre matrizes M3 e My pode ser definido igual a matriz
identidade, pelo que os coeficientes da matriz My seriam calculados como:

M, =M}, (4.13)

Isto € possivel porque a matriz M3 (construida da maneira mostrada) sempre tem
inversa. Vé-se que os valores da matriz M3 sdo sempre zero ou um, e que ela depende
unicamente do nimero de bragos do inversor, de forma que o uso da inversa da matriz
para o desacoplamento ndo insere possiveis problemas associados a variagdes nos
parametros dos elementos ou mudangas na carga do inversor.

Assim, para completar o modelo somente faltaria escrever a equagdo diferencial
do capacitor em fun¢ao das novas incdgnitas, o qual ¢ feito como:

dv g 1 N 1
f dC = [1 1:|1><N Ve = zln - Ve
t . R carga n=1 R carga
IN
dv, . 1 y
f dt t R c

carga

Entdo, o sistema completo fica da forma:
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_ i _
dt I
%
M deyy M e _M.M ib C dv, . 1
1 dt +M, : =gV o ) f =1l - Ve (414)

den_in EN-IN
dt

Pode-se ver que as N primeiras equagdes sao independentes entre si € que a
tensdo no capacitor estd acoplada unicamente com a corrente total (primeiro estado).
Assim, cada um dos erros na distribuicdo das correntes nos bragos (estados 2 até N)
pode ser controlado independentemente usando cada um dos sinais de controle
correspondentes (v, até vyp). Enquanto que a corrente total e a tensdo no capacitor
podem ser controlados usando o sinal de controle v;;. Por exemplo, usando uma
topologia de controle multi-malha em cascata, a corrente poderia ser controlada na
malha interna e a tensdo na malha externa. Outra possibilidade seria controlar
diretamente a tensdo do capacitor sem usar uma malha de corrente, o que ¢ vidvel
porque a tensdo no capacitor esta acoplada unicamente com a corrente total.

Apesar de que € possivel obter um desacoplamento dos estados que teoricamente
permite simplificar o projeto dos controladores do inversor, ¢ necessario considerar que
a deducao foi feita para o modelo continuo, de forma que para se obter o efeito esperado
¢ necessario aplicar os sinais de controle no mesmo instante de tempo; condi¢do que ndo
¢ atendida devido ao defasamento das portadoras. Contudo, apesar de que os sinais nao
sdo aplicados exatamente no mesmo instante de tempo, o intervalo de aplicagao destes
sinais coincide durante parte do periodo de amostragem. Além disso, uma vez que a
dindmica dos elementos passivos do inversor ¢ muito mais lenta do que o periodo de
amostragem, espera-se que o desacoplamento facilite em alguma medida o projeto dos
compensadores no tempo discreto. Por esta razdo, em cada projeto ¢ necessario verificar
mediante a andlise da RGA, ou mesmo mediante simula¢do, se o desacoplamento
proposto permite representar o inversor como um conjunto de sistemas SISO.

4.8 Controle repetitivo

No projeto de inversores de tensdo ¢ normalmente utilizada a realimentagdo com
controladores instantaneos para garantir uma tensao de saida de alta qualidade e rapida
dindmica. Porém, na maioria dos casos os controladores instantdneos ndo conseguem
rejeitar as perturbacdes geradas com o uso de cargas ndo-lineares [138], pelo que as
vezes os inversores com controladores instantaneos ndo atendem as normas vigentes
respeito ao maximo THD admissivel para estes equipamentos. Contudo, existem outras
técnicas de baixo custo e complexidade que permitem diminuir a distor¢do harmonica
da tensdo de saida atendendo os limites estabelecidos. Entre estas técnicas estd o
controle repetitivo, o qual ¢ um tipo de controle amplamente utilizado para a rejeicao de
perturbagdes periddicas em inversores [139].

O controle repetitivo pode ser entendido como um controle de tipo integral cujo
periodo de integragdo a ¢ o periodo do sinal fundamental de referéncia [140], isto €, as
integrais deste controlador sdo atualizadas uma vez cada ciclo repetitivo [141]. O valor
de a ¢ calculado como a razdo entre o periodo da onda fundamental e o periodo de
amostragem do sistema digital:

Tjhndamental
a = e——

amostragem

Dentre os varios tipos de controle repetitivo, os baseados no principio do modelo
interno sdo amplamente utilizados [138]. Entre eles, o controle repetitivo que modifica o
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modelo interno original mostrado em (4.15) [140] com um filtro Q(z) como mostrado
em (4.16). Este tipo de controdor repetitivo ¢ muito utilizado em aplicagdes de
inversores por ser do tipo plug-in; isto €, ele pode ser inserido no sistema de controle do
inversor (feito com um controlador instantaneo convencional) ja projetado sem a
necessidade de modificar nem o controle nem o inversor [138].

A arquitetura deste tipo de controlador é mostrada na Figura 4.8, onde z™*
representa o atraso dos a passos que formam um periodo completo do sinal
fundamental, Q(z) ¢ o filtro inserido no modelo interno para garantir a estabilidade do
sistema, C(z) € outro filtro para acomodar o ganho e fase do sinal integrado de modo
que a acdo integral seja aplicada apropriadamente [142]; G(z) representa a fungdo de
transferéncia do inversor com o controlador instantdneo em malha fechada, p modela as
perturbagdes do sistema, v. € Vs s30 0s sinais de saida da planta e de referéncia,
respectivamente.

Modelo interno: — , (4.15)

1-z~

1 .
1- Q(Z)Z -’

Segundo o principio do modelo interno, se a transformada Z do sinal de
referéncia estiver incluida na malha entre a entrada da referéncia e a saida da planta, a
saida do sistema em regime permanente acompanhara o sinal de referéncia sem erros
[138]. Assim, inserindo na malha de controle a fungdo de transferéncia (4.15), a saida
do sistema idealmente acompanharia a referéncia. Porém, na pratica ¢ inserido o filtro
0O(z) para evitar que o sistema fique instavel, pois as raizes caracteristicas do modelo
interno estdo todas sobre o circulo unitario (limite da estabilidade) [141]. Em
conseqiiéncia, ao inserir o filtro O(z), o modelo interno ndo ¢ mais um integrador puro,
0 que aumenta a margem de estabilidade, porém, a possibilidade de atingir o erro nulo
em regime permanente ¢ perdida [140].

Modelo interno modificado: (4.16)

Estabilidade

A estabilidade do sistema com o controle repetitivo pode ser avaliada mediante o
sinal de erro entre a referéncia e a tensdo de saida. Isto é, se o erro em estado
estaciondrio for limitado, o sistema sera estavel. Do diagrama de blocos da Figura 4.8

pode ser escrita uma relagdo entre o erro e os sinais de referéncia e perturbacdo como
[140]:

elz)= (l—G(z))(z” _Q(Z)) v Az)+ Q(z)—z” z
=0k ctee) ™ T ok -crem)

Com o teorema de ganhos pequenos [143] ¢ possivel mostrar que a condigao
suficiente de estabilidade esta dada por:

4.17)

Viyef

z? > C(2) G(2) Ve

Q(2)

Figura 4.8 — Arquitetura do controlador repetitivo com filtro O(z).
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(4.18)
H(z) = Q(z)— C(Z)G(Z) .

Assim, para freqiiéncias menores do que a freqiiéncia de Nyquist, H(z) ndo pode
ter um ganho maior do que um. Isto ¢ valido enquanto G(z) tenha uma dindmica bem
mais rapida do que um periodo do sinal de referéncia [138]; isto €, o controlador
instantaneo deve ter um tempo de resposta menor do que um periodo do sinal de
referéncia.

Taxa de convergéncia

A taxa de convergéncia do sistema com o controlador repetitivo pode ser obtida
considerando que o filtro Q(z) € igual a um em todo o espectro de freqiiéncias analisado
(até a freqiiéncia de Nyquist) [140], isto €, o0 modelo interno original (4.15).

Supondo que os sinais de perturbagdo e referéncia sdo repetitivos com periodo a,
isto é:
VCre_/' (Z) = ZavCre_/' (Z)
plz)=2"plz)

o qual ¢ o esperado de um sistema com perturbacdes periddicas idénticas e referéncia
senoidal, de (4.17) tem-se:

o) LGN ), ) QL)

z% — H(z) z% —H(z)
() ~ el ()= (1= G Wvcry (* ~Very 22+ (o)) P2 ).
Substituindo (4.19) na expressao anterior, tem-se:
elz) —e(2)H (2)= (1= G(2)M1 - Oz) ey (2)2 +(0(2) - 1))
Simplificando:
elz)z” ~ (o) (2) = (1= QN1 - G Weres () — pl2)e° .

Entdo, como Q(z) foi suposto igual a um, tem-se:

e(z)z* = e(2)H(2). (4.20)

: (4.19)

Assim, pode-se afirmar de (4.20) que entre um periodo da fundamental e o
seguinte, o erro diminui num fator de |[H(z)| [140]. Além disso, este resultado também
mostra que a magnitude de H(z) deve ser menor do que um para que o erro seja limitado
e diminua com cada periodo, desta maneira é garantido que o sistema ¢ estavel.

Erro em regime permanente

O erro em regime permanente pode ser analisado substituindo z=¢*™™' em
(4.17) e avaliando somente nas freqiiéncias multiplas da freqliéncia fundamental. Isto
porque a resposta em regime permanente somente esta formada por componentes nessas
freqliéncias [138]. Desta maneira a magnitude do erro em regime permanente ¢
calculada como:
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Avaliando a expressdo anterior em =k (=0, £1, £2, £3,...), pode-se
a

mst

analisar a resposta nas freqliéncias multiplas da fundamental como:

1-G ot 1-0 ot
-Glz=e ¢ —Qlz=e ¢
Pk Pk
elz=e = I Verr| Z=€ +
j—k
1—H[z=e a J
0 ik |
z=e % |-
e
p

z=e¢ ¢

Simplificando a notagdo, tem-se:

=} =} ik ik et
dz=e ¢ |=|M|lz=e ¢ Jle,|z=e ¢ |+ M|z=e ¢ |pjz=e ¢ |,

onde:

J
z=e ¢4

1-0 o
ik
M| z=e ¢ =

Pk
1-H|z=¢ ¢

ik ik ik
elz=€ ¢ |=|1-Glz=e @ |pgylz=e ¢ |.

Vé-se que o erro e,.(z) gerado pela diferenga entre a referéncia e a saida e o erro
inserido pela perturbagdo p(z) estdo atenuados por M(z). Assim, a magnitude de M(z)
indica a capacidade de rejeicdo a distirbios periddicos que o controlador repetitivo
insere no sistema [138].

Projeto

Segundo [138] ndo existe na literatura um procedimento sistematizado para o
projeto dos controladores repetitivos, assim, ele propde utilizar uma funcao de
desempenho para comparar varias combinagdes de filtros Q(z) e C(z) considerando
parametros como convergéncia e atenuagdo; contudo, nao deixa de ser um procedimento
de tentativa e erro. Por outro lado, em [140] é proposto um procedimento para o projeto
de inversores com controle repetitivo, o qual define o filtro C(z) em funcado da resposta
em freqiiéncia do inversor em malha aberta, porém, a escolha do filtro O(z) é também
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feita testando varios filtros. Apesar de que ndo foi encontrado um procedimento
sistematizado para o projeto de controladores repetitivos, existem algumas condigdes e
sugestdes que limitam as possibilidades para os filtros O(z) e C(z).

O filtro O(z) normalmente ¢ escolhido como uma constante proxima de 1 nao
maior do que a unidade ou como um filtro passa-baixas de ganho plano e deslocamento
nulo cuja banda passante contenha as freqiiéncias de interesse para o projeto. Um
exemplo deste tipo de filtro amplamente utilizado ¢ o filtro da media moével sem
deslocamento de fase:

0(z)=025z""+0,5+025z.

O objetivo do filtro QO(z) ¢ limitar a acdo integral do modelo interno para
aumentar a estabilidade do sistema. Assim, escolher Q(z) igual a uma constante menor
do que 1 atenuard a taxa de integracdo dos erros em todas as freqiiéncias, com o qual o
erro atingido nunca sera zero [140]. No caso Q(z) for um filtro passa-baixas, somente a
rejeicdo de perturbagdes de freqiiéncias altas sera prejudicada, fazendo da escolha deste
tipo de filtros uma alternativa mais interessante. No entanto, o projeto de Q(z) ¢
normalmente mais complexo utilizando filtros passa-baixas.

A escolha do filtro C(z) esta condicionada pela resposta obtida do produto dele
com G(z), assim, C(z)G(z) idealmente deve ter um ganho unitdrio e deslocamento de
fase nulo para qualquer freqiiéncia. Por isso, a escolha ideal seria o inverso do modelo
da planta, porém, como a carga do inversor ¢ varidvel e como nem sempre o modelo
representa fielmente a planta, ndo ¢ recomendével usar esta alternativa. Assim, o filtro
C(z) é normalmente escolhido com a seguinte forma:

C(z)z szCd (z),

onde K ¢ uma constante real, z% ¢ um atraso inserido para corrigir a fase do filtro e Cy(z)
¢ um filtro digital que pode ser FIR ou IIR.

As propostas para a escolha de C(z) encontradas na literatura concordam em
escolher primeiro o filtro Cy(z), para depois ajustar o atraso z¢ até obter o menor
deslocamento de fase possivel no produto ZdCd(Z)G(Z). O ultimo passo ¢ ajustar o valor
de K para garantir a estabilidade do sistema mediante a avaliagdo de (4.18). Para
maiores valores de K, maior serd a velocidade de resposta € menor o erro em regime
permanente, mas a estabilidade diminuird com maiores valores de K [140].

O filtro C4(z) pode ser escolhido igual a 1, facilitando o projeto do controlador e
a implementagdo dele num processador, porém, em [140] é proposta a utilizagdo de
filtros Notch com deslocamento de fase nulo (ndo causais) para atenuar os picos gerados
pela ressonancia do filtro LC do inversor. Assim, o filtro Notch ¢ sintonizado para que a
banda rejeitada coincida com a freqiiéncia de ressonancia do filtro LC; adicionalmente,
ele ¢ complementado com um filtro passa-baixas para atenuar também as freqiiéncias
altas. Desta maneira, ¢ possivel eliminar a instabilidade que pode estar associada aos
altos ganhos em torno da freqiiéncia de ressonancia e atenuar as altas freqiiéncias. O
filtro Notch é obtido de um filtro de média movel com deslocamento de fase nulo, este
tipo de filtro pode ser escrito de forma geral como:

m . m .
Zaiz’ +Zaiz_’
F(Z): i=0 - i=1
ZZ a; +a,
i=1

onde o; s3o os coeficientes do filtro, os quais podem ser escolhidos arbitrariamente.
Veja-se que se os coeficientes sdo reais, este filtro terd sempre um deslocamento de fase

m=123,.., (4.21)
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nulo porque niio tem parte imaginaria, para mostrar isto é substituido z=¢/“""™" em (4.21)
obtendo:

m
Wl i T i
Zaie]W mstl +Zaie Jw m.\tl_;’_ao
i=1

F(Z = e/"Tns ): i=l — m=123.. we [0,7r] ,
22 o; +a,
i-1

m
JwT, i —jwT, i
a; (e mt+ e "+ ay

F(Z = e/ )= i=l - m=123,.. we [0,7!] ,
22 a; +ag
i=1

msti)+a0

m
22 o; +o,
i=1

Pode-se ver de (4.22) que o filtro ndo tem deslocamento de fase por ser real, e
que sua magnitude estd determinada pela somatdria de fungdes cosseno.

Zi a; cos(wT
i=1

F(z = /" ): ;m=123,.. welox]. (4.22)

Uma maneira de obter o filtro Notch ¢é escolher o, igual a dois, a,, igual a um e
os outros coeficientes iguais a zero. Assim, sdo gerados filtros com distintas bandas
rejeitadas dependendo do valor de m escolhido. Por exemplo, o ganho em funcdo da
freqiiéncia obtido escolhendo os coeficientes da maneira explicada ¢ mostrado em
(4.23) e a Figura 4.9 mostra exemplos de respostas deste tipo de filtros obtidas no
pacote de programas MatLab.

ol 1
F(z =/ @m ): —(1+cos(@T,,m) ;m=123,... wec|0x] (4.23)
7 X
m=;
0
_m B

=) ] g 100}
B B B :
2 2 2 19
5 5 B0l
= = £ -0
2al )

=500

1
o o =R
[t} [t} Ui} N
= k=1 k=1 :
I I I
g g i :

= = = D
o o o :

R I -] T ) R I
n® 1’ 10’ 10® 10 10° '
Frequency (radfsec) Frequency radisec) Frequency (radfsec)

Figura 4.9 — Exemplos de filtros Notch sem descolamento de fase.

Problemas associados ao uso do controlador repetitivo

Apesar de que o controle repetitivo apresenta vantagens como redugdo da THD a
um baixo custo e complexidade e a possibilidade de usa-lo sem modificar o projeto do
controlador, ele apresenta alguns problemas.
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Em inversores de tensdo, nem sempre os sinais de controle sdo simétricos em
torno do zero, pois existem condi¢des aleatérias inevitaveis [140] que podem levar a
gerar niveis c.c. na saida dos inversores. Com isto, e pelo fato que o controle repetitivo
tem um comportamento integral, pode-se apresentar um efeito de windup [141], o qual
pode levar a saturacdo a acdo de controle; conseqiientemente, o controlador nao
funcionara mais de forma linear, como ¢ esperado ao projetar o sistema.

Na literatura existem solugdes para lidar com o problema anterior. Por exemplo,
a inser¢ao de controladores adicionais para evitar o windup [141] ou compensar o nivel
c.c. mediante realimentacdo [140]. No caso dos inversores de meia ponte, a componente
c.c. ndo ¢ gerada [140], pelo que o sistema nao se vera afeitado neste sentido. Porém, a
assimetria dos sinais de controle ainda pode gerar uma distribuicdo desigual entre os
capacitores do barramento c.c. que alimenta o inversor.

Outro problema que pode acontecer com os controladores repetitivos ¢ a
resposta gerada devido a uma mundaca brusca de carga; por exemplo, quando o inversor
estd alimentando uma carga ndo-linear e repentinamente a carga ¢ trocada por uma
linear. Nesse instante a dindmica do inversor sera afetada porque o controle repetitivo
vai comecar corrigir s6 depois de um ciclo da fundamental. Além disso, o sinal de
referencia guardado na memoria do controle repetitivo tentard compensar uma carga
ndo-linear, quando a mesma nao ¢ mais desse tipo; em conseqiiéncia a tensdo de saida
apresentara grandes deformagoes.

A solu¢do ao problema anterior ¢ proposta em [144], a idéia ¢ reiniciar o
controle quando for detectado que a carga foi trocada. Assim, quando a carga for
trocada o controle repetitivo parard de funcionar e sua memoria serd esvaziada. Em
conseqiiéncia o controle repetitivo aprenderd a nova referéncia necessaria para garantir
uma saida de boa qualidade. O método ¢ aprimorado em [144], onde é proposto
preencher o buffer do controle repetitivo com valores iniciais que permitam aumentar a
velocidade de convergéncia do controle.

Para a deteccdo de mudanga de carga, em [144] ¢ proposto um algoritmo
baseado nas variacOes entre os ciclos consecutivos. Isto é feito utilizando outro buffer
para armazenar os erros obtidos no ciclo anterior; com ele, compara-se o erro
instantaneo com o erro obtido a amostras antes. Assim, quando o erro aumenta muito (a
tolerancia do erro ¢ configurdvel) do ciclo anterior ao atual, o controle deve ser
reiniciado, se ndo, o reset nao € ativado.

4.9 Conclusdes do capitulo

Apesar de que uma distribuicdo nao balanceada da corrente entre os bragos
possa gerar problemas no correto funcionamento do inversor entrelagado com
acoplamento entre os bragos, existe uma escassez de informacao a respeito do controle
das correntes. De fato, na literatura somente foram encontradas duas fontes onde
explicitamente ¢ abordado o problema do controle da distribuicdo das correntes em
inversores acoplados com entrelagamento. Contudo, uma delas ¢ somente aplicavel a
conversores c.c.-c.c. [95]. A outra fonte [97], apesar de afirmar que a técnica proposta ¢
aplicavel em inversores entrelagados com acoplamento magnético, ndo considera o
acoplamento dos estados nem o fato de que os sinais de controle sdo atualizados de
forma assincrona. De fato, o artigo propde um controle baseado na técnica dead-beat e o
aplica num inversor sem acoplamento para validar o procedimento, pelo que a
aplicabilidade real desse método em conversores com acoplamento magnético ndo ¢
validada. Desta maneira, técnicas de controle para a correta distribuicao das correntes
nos bragos do inversor ¢ um tema que precisa ser estudado mais ativamente. Assim,
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neste aspecto, este capitulo pode ser considerado como uma contribui¢do inicial ao
desenvolvimento deste tema.

Algumas opgdes para o controle do inversor foram mostradas, sendo que a
diferenca entre elas esta no projeto da malha de corrente. Isto ¢ devido ao fato de que o
controlador da malha de tensdo poder ser projetado usando técnicas de controle para
sistemas SISO. Especificamente, o controlador desta malha pode ser feito usando um
compensador para controlar as variagdes rapidas da tensdo de saida e um controlador
repetitivo para reduzir a THD da tensao de saida (principalmente quando a carga ¢ nao-
linear) [8][139]-[142].

Entre as opgdes para o controle da corrente foram mencionadas algumas
estratégias baseadas em técnicas de controle multivaridvel (LQG, LQR e H,) e o
desacoplamento dos estados para o uso de técnicas de controle para sistemas SISO;
sendo que a escolha de uma ou outra deve ponderar simplicidade e rigor matematico.

Devido ao entrelagcamento dos sinais de controle, a obten¢ao do modelo discreto
do inversor (para N>2) representa a primeira dificuldade no processo do projeto dos
controladores. De fato, a obten¢do do modelo ¢ talvez a parte mais dificil e importante
do procedimento porque o projeto dos controladores depende diretamente do modelo do
sistema. Assim, o procedimento mostrado neste capitulo para modelar o sistema e
contornar o inconveniente das medi¢gdes ndo sincronizadas merece um estudo mais
aprofundado.

O projeto dos controladores do inversor usando técnicas de controle
multivariavel ¢ uma op¢do matematicamente mais rigorosa ¢ melhor adaptada ao
problema. Contudo, o calculo dos controladores usando estas técnicas ¢ geralmente
mais dificil do que usando as técnicas disponiveis para sistemas do tipo SISO. Porém,
devido ao acoplamento entre os bragos do inversor, o uso das técnicas para o projeto de
controladores de sistemas SISO ndo ¢ possivel (dependendo do grau de acoplamento).
Desta maneira, o desacoplamento dos estados do sistema ¢ uma opg¢ao interessante para
o projeto dos controladores do inversor. Assim, como foi mostrado neste capitulo, para
algumas topologias de ICTs ¢ possivel obter o desacoplamento do sistema aproveitando
as caracteristicas da suas matrizes de indutancia e resisténcia; isto sem precisar usar
valores que dependam das caracteristicas elétricas dos ICTs (resisténcias e indutancias).
Contudo, devido ao fato dos sinais de controle ndo estarem sincronizados, o efeito do
procedimento usado para o desacoplamento de estados precisa ser sempre avaliado
mediante o uso da RGA, ou mediante simulacdes. Em capitulos posteriores serao
mostrados resultados de simulacdo e experimentais que mostram que a estratégia
proposta para o desacoplamento realmente facilita o projeto dos controladores e permite
controlar a distribui¢do das correntes.
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Capitulo 5 Resultados

Nesta se¢do sdo mostrados alguns resultados de simulagdo e os resultados
experimentais obtidos durante este trabalho. Especificamente, aqui sdo apresentados os
resultados dos testes de um inversor entrelacado de 4 bracos acoplados com um ICT do
tipo Escada com Fluxos Repartidos. O tipo de ICT e o nimero de bragos foram
escolhidos pelos seguintes motivos:

e Como o ICT do tipo em Escada com Fluxos Repartidos ¢ uma estrutura
monolitica, ¢ esperado obter um melhor aproveitamento de espago do que com
um ICT modular.

e O ICT do tipo em Escada com Fluxos Repartidos pode ser construido usando
nucleos comerciais, além disso, diferentemente das estruturas de ICTs circulares
feitas com nucleos comerciais, este permite colocar e retirar facilmente os
enrolamentos na estrutura quando ¢ construido com nucleos em forma de 1. Isto
¢, nos ICTs circulares feitos com nucleos em forma de E, alguns dos
enrolamentos podem ser feitos num carretel para depois colocé-los na estrutura,
enquanto que outros tém que ser enrolados diretamente no nucleo, dificultando
uma posterior troca.

e Foi utilizado um inversor, disponivel no laboratério, controlado por um DSP
TMS320F2812A da Texas Instruments. Entdo, como este somente permite usar
duas portadoras independentes, o inversor entrelagado deveria ter apenas duas
pernas; contudo, como no caso de quatro bragos as portadoras do primeiro e
terceiro braco estdo dafasadas entre si em 180° (0 mesmo acontece com as
portadoras do segundo e quarto braco), ¢ possivel obter o entrelagamento
configurando apropriadamente a forma como sdo gerados os sinais PWM
(mostrado nos Apéndices). Entdo, como no inversor de dois bragos o problema
da falta de sincronia entre as medi¢des e a aplicacao dos sinais de controle nao
aparece, foi escolhido trabalhar com 4 bracos para poder avaliar as estratégias de
controle propostas.

Além de definir o nimero de bracos e tipo de estrutura, pardmetros como a
poténcia de saida, a tensdo de saida, a freqiiéncia de chaveamento e os IGBTs foram
selecionados fora do algoritmo de minimizacao e seus valores estdo indicados na Tabela
14. Entre os parametros mostrados cabe ressaltar que a freqiiéncia de chaveamento ¢
relativamente baixa; isto ¢ porque uma das idéias inicialmente definidas para este estudo
era aplicar este tipo de inversores em aplicagdes de alta poténcia, nas quais sao
preferidas freqiiéncias de chaveamento baixas para evitar perdas por chaveamento
excessivas. Por outro lado, contraditoriamente a poténcia de teste definida ¢
relativamente baixa, porém, este valor foi escolhido em fun¢do dos equipamentos
disponiveis no laboratorio.

Tabela 14 — Caracteristicas do inversor

Poténcia na saida [W] 4000*

Tensdo no barramento (E) [V] 200

Tensdo de saida [Vrums] 127

Freqiiéncia de modulagdo [Hz] 60

Freqiiéncia de chaveamento [Hz] 3840

Topologia do ICT Escada com fluxos repartidos
Numero de bragos 4

Chaves semicondutoras: SKM75GB124D
Processador digital: TMS320£2812

* A poténcia testada na pratica foi reduzida por problemas na construgdo do ICT (2,767kW)

Outra defini¢do importante foi a escolha do material usado para a construgdo do
ICT. Este foi escolhido considerando a necessidade de um material de alta
permeabilidade e a facilidade de aquisi¢do com fornecedores locais. Assim, foram
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usados nucleos de ferrite da fabricante Thornton, os quais apresentam uma
permeabilidade relativamente alta e sao faceis de adquirir. Um dos inconvenientes desta
escolha ¢ que os nucleos em forma de I deste fornecedor sdo muito limitados e a
diferenca entre as dimensdes de um e outro ntcleo € muito pequena, pelo que no final
foi escolhido um nucleo especifico; este ¢ o NI-99/25/25, que pela sua simetria permite
construir a estrutura do ICT em Escada com Fluxos Repartidos colando varios deles em
diferentes dire¢des como mostra a Figura 5.1. Nesta figura {b;,b,,b3} sdo as dimensdes
do nucleo em forma de I, by ¢ o nimero de ntcleos usados para aumentar a se¢ao
transversal da estrutura e as varidveis {w;,w,,g;,2,} definem as dimensdes de um
enrolamento e as folgas inseridas pelo carretel.

Outro inconveniente com o uso deste tipo de nucleo ¢ o fato de que os nucleos
de ferrite sdo usados para aplicagdes com freqiiéncias relativamente altas e indugdes de
saturacdo relativamente baixas. Por exemplo, dependendo do material usado, as ferrites
podem operar em freqiiéncias entre 10kHz e 100MHz e geralmente tem uma indugdo de
saturagdo em torno de 0,3T, mas alguns ntcleos podem suportar até 0,8T [135]. Entdo,
como nesta aplicagdo as principais componentes harmonicas dos fluxos magnéticos
devem estar em torno da freqiiéncia de chaveamento (3840Hz) e quatro vezes ela
(15360Hz), ¢ esperado obter perdas no nucleo despreziveis. Por outro lado, como a
inducdo de saturagdo ¢ relativamente baixa, ¢ esperado que seja necessario um numero
relativamente alto de espiras e/ou uma se¢ao transversal grande.

Outro tipo de nucleo comercialmente facil de encontrar ¢ o laminado de liga de
Si-Fe. Porém, apesar de ter uma indugdo de saturacao das mais elevadas (em torno de

NG |ll

Estrutura

Detalhe
Figura 5.1 — ICT em Escada com Fluxos Repartidos de 4 bragos feito com nticleos em L.
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2T) e de ter uma alta permeabilidade, a freqiiéncia de operag@o destes materiais ¢ muito
baixa (at¢ 1kHz) [136], pelo que o seu uso estaria associado a perdas no ntcleo
elevadas.

Outros materiais que teriam sido mais apropriados para este tipo de aplicagao
seriam os feitos com fitas de ligas metélicas, como os amorfos, nanocristalinos e fitas
com espessura de 0,1mm. Por exemplo, no Capitulo 3 foi visto que usando o material
Supermendur, que ¢ feito com fitas de 0,Imm de uma liga de Co-Fe-V, o ICT obtido
apresentou um peso varias vezes menor do que o ICT feito com ferrite. Porém, estes
materiais sdo mais dificeis de adquirir e alguns deles somente sao vendidos em formas
definidas, pelo que testes praticos com estes materiais ficam propostos para um estudo
posterior.

Inicialmente, numa tentativa de evitar a saturagdao do nucleo, o ICT foi projetado
supondo a existéncia de entreferros nas pernas que tém enrolamentos na estrutura.
Posteriormente, foi verificado que a distribuicdo das correntes melhora quando nao ¢
usado o entreferro, pelo que projeto do ICT foi refeito usando as mesmas restrigdes
usadas no projeto anterior, mas com um algoritmo melhorado. Desta maneira, os
resultados apresentados neste capitulo correspondem aos resultados obtidos com o ICT
que tem entreferros € com o ICT que nao tem.

Considerando que nao foram usados os nucleos ideais para a construg¢do do ICT,
poder-se-ia dizer que o tamanho do ICT testado experimentalmente ndo esta realmente
minimizado. Contudo, sob as limita¢des explicadas, o tamanho do ICT foi minimizado;
além disso, a estrutura construida permite avaliar as estratégias de controle propostas € o
procedimento utilizado para o calculo da elevac¢ao de temperatura.

5.1 ICT com entreferro

O ICT com entreferro foi projetado considerando que sua geometria pode ser
representada como mostra a Figura 5.2. Assim, como as dimensdes dos nucleos em
forma de I estdo definidas, as variaveis do problema usadas para a minimizacao foram:
o nimero de nucleos em I alinhados horizontalmente para criar a base e tampa da
estrutura (bs), o niimero de nucleos em I colados em paralelo para aumentar a se¢ao
transversal do nucleo (bs), o numero de espiras dos enrolamentos, o niimero de fios em
paralelo e a largura do entreferro (g).

Por outro lado, para reduzir a resisténcia dos condutores foi assumido que os fios
seriam trangados e seu didmetro foi definido em funcao da profundidade de penetragao
da corrente. Isto foi feito de modo que o raio de um fio fosse menor ou igual a
profundidade de penetragao da corrente em N (4) vezes a freqiiéncia de chaveamento.

E importante notar que, apesar de que na literatura classica a escolha do
diametro do fio ¢ feita como foi realizada aqui, esta escolha pode ndo garantir a
minimiza¢do do volume e/ou perdas no ICT, pois o diametro do fio deveria ter sido
definido como uma varidvel do problema de minimiza¢ao. Contudo, como os resultados
obtidos com o ICT projetado desta maneira permitiram avaliar as estratégias de controle
propostas, eles sao mostrados nesta se¢ao.

O procedimento adotado para o projeto do ICT (diferente do apresentado na
Secao 3) indicou que as caracteristicas do ICT deveriam ser as mostradas na Tabela 15.
Porém, por dificuldades na construgdo dos enrolamentos, eles foram construidos usando
trés fios AWG-20 no lugar de quatro fios AWG-18. Assim, as caracteristicas do ICT
foram recalculadas usando os mesmos procedimentos usados para o projeto do ICT;
porém, para evitar um sobreaquecimento pelo aumento da resisténcia, a poténcia do
inversor foi reduzida para 2,767kW, o que corresponde a uma carga resistiva de 5,83Q
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Figura 5.2 — Representagao da geometria do ICT em 2D.
(a qual esta disponivel no laboratdrio). Assim, os resultados sdo mostrados na Tabela
16. Adicionalmente, para terminar de definir os componentes do inversor, foi usado um
capacitor EPCOS B32330 de 45uF/250V, disponivel no laboratério, e limita a
ondulacao da tens@o em menos de 1V, o que ¢ suficiente para esta aplicacao.

Nas tabelas 15 e 16 pode ser visto que as perdas nos condutores aumentaram,
conseqiientemente, a elevacdo da temperatura aumentou também. Contudo, supondo
uma temperatura ambiente de 40°C, a temperatura do componente seria 93,7°C, a qual
ainda ¢ um valor aceitavel. Isto porque as classes de temperatura mais comuns para fios
de cobre esmaltado sdo 130, 155 e 180°C (para 20000 horas de servigo na temperatura
da classe) [111].

Tabela 15 — Caracteristicas tedricas iniciais do ICT com entreferro.

Poténcia [W] 4000
Fio AWG 18
Numero de fios em paralelo 4

g [mm] 3,2
Numero de espiras 131
by 3

b5 2
Ondulagdo da corrente de saida [A] 5,23
Ondulagdo da indugdo * [mT] 106
Componente fundamental da indugdo * [mT] 56
Valor maximo da indugo * [mT] 71,6
Perdas totais no ferro [W] 0,065
Perdas totais no cobre [W] 43,5
Perdas totais [W] 43,565
Elevagao da temperatura [°C] 52,9

* nas pernas com enrolamentos

Por outro lado, a ondulag¢do da corrente diminuiu usando fios mais finos, o qual
a primeira vista ndo deveria acontecer porque a forma do nucleo e o numero de espiras
sdo mantidos constantes nos dois casos. Contudo, como os fios sdo mais finos, o
enrolamento ocupa menos espago (considerando que o fator de preenchimento ¢
mantido), pelo que menos linhas de campo acoplam dois (ou mais) enrolamentos; como
conseqiiéncia, a indutancia de dispersdo ¢ maior ¢ a ondulacdo da corrente menor.
Adicionalmente, como a indu¢do maxima foi calculada em fungdo da indutancia de
dispersdo (como mostrado no Capitulo 3), a inducdo maxima e a componente
fundamental da indu¢@o aumentaram no ICT que usa os fios mais finos.
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Uma vez definidas as caracteristicas do ICT, ele foi construido colando os
nucleos em forma de I (com os produtos Loctite 319 e 7649) para obter a geometria do
nucleo desejada (semelhante a mostrada na Figura 5.1). Contudo, pela irregularidade
dos nucleos em I ndo foi possivel reproduzir exatamente a geometria teoricamente
esperada; isto ¢, como os nucleos em I ndo eram exatamente paralelepipedos e ndo
tinham todos exatamente as mesmas dimensdes, no processo de colagem foram
inseridos entreferros indesejados na estrutura de forma irregular.

Tabela 16 — Caracteristicas teoricas do ICT com entreferro.

Poténcia [W] 2767
Fio AWG 20
Numero de fios em paralelo 3

g [mm] 3,2
M 131
Nyp 3
Ny 2
Ondulagdo da corrente de saida [A] 4,87
Ondulagdo da indugdo * [mT] 106
Componente fundamental da indugdo * [mT] 61
Valor maximo da indugdo * [mT] 74,4
Perdas totais no ferro [W] 0,07
Perdas totais no cobre [W] 44,1
Perdas totais [W] 44,2
Elevagao da temperatura [°C] 53,7

* nas pernas com enrolamentos

Como conseqiiéncia das diferencas entre a geometria tedrica e a pratica, ¢
esperado encontrar diferencas entre os resultados obtidos mediante as simulagdes feitas
no FEMM e os resultados experimentais, de fato a matriz de indutancia foi medida e
comparada com o valor obtido mediante o FEMM. Assim, as matrizes obtidas sdo:

1533 —6,04 -354 -33875 146 -53 —41 -39

Lo_| 604 1627 4875 -3335| =53 159 -54 41| .

medida =1 _ 354 _4875 16,04 -586  Tredrica T\ _ 41 54 159 -53|
~33875 -3335 -586 14,71 ~39 —41 —-53 146

onde o erro entre as posi¢des das matrizes é:

5 1396 13,65 13,14
1396 232 972 1865|,
13,65 9,72 088 10,56
13,14 18,65 10,56 0,75

erro =

Veja-se que os maiores erros estdo fora da diagonal principal, o que em parte ¢
conseqiiéncia do procedimento usado para medir a matriz de indutancia; isto ¢é, as
posicdes fora da diagonal principal sdo medidas indiretamente em funcdo de varias
medicoes, pelo que erros em cada uma dessas medi¢des podem se acumular no erro
final do valor calculado; de fato, sd3o esperados maiores erros nas posi¢cdes mais
afastadas da diagonal principal. Por outro lado, os valores das posigdes sobre a diagonal
principal sdo obtidos mediante medicdo direta, pelo que o erro somente depende do
instrumento de medicao ¢ das diferencas entre o ICT real e o tedrico.

E interessante notar que olhando a distribuigio dos valores das posi¢des da
matriz de indutadncia medida € possivel ver o efeito das irregularidades inseridas na
construcao do nucleo. Para entender isto, veja que teoricamente a matriz de indutancia é
simétrica com respeito a diagonal principal e com respeito a anti-diagonal principal.
Porém, a matriz de indutdncia medida somente ¢ simétrica com respeito a diagonal
principal, o qual ndo deveria acontecer se a estrutura fosse realmente simétrica, como ¢
o caso do ICT escolhido. Desta maneira fica claro que a colagem do nucleo influenciou
o erro obtido entre as medicdes e os valores esperados teoricamente.
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5.1.1 Verificagdo do modelo

Para avaliar a precisdo do modelo proposto, sua resposta foi comparada com a
resposta do circuito ideal do inversor mediante simulagdo. Para isto, as chaves dos
bracos foram substituidas por fontes de tensdo ideais que sintetizam as formas de onda
quadradas caracteristicas do inversor. Assim, as simulagdes foram realizadas usando
como modulante formas de onda retangulares e os resultados sdao mostrados na Figura

5.3 e na Figura 5.4.
Pode-se ver que existem algumas diferengas entre a resposta do modelo e a

resposta do circuito ideal, contudo, elas sdo relativamente pequenas. Além disso, a
dindmica do modelo € muito semelhante a dindmica do circuito ideal. Assim, o modelo

deveria ser suficientemente bom para permitir o projeto dos controladores.
15
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Figura 5.3 — Resposta das correntes do modelo e do circuito ideal.
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Figura 5.4 — Resposta da tensao de saida do modelo e do circuito ideal.
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5.1.2 Avaliagao do grau de acoplamento do sistema para o projeto dos
controladores

O seguinte passo no projeto do inversor entrelacado é o projeto dos
controladores. Assim, uma vez que se deseja controlar o comportamento das correntes e
da tens3o de saida do inversor, pode-se dizer que o sistema ¢ naturalmente do tipo
MIMO. E por isso que para projetar os controladores ¢ interessante avaliar o grau de
acoplamento entre as entradas e saidas do modelo para poder relacionar cada saida com
o sinal de controle que tem o maior efeito nela. Desta maneira, antes de escolher uma
técnica de controle, o calculo da RGA ¢ do RGA number do modelo continuo do
inversor foi feito para extrair as informagdes anteriores. Assim, a Figura 5.5 mostra o
RGA number (usando dois conjuntos de pareamento diferentes) e os valores da RGA
que relacionam a corrente i, com cada uma das tensdes de controle. E importante notar
que os procedimentos mostrados nesta se¢do foram feitos usando a matriz de indutancia
medida do ICT real para melhorar o modelo usado nos célculos.

Da RGA da corrente i, pode-se ver que o maior valor ¢ obtido com o sinal de
controle 2 (v;), o que indicaria que controlar a corrente do segundo brago com o seu
respectivo sinal de controle seria o adequado. Porém, o valor obtido ¢ muito grande, o
que indica que o sistema poderia ndo ser facil de controlar e que o desacoplamento dos

RGA entre os 4 sinais de controle € a corrente i 5

freqiiéncia [Hz]

30 \
***** pareando entradas e saidas de forma diagonal

pareando entradas e saidas sem forma diagonal

257

RGA number

L
0 5000 10000 15000

freqiiéncia [Hz]
Figura 5.5 — RGA e RGA number do modelo continuo do sistema.

119



sinais ndo seria recomendavel [94]. Além disso, o valor da RGA que relaciona a
corrente i, com os outros sinais de controle ndo ¢ tdo baixo quanto seria desejado (esta
proximo de 1 quando o ideal seria proximo de 0). E importante notar que o
comportamento da RGA das outras 3 correntes ¢ similar ao apresentado pela corrente i,
pelo que, de maneira analoga, as observacdes feitas se aplicam para as 4 correntes.

Apesar de que as observacdes anteriores indicam que o sistema deveria ser
controlado usando técnicas de controle multivariavel [94], a avaliacdo destes
indicadores permitiu ver que as correntes do inversor devem ser controladas
preferivelmente usando os sinais de controle dos seus respectivos bragos. Isto pode ser
justificado considerando o comportamento do RGA number (parte inferior da Figura
5.5), o qual foi calculado usando duas configuragdes de pareamento; uma delas de
forma diagonal (a corrente de cada brago ¢ controlada pelo sinal de controle do mesmo
brago) e a outra ndo diagonal (as correntes dos bracos sdo controladas por sinais de
controle de bragos diferentes). Pode-se ver que usando a configuragcdo diagonal o valor
do RGA number é menor, sugerindo que o controle das correntes deve ser feito com o
sinal de controle dos respectivos bragos.

Assim, julgando pelos resultados obtidos com a RGA e o RGA number, o
projeto dos controladores nao pode ser feito assumindo que ¢ possivel aproximar o
sistema MIMO com vdrios sistemas SISO. Entdo, o projeto dos controladores deveria
ser feito usando uma técnica de controle multivariavel devido a forte relagao que tém as
correntes com os quatro sinais de controle. Por outro lado, como foram obtidos valores
elevados da RGA, o uso de controladores baseados no modelo inverso do sistema deve
ser evitado.

5.1.3 Controle mediante a técnica LQR

Tendo em vista a necessidade de se controlar o sistema com uma técnica de
controle multivariavel, inicialmente tentou-se usar a topologia de controle mostrada na
Figura 5.6 (apresentada no Capitulo 4) e a técnica LQR para realizar o controle da
malha de corrente a partir do modelo com carga nominal resistiva e sem carga. Isto
porque o funcionamento sem carga permite avaliar a condicdo mais critica de
estabilidade, enquanto que a condicdo de carga nominal resistiva permite avaliar a
capacidade de rastreamento dos sinais de referéncia.

Seguindo o procedimento anterior foi visto que quando era obtida uma banda
passante grande o suficiente para controlar as correntes na faixa de freqiiéncia desejada
(um quinto da freqiiéncia de amostragem), o controlador que atendia os requisitos do
sistema com carga maxima deixava instavel o inversor na condi¢do sem carga. De fato,
somente usando uma banda passante pequena na malha de corrente foi encontrado um
controlador capaz de estabilizar o sistema para as duas condi¢des de carga; porém, isto
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Figura 5.6 — Topologia de controle multi-malha em cascata.

120



resultou num desempenho inferior ao esperado. Isto é, pela reduzida banda passante, o
controlador obtido resultou incapaz de regular a tensao de saida com uma THD baixa.

Como nao foi possivel obter uma THD suficientemente baixa com a topologia
anterior, optou-se por usar a topologia mostrada na Figura 5.7 (apresentada no Capitulo
4) porque nela a banda passante da malha de tensdo ndo precisa ser muito menor do que
a banda passante de malha de corrente.

A primeira estratégia de controle com a qual foi possivel manter o sistema
estavel e regular as correntes consistiu no uso da topologia de controle mostrada na
Figura 5.7 mediante a aplicacdo da técnica LQR para o projeto do controlador das
correntes.

Para o projeto da malha de corrente, pode-se ver que foram inseridos 4
integradores no sistema para depois se obter a matriz de realimentagdo K. Essa matriz
foi obtida testando iterativamente varios valores de ponderacdo nas matrizes do projeto
do controlador LQR, até encontrar uma resposta em freqliéncia adequada.
Posteriormente o compensador de tensao (PI) foi calculado visando obter a maior banda
passante possivel sem levar o sistema a regido de instabilidade.

Assim, a Figura 5.8 e a Figura 5.9 mostram respectivamente, a resposta em
freqiiéncia da malha de corrente e de tensdao obtidas usando o procedimento explicado
anteriormente. Pode-se ver que a banda passante da malha de corrente é pequena (em
torno de 600Hz) para o modelo do sistema com carga e ainda menor para o modelo do
inversor sem carga. No caso do sistema com carga, ndo foi possivel obter uma banda
passante maior porque se tornou dificil manter a estabilidade do sistema ao fechar a
malha de tensdo. Por outro lado, era esperado que a banda passante do modelo do
sistema sem carga resultasse pequena, pois nesta condi¢ao ndo ¢ possivel impor uma
corrente arbitraria, pelo que ¢ suficiente que a banda passante controle o nivel c.c. das
correntes.

Com respeito a malha de tensdo, foi visto que um controlador do tipo PI
conseguia regular a tensdo de saida tanto com carga quanto a vazio, sendo que um
resultado razoavelmente bom foi obtido com uma margem de fase de 73° (sistema com
carga) e uma freqiiéncia de corte de 211Hz. Desta maneira, fechando a malha de tensao
foi obtida a distribui¢do de pdlos mostrada na Figura 5.10 para o sistema com carga
nominal e a vazio.
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Figura 5.7 — Modificacao da topologia de controle proposta em [95].
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Figura 5.10 — Distribui¢ao dos polos do sistema em malha fechada.

Por outro lado, apesar de ter obtido um bom comportamento com as cargas
lineares, o controlador ndo conseguiu limitar a THD da tensdo de saida em menos de
8% para a carga ndo-linear. Assim, para reduzir a distorcdo da tensdo de saida nesta
condicdo de carga, um controlador repetitivo foi inserido em cascata com o PI da malha
de tensdo como mostra a Figura 5.11, onde Q(z) e C(z) sdo os filtros do controlador
repetitivo (geralmente sdo filtros passa baixas ou um valor constante) e a ¢ o nimero de
passos (amostras) num periodo da componente fundamental. Neste caso foram usados
os filtros:

2242241 4 2242241
—_—z, _ .

C(z)=0,76 0(z)=0,92

z 4z

Os quais sdo filtros passa-baixas de fase plana; um sem avango de fase e o outro com
adianto de fase. Veja-se que estes filtros ndo sdo causais; contudo, a fungdo de
transferéncia equivalente dos blocos Q(z), C(z) e z* é causal. Esses filtros foram
escolhidos para atenuar as componentes de alta freqiiéncia, ajustar a fase e evitar levar o
sistema a instabilidade.

Inversor com
PI da a malha de
z° C(2) malha de > —>» Vo
tensdic corrente
fechada

Vo

Q(2)

Figura 5.11 — Malha de controle da tensao de saida.
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Resultados de simulacdo

Para avaliar o desempenho do controlador que usa o controlador repetitivo e o
que ndo o usa, foram realizadas simulagdes do inversor para a carga resistiva nominal, a
vazio € com uma carga nao-linear como a mostrada na Figura 5.12. Os parametros da
carga ndo-linear foram calculados como ¢ sugerido em [12] e seus valores sdo
mostrados na Tabela 17. Assim, a comparagdo foi feita em fungdo do nivel c.c. das
correntes nos bragos para a carga resistiva, a amplitude da componente fundamental das
correntes nos bragos para a mesma carga ¢ a THD da tensao de saida para os trés tipos
de cargas ja mencionados.

Os resultados da comparacao feita sio mostrados na Tabela 18 e algumas das
formas de onda obtidas nas trés condi¢des de controle sdo mostradas na Figura 5.13,
Figura 5.14 e na Figura 5.15. Pode-se ver que a THD do sistema com o controlador
repetitivo ¢ suficientemente baixa para os trés tipos de carga (menor do que 8% para
carga ndo-linear e menor do que 5% para carga linear) e que o nivel c.c. das correntes
foi reduzido satisfatoriamente. Pode-se ver também que a distribui¢do da componente
fundamental das correntes melhorou; apesar disso, a amplitude das componentes
fundamentais ainda ndo ¢ a mesma. Isto ¢ devido a limitada banda passante que foi
obtida com a malha de corrente usada. Contudo, ¢ esperado que um melhor
balanceamento das correntes seja obtido mais facilmente com maiores freqiiéncias de
chaveamento.

Uma vez que a distribuicdo das correntes nos bragos do ICT foi melhorada, e
como o nivel c.c. delas foi eliminado, a densidade de fluxo magnético nas pernas do
ICT foi controlada. Isto €, o nivel c.c. foi eliminado e o valor maximo da induc¢édo nas 4
pernas que tém enrolamentos foi aproximadamente igual. Desta maneira, a Figura 5.16
mostra a forma de onda do fluxo numa das pernas com enrolamento (fluxo vertical) e
numa das pernas horizontais (fluxo horizontal), as quais foram calculadas usando o
procedimento explicado no Capitulo 3. Pode-se ver que as formas de onda nao
apresentam nivel c.c. e que sua amplitude estd em torno de 100mT, o que ¢ 30mT maior
do que o projetado. De fato, a diferenca entre a indu¢do maxima obtida e a projetada ¢

Rsérie

C retificador Rretificador

Figura 5.12 — Carga ndo-linear usada nos testes de simulagao.

Tabela 17 — Caracteristicas da carga ndo-linear simulada.
Resisténcia série do retificador [Q] | 0,1613

Capacitancia do retificador [mF] 13,7
Carga do retificador [Q] 9,093

Tabela 18 — Comparacao dos resultados de simulagao (controle baseado na técnica

LQR).

Condigéo de controle Malha aberta Malha fechada sem Malha fechada com

controlador repetitivo controlador repetitivo
THD da tensdo com carga resistiva [%] 0,29 0,27 0,22
THD da tensdo sem carga [%] 1,14 0,47 0,25
THD da tensdo com carga ndo-linear [%] 19,19 14,22 5,14
Nivel c.c. das correntes** [A] 0,84/ 0,04/ 0,93/ 0,05 0,00/ 0,00/ 0,00/ 0,00 0,00/ 0,00/ 0,00/ 0,00

10,95/ 11,13/ 11,29/ 10,99/ 10,97/ 11,01/ 11,14/ 11,13/ 11,17/
o E > > B , E > > >

Componente fundamental das correntes** [A] 11,10 10.96 1112

* calculada no intervalo 35/60s<t<41/60s
** calculada com a carga resistiva maxima
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atribuida a diferenca obtida entre a matriz de indutancia real e a tedrica; pois simulando
com a matriz de indutancia teorica a indu¢cao maxima simulada esta em torno de 75mT.
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Figura 5.13 — Resultados de simulagao em malha aberta.
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Figura 5.14 — Resultados de simulagcdo em malha fechada sem o controlador repetitivo.
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Figura 5.15 — Resultados de simulagdo em malha fechada com o controlador repetitivo.

Adicionalmente, a densidade de fluxo magnético nas pernas do ICT foi
calculada para a condi¢do de carga nao-linear. Isto foi feito porque para esta carga ¢
esperado um aumento na indu¢do maxima, e ¢ importante verificar se o seu valor
maximo atinge a regido de saturacao do material. Assim, a Figura 5.17 e a Figura 5.18
mostram a densidade de fluxo magnético para a condi¢do de carga ndo-linear em malha
aberta ¢ em malha fechada, respectivamente. Pode-se ver que em malha aberta, a
indugdo apresenta componentes c.c. € que existem instantes de tempo onde a indugao
atinge mais de 200mT. Por outro lado, em malha fechada, a indugdo apresenta uma

125



componente c.c. muito pequena e o valor maximo da forma de onda esta em torno de
180mT.
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Figura 5.16 — Resultados de simulacao da densidade de fluxo magnético (em malha
fechada para carga resistiva nominal).
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Figura 5.17 — Resultados de simulacdo da densidade de fluxo magnético (em malha
aberta para a carga nao-linear).
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Figura 5.18 — Resultados de simulacdo da densidade de fluxo magnético (em malha
fechada para a carga ndo-linear).

Apesar de que a inducdo obtida em malha aberta ndo apresenta valores proximos
da regido nao-linear do material (250mT), ¢ importante lembrar que o nivel c.c. pode
piorar se as correntes ndo forem controladas. Além disso, pode-se ver que o valor pico-
pico da inducdo obtida em malha aberta ¢ menor do que o obtido em malha fechada.
Assim, se unicamente for controlada a tensdo de saida, o valor pico-pico da indugao
aumentaria, entdo, como o nivel c.c. das correntes ndo estaria sendo controlado, seria
esperado que os valores da indugdo atingissem a regido ndo-linear do material.

Resultados experimentais em malha aberta

Para a aquisi¢do dos resultados experimentais ndo foi possivel reproduzir as
mesmas condi¢cdes de operagdo do inversor pela dificuldade de se obter as
caracteristicas ideais. As diferencas com respeito as condigdes usadas em simulagdo
sdo:

e O barramento c.c. foi feito com dois retificadores trifasicos nao controlados, um
para a parte positiva e outro para a negativa (retificador de 12 pulsos).

e A carga resistiva maxima que foi testada foi de 4,37Q2 e ndo os 4,03Q2 simulados.

e A carga ndo-linear padrdo ndo foi usada; no seu lugar foram testadas
separadamente duas cargas ndo-lineares disponiveis no laboratério (retificadores
monofasicos nao controlados).

Entdo, como o barramento c.c. usado apresenta uma ondulacdo da tensdo e, além
disso, a sua tensdao de saida muda com a carga, para realizar os testes com algumas das
cargas (carga nominal e cargas ndo-lineares) foi necessario aumentar a tensdo média do
barramento para evitar que a tensdo dele caisse abaixo de 200V isto afeta a ondulacao
da corrente e a indugdo no ntuicleo. Por outro lado, as cargas nao-lineares testadas foram
ajustadas para se obter um fator de crista o mais proximo do esperado, porém, o valor
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obtido foi de aproximadamente 2,2. As caracteristicas das cargas ndo-lineares usadas

sao mostradas na Tabela 19 (capacitancia e resisténcia do lado c.c. do retificador a
diodo).

Tabela 19 — Caracteristicas das cargas ndo-lineares usadas

Resisténcia [Q] Capacitancia [pF]
Carga ndo-linear 1 6,94 2240
Carga ndo-linear 2 6,94 560

O primeiro teste experimental foi feito para verificar que os sinais de controle
estavam sendo corretamente aplicados. Para isto, além de medir os sinais PWM gerados
no DSP, o efeito do entrelagamento foi verificado mediante medi¢des das correntes nos
bragos; especificamente foram realizados dois testes, um usando indutores separados e
outro usando o ICT com entreferro. Os resultados sdo mostrados na Figura 5.19 e na
Figura 5.20, onde pode ser visto que as formas de onda estdo entrelagadas.
Adicionalmente, para verificar que as formas de onda obtidas com o ICT eram
realmente as esperadas, o circuito foi simulado para comparar os resultados de
simulagdo com os experimentais. Assim, a Figura 5.21 mostra os resultados de
simulagdo, onde o retangulo na figura superior indica o intervalo de tempo
correspondente ao detalhe das correntes mostrado na parte inferior da figura. Pode-se
ver que a forma de onda das correntes ¢ muito parecida com a obtida
experimentalmente.

Para a avaliagdo do comportamento das formas de onda do inversor foram
usados dois procedimentos. O primeiro procedimento, usado para avaliar a THD da
tensdo na saida do inversor, consistiu em adquirir a forma de onda com um osciloscopio
para depois exporta-la ao computador, onde finalmente a THD foi calculada. O segundo
procedimento, usado para avaliar a distribuicdo das correntes, consistiu em medir o
valor eficaz de cada uma das correntes diretamente no osciloscopio; isto, pois 0 nimero
de pontos usado pelo osciloscopio para realizar o calculo internamente ¢ muito maior do
que o numero de pontos que sdo exportados ao computador mediante a interface
disponivel.
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Figura 5.19 — Detalhe do entrelagamento das correntes usando indutores separados.
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Figura 5.20 — Detalhe do entrelagamento das correntes usando o ICT com entreferros.
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Figura 5.21 — Detalhe do comportamento das correntes nos bragos usando o ICT com
entreferro (resultados de simulagao).

Para realizar os testes em malha aberta de maneira que fosse possivel fazer uma
comparacao entre os resultados obtidos em malha fechada e em malha aberta, a tensao
no barramento de corrente continua foi ajustada até se obter uma tensdo na saida do
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inversor o mais proxima possivel de 127V. Assim, as tensdes medidas no barramento
para os quatro tipos de carga testados sao mostradas na Tabela 20. Pode-se ver que para
manter (aproximadamente) a mesma tensdo de saida foi necessario aumentar ou reduzir
a tensdo do barramento, o que mostra a necessidade de controlar a tensao de saida.

Tabela 20 — Caracteristicas da tensdo de saida do sistema em malha aberta.

Parametro Ve [Von] THD [%)] Tensdo média na parte positiva
Carga €1 ¥ms 0 do barramento c.c. [V]
A vazio 126,5 2,06 191
Resistiva maxima 126 1,64 208
Nao-linear 1 126,5 13,37 210
Nao-linear 2 126 8,11 203

Por outro lado, a Tabela 20 também mostra os resultados da medi¢ao da THD da
tensao de saida para as cargas testadas. Pode-se ver que a THD para as cargas lineares ¢
suficientemente baixa, contudo, para as cargas ndo-lineares ¢ necessario o uso de um
controlador para diminuir a distor¢ao até niveis admissiveis.

Tabela 21 — Comparacao da distribui¢do das correntes do sistema em malha aberta.

Correntes [A] Erros [%]
Condi¢do i i i3 iy esp Cit i €i3 Ci4
ICT unicamente 747 | 7,75 | 7,55 | 7,18 | 7,49 | 0,23 | 3,51 | 0,83 | 4,11

ICT e indutor de 600pH em série como brago 1 | 7,51 | 7,76 | 7,38 | 7,40 | 7,51 | 0,02 | 3,31 | 1,81 | 1,48
ICT e indutor de 600uH em série com o braco 3 | 7,25 | 7,75 | 7,68 | 7,38 | 7,52 | 3,53 | 3,13 | 2,20 | 1,80

1esp —I

Lesp

4
. 1 .
* Lesp :Z: ,ln? Cin =100
n=l

As formas de onda obtidas com os quatro tipos de carga sdo mostradas da Figura
5.22 até a Figura 5.25. Pode-se ver que a distribuicdo das correntes ndo ¢ tao
desbalanceada quanto foi visto nas simulagdes, de forma que para a operagdo do
inversor com o ICT construido ndo seria tdo critico o controle da distribui¢do das
correntes. Entdo, com o intuito de for¢ar um desequilibrio entre as correntes para poder
ver melhor o efeito dos controladores propostos, foram inseridos indutores
independentes em série com alguns dos bragos do ICT; contudo foi visto que a inser¢do
desses indutores mudou pouco a distribui¢ao das correntes. Isto pode ser visto na Tabela
21, onde é mostrado o valor eficaz das quatro correntes, da corrente esperada neles i,
(calculada como ¢ indicado na tabela) e o erro entre cada uma das correntes com
respeito ao seu valor esperado. Desta maneira, optou-se por realizar os testes do
inversor em malha fechada usando unicamente o ICT.
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Figura 5.22 — Formas de onda do sistema sem carga em malha aberta.
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Figura 5.23 — Formas de onda do sistema com a carga resistiva maxima em malha
aberta.
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Figura 5.24 — Formas de onda do sistema com a carga nao-linear 1 em malha aberta.
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Figura 5.25 — Formas de onda do sistema com a carga nao-linear 2 em malha aberta.
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Resultados experimentais em malha fechada

Utilizando o controle baseado na técnica LQR a distribuicdo das correntes ¢ a
THD da tensdo no capacitor foram melhoradas para as quatro cargas, sendo que as
formas de onda obtidas sdo mostradas desde a Figura 5.26 até a Figura 5.29.
Adicionalmente, a Tabela 22 mostra os resultados obtidos com respeito a distribui¢do da
corrente, ¢ a Tabela 23 mostra os resultados relacionados a tensdo de saida. Pode-se ver
que o controlador ajudou no balanceamento das correntes e limitou a THD da tensdo
para as cargas ndo-lineares em menos de 8%. Além disso, pode-se ver que o valor eficaz
da tensdo de saida varia pouco para as diferentes cargas; porém, essa tensao esta sempre
ligeiramente acima dos 127V esperados. Isto aconteceu devido a dificuldades no ajuste
dos ganhos usados para a calibragdo das medigdes feitas com o conversor analogico-
digital do processador.

5ms 1V:1A; : : :
6 ms 1V:1A: & 5 B & &
B AVIAL Lt T e bt e b ek

b) Correntes nos 4 bragos

1)vq\s.p\v\5;’r‘s\\\i\\\\;\\\\-\\\\%\\\\x\\\\i\\\\i\\\\—
a) Tensdo de saida

Figura 5.26 — Formas de onda do sistema sem carga em malha fechada.
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Figura 5.27 — Formas de onda do sistema com a carga resistiva maxima em malha
fechada.

Tabela 22 — Comparacao da distribui¢ao das correntes.

Correntes [A] Erros [%]
Carga i i i3 iy lesp cii Ci ei3 Cia
Resistiva maxima | 7,59 | 748 | 7,60 | 7,49 | 7,54 | 0,66 | 0,8 0,8 | 0,66
Naéo-linear 1 9,9 998 | 10,04 | 9,88 | 995 | 0,5 0,3 0,9 0,7
Nao-linear 2 6,98 | 6,83 | 7,05 69 16941058 ] 1,59 | 1,59 | 0,58

Tabela 23 — Caracteristicas da tensdo de saida do sistema em malha fechada.

Parametro e [Vl THD [%] [ Awme] Fatgr de
Carga crista
A vazio 127,9 1,45 - -
Resistiva maxima 127 1,28 29,75 1,41
Nao-linear 1 127,6 6,56 37,9 2,2
Nao-linear 2 127,8 3,85 26,3 1,86
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Figura 5.28 — Formas de onda do sistema com a carga nao-linear 1 em malha fechada.
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Figura 5.29 — Formas de onda do sistema com a carga ndo-linear 2 em malha fechada.
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5.1.4 Controle baseado no desacoplamento de estados

Usando o procedimento para o desacoplamento de estados explicado no Capitulo
4, inicialmente foi testada em simulago a topologia de controle multi-malha em cascata
mostrada na Figura 5.6. Isto, visando obter as vantagens do controle da corrente
mediante um sinal de referéncia dentro da malha de controle. Porém, nio foi possivel
obter um sistema com um bom desempenho devido a limitada banda passante na malha
de tensdo disponivel nesta topologia para a freqiiéncia de chaveamento usada. Assim,
optou-se por controlar diretamente a tensao de saida e a distribuicdo das correntes
usando a topologia mostrada na Figura 5.30.

Para proceder com o projeto dos compensadores, inicialmente foi verificado o
efeito do procedimento proposto para o desacoplamento dos estados. Assim, o
procedimento para o desacoplamento foi realizado no modelo discreto do inversor para
depois se avaliar a RGA e o0 RGA number no sistema resultante (no dominio discreto).
Os resultados da analise pela RGA para a corrente total (i;), para a diferenca entre i; e i,
(e;2), para a diferenca entre i, e i3 (e23) € para a diferenca entre i3 € iy (e24) sdo mostrados
na Figura 5.31, Figura 5.32, Figura 5.33 e na Figura 5.34, respectivamente.

Pode-se ver que para freqiiéncias menores do que 1,4kHz a relacdo entre cada
estado e seu respectivo sinal de controle ¢ praticamente igual a 1, enquanto que as
relacdes de cada estado com os outros sinais de controle estdo muito proximas de zero;
isto indica que até 1,4kHz os 4 primeiros estados do sistema (i, e;,, €23, €34) podem ser
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considerados como desacoplados. Por outro lado, para freqii€ncias maiores o
comportamento dos valores da RGA nao resulta tdo favoravel, pelo que neste inversor
(para a freqiiéncia de chaveamento usada), mediante este desacoplamento ndo seria
possivel projetar adequadamente controladores para obter bandas passantes maiores do
que 1,4kHz; contudo, isto ndo deveria afetar de maneira importante o projeto dos
controladores, pois a freqiiéncia de chaveamento ¢ baixa (3,84kHz) e a banda passante
dos controladores ¢ geralmente limitada num quinto da freqiiéncia de amostragem

(1,53kHz).
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Figura 5.31 — RGA entre i, ¢ 0s 4 sinais de controle (avaliada no dominio z).
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Figura 5.32 — RGA entre e, ¢ os 4 sinais de controle (avaliada no dominio z).
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Figura 5.33 — RGA entre e,; € os 4 sinais de controle (avaliada no dominio z).
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Figura 5.34 — RGA entre e34 ¢ 0s 4 sinais de controle (avaliada no dominio z).
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Figura 5.35 — RGA number para o sistema com desacoplamento (avaliada no dominio

z).

Para evitar conclusdes erradas, a RGA number foi calculada e ¢ mostrada na

Figura 5.35. Pode-se ver que para freqiiéncias menores do que 1,4kHz, o RGA number
tem valores menores do que 2, enquanto que os valores do RGA number no sistema sem
o desacoplamento estavam em torno de 15, como mostra a Figura 5.5; fato que mostra o

ganho obtido com o desacoplamento em termos de simplicidade.

Resultados de simulacdo

Com o objetivo de validar o efeito do desacoplamento sem usar o modelo obtido

(pois 0 modelo ndo consegue representar as nao linearidades do sistema), o circuito do
inversor foi simulado aplicando variagdes em degrau aos sinais de controle no sistema
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com e sem o desacoplamento. Contudo, como a aplicagcdo arbitraria de sinais de
referéncia ndo ¢ possivel no circuito real (devido principalmente ao barramento c.c.
limitado); as chaves e o barramento c.c. foram substituidos por fontes ideais que
sintetizam as formas de onda chaveadas caracteristicas do inversor (para poder simular
o efeito dos harmonicos). O resultado da simulagdo sem usar o desacoplamento ¢
mostrado na Figura 5.36, enquanto que o resultado usando o desacoplamento ¢
mostrado na Figura 5.37.

Para comparar as duas respostas (do sistema com e sem desacoplamento), foi
aplicada a mesma seqiiéncia de sinais de controle nos dois sistemas, sendo que até 0,33s
todos os sinais de controle sdo idénticos; nesse instante a amplitude do primeiro sinal de
controle ¢ reduzida a metade, depois, aos 0,66s a amplitude do segundo sinal de
controle ¢ também reduzida a metade, posteriormente, quando a simulagao atinge 1s a
amplitude do terceiro sinal de controle ¢ reduzida a metade e finalmente aos 1,33s a
amplitude do ultimo sinal de controle ¢ dividida por dois.

Assim, conhecidos os instantes de aplicacdo dos degraus, pode-se ver que no
sistema sem o desacoplamento o comportamento das quatro correntes ¢ afetado pelos
quatro sinais de controle, enquanto que usando o desacoplamento proposto cada sinal de
saida ¢ aparentemente afetado unicamente por um dos sinais de controle. Isto €, no caso
do sistema que ndo usa o desacoplamento, as amplitudes de todos os estados (correntes)
mudam quando qualquer sinal de controle muda em degrau; enquanto que no sistema
que usa o desacoplamento, a variacdo em degrau de um dos sinais de controle somente
muda a amplitude de um dos estados do sistema. Para ser estrito, mesmo no sistema
com o desacoplamento, todas as saidas sdo afetadas pelas quatro entradas; porém, o
efeito ¢ pequeno e claramente muito menor do que aquele obtido no sistema sem o
desacoplamento.

Verificado o desacoplamento obtido, o projeto dos controladores pode ser feito
independentemente para cada estado. Assim, os erros na distribui¢do da corrente (e;»,
e; € e3y) foram controlados com um PI cada um, cujos coeficientes foram obtidos
mediante ajuste até obter uma distribui¢do de corrente razoavel sem levar o sistema a
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Figura 5.36 — Simulagao do circuito em malha aberta sem o desacoplamento.
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instabilidade. Neste procedimento foi visto que os ganhos dos diferentes PIs resultaram
diferentes entre si. Essa diferenga aconteceu porque procurou-se obter a melhor resposta
de cada estado controlado; isto €, como o ICT real nido resultou totalmente simétrico, a
dinamica dos estados desacoplados mudou de um estado para outro, pelo que os
controladores de cada estado resultaram ligeiramente diferentes.
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Figura 5.37 — Simulagdo do circuito em malha aberta com o desacoplamento.
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Figura 5.38 — Distribuicao dos pélos do sistema em malha fechada (sem o controlador
repetitivo).
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Figura 5.39 — Resposta em freqiiéncia do sistema em malha fechada (sem o controlador
repetitivo).

Com respeito a malha de tensdo, foi visto que um controlador do tipo PI
conseguia regular a tensao de saida tanto com carga quanto a vazio. Porém, para a carga
ndo-linear o controlador gerava oscilagdes grandes apos o pico de corrente caracteristico
da carga (retificador ndao controlado), o que dificultou o projeto do controlador
repetitivo. Assim, para reduzir essas oscilagdes foi diminuido o ganho da parte integral
do PI, sendo que finalmente o melhor comportamento foi obtido usando unicamente o
ganho proporcional.

Para o projeto do controlador repetitivo foram usados dois filtros semelhantes
aos usados no controle baseado na técnica LQR; a diferenga entre esses filtros e os
usados no controle baseado no desacoplamento dos estados € que neste Ultimo foi
necessaria uma maior atenuagdo para evitar deixar o sistema muito proximo do limite de
estabilidade. Assim, os filtros usados para este controlador foram:

2242241 3 2242241
—_— 7z _

C(z)=0,64 , 0(z)=09

4z 4z

Desta maneira, a localizagao dos polos e a resposta em freqiiéncia do sistema em
malha fechada (sem o controlador repetitivo) para o modelo com carga resistiva
nominal e a vazio sdo mostradas na Figura 5.38, e na Figura 5.39, respectivamente.

Tabela 24 — Comparacao das respostas em malha aberta e fechada.

Condigdo de controle Malha aberta Malha fechada sem Malha fechada com
controlador repetitivo | controlador repetitivo

THD da tensdo com carga resistiva [%] 0,29 0,22 0,2

THD da tensdo sem carga [%] 1,14 0,33 0,23

THD da tensdo com carga ndo-linear [%] 19,19 13,68 5,07

Nivel c.c. das correntes** [A] 0,84/ 0,04/ 0,93/ 0,05 0,0/ 0,0/ 0,0/ 0,0 0,0/ 0,0/ 0,0/ 0,0

10,95/ 11,13/ 11,29/ 10,99/ 10,96/ 10,99/ 11,15/ 11,11/ 11,16/
Componente fundamental das correntes** [A] 11,10 10.96 1111

* calculada no intervalo 35/60s<t<41/60s
** calculada com a carga resistiva nominal
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De maneira similar ao feito com a outra topologia de controle implementada
(que utiliza um controlador LQR para melhorar a distribui¢do das correntes), este
controlador foi simulado avaliando os mesmos pardmetros e sob as mesmas condi¢des
de funcionamento. Assim, os valores de THD e a distribuicdo das correntes sao
comparados entre o sistema em malha aberta e o sistema em malha fechada na Tabela
24. Adicionalmente as formas de onda da corrente e tensdo de saida do sistema em
malha fechada com a carga nao-linear s3o mostradas na Figura 5.40. Pode-se ver que
também com este controlador a distribuicdo das correntes foi melhorada e o nivel de
corrente continua foi eliminado. Além disso, o valor da THD obtido para as cargas
lineares ¢ menor do que 5% e para a ndo-linear menor do que 8%.
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Figura 5.40 — Tensao e corrente de saida para a carga nao-linear padrao (resposta em
malha fechada).

Resultados experimentais

Os resultados obtidos com o controle baseado em desacoplamento sao mostrados
desde a Figura 5.41 até a Figura 5.44. Pode-se ver que o controlador manteve o sistema
estavel, diminuiu a THD da tensao de saida ¢ melhorou a distribui¢ao das correntes nos
bragos, como pode ser verificado na Tabela 25 e na Tabela 26. Além disso, o valor
eficaz da tensao de saida variou pouco entre as diferentes cargas testadas; contudo, de
maneira similar ao obtido com o controlador baseado na técnica LQR, a tensdo ficou
regulada num valor ligeiramente menor do que 127V (pelo mesmo motivo explicado

Tabela 25 — Comparacao da distribui¢ao das correntes do sistema em malha fechada.
Carga i i i3 14 ic_SL, € € e €4
Resistiva maxima | 7,48 | 7,36 | 7,52 | 749 | 7,463 | 0,23 | 137 | 0,77 | 0,37
Nao-lincar 1| 10,04 | 9,92 | 10,03 | 10,13 | 10,03 | 0,1 | 1,1 | 0,0 | 1,1
Nao-lincar 2 694 | 6,83 | 697 | 697 | 693 | 0,18 | 1.41 | 0,61 | 0,61
* correntes em amperes

Tabela 26 — Caracteristicas da tensio de saida em malha fechada.

PO G V] | THD ] | it[Amg | FEOrde
Carga crista
A vazio 127,2 1,73 - -
Resistiva maxima 126,3 1,47 29,45 1,41
Nao-linear 1 126,8 5,48 38,5 2,26
Nao-linear 2 126,8 3,36 26,75 2,1

139



nos resultados obtidos com o controle baseado na técnica LQR).
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Figura 5.41 — Formas de onda do sistema sem carga em malha aberta.
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Figura 5.42 — Formas de onda do sistema com a carga resistiva nominal em malha

fechada.
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Figura 5.43 — Formas de onda do sistema com a carga ndo-linear 1 em malha fechada.
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Figura 5.44 — Formas de onda do sistema com a carga ndo-linear 2 em malha fechada.

5.1.5 Comparacao dos resultados

Como ja mostrado, as duas topologias de controle testadas melhoraram a
distribuicao das correntes, regularam a tensdo de saida e reduziram a THD da tensao de
saida. Contudo, uma comparagao entre as trés condigdes de controle ainda é necessaria
para avaliar as vantagens das topologias e o ganho obtido mediante o uso de
realimentacao.

Desta maneira, a Tabela 27 mostra uma comparagao das caracteristicas da tensao
de saida. Pode-se ver que para se obter uma tensdo com uma THD baixa ¢ necessario
realimentar o sistema, e isso indica que pelo menos a tensdo de saida precisa ser
controlada. Por outro lado, segundo os resultados obtidos, a técnica de controle baseada
em desacoplamento se mostrou melhor para as cargas nao-lineares, enquanto que o
controle baseado na técnica LQR mostrou melhores resultados para as cargas lineares.
Contudo, nao ¢ possivel afirmar que uma técnica ¢ melhor do que a outra, pois os
resultados dependem do ajuste dos coeficientes dos controladores, e uma escolha mais
(ou menos) cuidadosa destes valores pode levar a melhores (ou piores) resultados.

Tabela 27 — Comparacdo da THD (%) da tensdo de saida.

Controle Malha LQR Desacoplamento
Carga aberta
A vazio 2,06 1,45 1,73
Resistiva maxima 1,64 1,28 1,47
Nao-linear 1 13,37 6,56 5,48
Nao-linear 2 8,11 3,85 3,36

Por outro lado, como foi visto nos resultados anteriores, uma melhoria na
distribuicdo das correntes foi obtida mediante o uso das duas topologias de controle
testadas. Assim, para comparar as trés condi¢des de controle, a Tabela 28 resume os
dados correspondentes a distribuicdo das correntes. Nesta tabela foram inseridos dois
indicadores para permitir uma melhor comparagao das trés condig¢des, sendo eles o valor
maximo do erro obtido na distribuicdo das correntes e o erro acumulado (calculado
como a soma dos erros individuais). Desta maneira, pode-se ver que o uso das
topologias de controle insere um ganho significativo na distribuigdo das correntes,
porém a diferenca entre os resultados obtidos com elas € pequena para poder decidir
qual ¢ melhor. Contudo, comparando o esfor¢o computacional relacionado as duas
estratégias de controle testadas, foi visto que a técnica baseada no desacoplamento ¢
mais interessante, pois o tempo usado pelo processador para o calculo da saida da malha
de corrente foi de 10,5us (aproximadamente), enquanto que no caso do controle baseado
na técnica LQR foram necessarios aproximadamente 14,5ps.
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E importante notar que os dados mostrados na Tabela 28 correspondentes &
operacdo em malha aberta para a carga resistiva ndo sdo 0os mesmos mostrados na
Tabela 21 (apesar de se tratar da mesma condicdo de operagdo). De fato, os resultados
em malha aberta mudaram entre varios testes realizados. Este comportamento foi
atribuido ao fato de que o inversor foi alimentado com um retificador ndo controlado
cuja tensdo de saida muda em funcao da carga e do estado da rede elétrica. Desta
maneira, optou-se por usar os dados (do sistema em malha aberta) mostrados na Tabela
28, pois os resultados das quatro cargas foram obtidos com testes consecutivos deixando
intervalos de tempo curtos entre cada teste.

Tabela 28 — Comparacao da distribui¢ao das correntes.

Carga Resistiva maxima Nio-linear 1 Nio-linear 2
Controle I:t[)ilrltlz LQR | Desacoplado le\iftl)ilr}tl: LQR | Desacoplado I:l[)ilrltlz LQR | Desacoplado
i1 [Amg 730 7,59 7,48 10,15 9,90 10,04 7,20 6,98 6,94
ip [Arms] 7,83 7,48 7,36 10,66 9,98 9,92 7,64 6,83 6,83
i3 [Arms] 7,23 7,60 7,52 9,98 10,04 10,03 7,10 7,05 6,97
4 [Arme] 745 749 7,49 10,11 9,88 10,13 717 6.90 6.97
fep[Ams] | 745 7.54 7,463 1023 995 10,03 7,28 6,94 6.93
e [%] 2,05 0,66 0,23 0,73 0,50 0,10 1,06 0,58 0,18
e [%] 5,07 0,80 1,37 4,25 0,30 1,10 4,98 1,59 1,41
e [%] 2,99 0,80 0,77 2,40 0,90 0,00 2,44 1,59 0.61
eis [%] 0,03 0,66 0,37 1,12 0,70 1,00 1,48 0,58 0,61

max{ci} [%] | 5.07 0,80 1,37 425 0,90 1,10 4,98 1,59 141
Cacumulado [70] | 10,13 2,91 2,74 8,50 2,41 2,19 9,96 4,32 2,81

* acumulado™ €i1 T €2 T €3 T €is

5.1.6 Teste de temperatura

A elevagao da temperatura do ICT foi obtida mediante a medi¢do em dois pontos
da estrutura; sendo um na parte exterior de um dos enrolamentos e o outro entre um dos
enrolamentos e o nucleo. Desta maneira, uma vez que as especificagcdes dos
enrolamentos do ICT nao foram atendidas (foram usados 3 fios em paralelo no lugar de
4), o teste foi feito com uma carga resistiva de 5,83Q), a qual corresponde a 71,5% da
maxima carga testada. Por outro lado, o teste de temperatura foi feito usando o sistema
em malha fechada. Entdo, com as condi¢des de medi¢ao definidas, foram obtidas as
curvas mostradas na Figura 5.45. Pode-se ver que a temperatura entre o enrolamento e o
nucleo atinge pouco mais de 80°C, enquanto que a temperatura sobre a parte exterior de
um dos enrolamentos somente aumentou até aproximadamente 65°C. Contudo, ¢
importante notar que a temperatura maxima real na estrutura pode ser maior do que
80°C devido a que as perdas sdo geradas fundamentalmente no cobre, de modo que a
temperatura na parte interna dos enrolamentos deve ser mais elevada.

_ 80r
¥
g 60
g
g 40t —— — Parte exterior de um enrolamento i
& Entre um enrolamento e o nicleo

20 [ [ [ [ [

0 50 100 150 200 250 300

Tempo [minutos]
Figura 5.45 — Variacao da temperatura em dois pontos do ICT (na superficie exterior de
um dos enrolamentos e entre o enrolamento e a perna enrolada).
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Por outro lado, apesar de que o teste de temperatura ndo foi realizado com a
maxima carga disponivel, ¢ possivel estimar o comportamento da temperatura nos
mesmos pontos utilizando os resultados obtidos com a carga testada (mostrados na
Figura 5.45). Assim, como a elevacao da temperatura ¢ proporcional a poténcia
dissipada, a qual por sua vez ¢ proporcional ao quadrado da corrente que circula pelos
enrolamentos, tem-se que:

AT =k 1] + kg5 +kpsl3 +kpgl5.

Entdo, como as 4 correntes sdo aproximadamente iguais, a expressdo anterior
pode ser aproximada como:

4
AT =17 kq, =K, I%,
n=1
Assim, estimando o valor de I como a média do valor eficaz das quatro
correntes, o valor de Kr para o ponto de medicdo interna (entre o enrolamento e o
nucleo) deveria ter um valor préximo de:

AT 80,6 - 26,8 °C °C
=—= -— =17183—-.
I (5,607+5,445+5,65+5,68) A A

4

Entdo, a elevagdo de temperatura que seria obtida neste mesmo ponto deixando o
inversor operar durante pouco mais de 5 horas com a carga nominal poderia ser
estimada como:

7,48+ 7,36 +7,52 + 7,49
4

2
AT = 1,7183( j °C =95,69°C.

Assim, supondo que a temperatura ambiente fosse a mesma do teste realizado
(26,8°C), a temperatura entre o enrolamento e o nucleo seria de 122,49°C. Portanto,
dependendo dos fios usados, os enrolamentos poderiam ndo suportar a carga maxima.
Isto €, seria necessario usar fios com isolamento de classe B (130°C maximo), F (155°C)
ou H (180°C); pois usando as classes A ou E (105°C, 120°C respectivamente) a vida ttil
do material seria afetada.

Por outro lado, pode-se ver que a medi¢do de temperatura feita na superficie
exterior do enrolamento ¢ aproximadamente 65°C. Isto ¢, a elevagdo de temperatura foi
de aproximadamente 38,2°C, o que ¢ um valor claramente diferente dos 53,7°C
esperados teoricamente no projeto do ICT (mostrado na Tabela 16). Além disso, no
procedimento usado para o projeto do ICT foi suposto que o componente podia trocar
calor com o ambiente através de todas as superficies menos a superficie da base da
estrutura. Porém, no ICT real foram usadas duas chapas de aluminio para prensar a
estrutura e evitar deslocamentos dos ntcleos (como mostra a Figura 5.46). Assim, a
superficie disponivel para a troca de calor nos testes praticos ¢ menor do que a esperada
teoricamente, pelo que o resultado seria ainda pior recalculando a estimativa da
elevacdo da temperatura com a superficie real.

Entdo, para avaliar a expressao usada para estimar a elevagdo de temperatura no
projeto deste ICT (equacdo (5.1)), a superficie de troca de calor (4..ny) do ICT real foi
estimada medindo-se as dimensdes finais do ICT para depois recalcular a elevacao de
temperatura.

Ot = eAconv(T'Text) [W]
0=454+4lv, { w } (5.1)

m2°C
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Desta maneira, a elevacdo de temperatura ¢ recalculada usando as perdas
calculadas (mostradas na Tabela 16), supondo que o ar que refrigera a superficie tem
uma velocidade (v,,) de 0,3m/s (um pouco alta, mas ainda é razoavel para salas fechadas
[137]) e considerando que a troca de calor ¢ feita através de todas as superficies menos a
superficie horizontal da tampa e da base do nucleo. Assim, como as dimensdes de cada
enrolamento sdo aproximadamente 50x97x110mm (largura, altura e profundidade), a
elevagdo de temperatura seria:

AT = 44,2W

=50,57°C..
(8 -97-107-(110+50)-107> +4.25-107(75 + 198)-10*3)#(4,54+ 4,1-0,1)2l

m-°C

O qual é um valor mais razoavel, porém, ainda representa mais de 10°C de erro com
respeito ao valor esperado (obtido mediante medigdes). Desta maneira, foi visto que a
método usado para estimar a elevacdo de temperatura na etapa de projeto devia ser
aprimorado. Em conseqiiéncia, como ja mencionado no Capitulo 3, os algoritmos
usados posteriormente para o projeto do ICT usam um método mais elaborado para

estimar a elevacao de temperatura.

Figura 5.46 — Fotografia do ICT real (sem entreferro).

5.2 ICT sem entreferro

Com excec¢ao da forma em que a elevagdo de temperatura ¢ estimada, o projeto
do ICT sem entreferro foi feito usando o procedimento apresentado no Capitulo 3. Isto
foi feito porque o procedimento para estimar a elevagdo de temperatura proposto no
Capitulo 3 foi estudado depois de realizar os testes do ICT sem entreferro. Contudo, o
procedimento usado para o projeto deste ICT ¢ muito semelhante ao proposto no
Capitulo 3, pois este consiste no uso de um circuito térmico equivalente que também
considera a troca de calor por convecgdo, radiacdo e conducao térmica. De fato, a
diferenga entre o procedimento usado e o sugerido no Capitulo 3 estd em que no circuito
térmico usado ndo ¢ considerada a troca de calor por convecgdo e radiagdo entre as
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superficies internas que ficam dentro das janelas do nucleo, enquanto que no Capitulo 3,
este tipo de troca de calor ¢ levado em consideracao.

O circuito térmico usado ¢ mostrado na Figura 5.47 para o caso de um ICT de N
bracos. Cada sub-circuito contido num retangulo representa uma das pernas da
estrutura, onde Q ¢ a poténcia dissipada na perna, R, modela a troca de calor por
conveccdo e radiacdo com o ambiente sobre as superficies do enrolamento, R;;,, modela
a troca de calor por condugdo entre o enrolamento e a perna onde ele esta enrolado e
Rjinf € Rizp modelam a troca de calor por condugdo entre a perna com o enrolamento e
as pernas sem enrolamento do nucleo. Desta maneira, os nds “d” indicam a temperatura
média na superficie de cada enrolamento, enquanto que os nds “c” representam a
temperatura média entre o enrolamento e a perna onde ele esta enrolado. As resisténcias
restantes modelam a troca de calor por convecgdo e radiagdao sobre as superficies do
nicleo expostas ao ambiente que ficam na sua parte superior (Rys € Ryy) € inferior
(Rniv). Assim, o n6 “a” modela a temperatura média na superficie da tampa do nucleo,
enquanto que o nd “b” modela a temperatura média na superficie da base do nucleo.
Todas as resisténcias foram calculadas mediante as expressdes empiricas do numero de
Nusselt mostradas no Capitulo 2 e o coeficiente de troca de calor equivalente da
radiagdo térmica.

Por outro lado, as restri¢gdes relacionadas a constru¢do do nucleo usadas no
projeto do ICT com entreferro foram mantidas; isto ¢, o nucleo foi feito usando como
bloco de constru¢ao os mesmos nucleos em I da fabricante Thornton. Assim, as perdas
no nucleo foram desprezadas porque usando este material nesta freqii€ncia elas resultam
muito pequenas se comparadas com as perdas nos condutores. Adicionalmente, como a
altura das pernas com enrolamentos ficou definida pela altura do nucleo em I, o numero
de espiras ndo foi definido em fun¢do do nimero de camadas e espiras por camada
como ¢ proposto no Capitulo 3 (onde sdo usadas como variaveis do projeto), mas foi
usado diretamente como varidvel. Desta maneira, as variaveis do projeto consideradas
no algoritmo foram: o numero de nucleos em I alinhados horizontalmente (bs), o
numero de nucleos em paralelo (bs), 0 nimero de espiras, o numero de fios em paralelo
e o diametro dos fios.

Considerando que nos testes do primeiro ICT ndo foi possivel testar o inversor
com a carga nominal inicialmente definida (4kW ou uma carga resistiva de 4Q2) porque
a carga disponivel no laboratério ndo tinha exatamente esse valor, o projeto deste ICT
foi feito definindo a carga nominal num valor disponivel no laboratdrio. Desta maneira,
as caracteristicas do inversor ficaram definidas como indica a Tabela 29.

Assim, definindo as restricdes de temperatura, da ondulacdo da corrente e da

Figura 5.47 — Circuito térmico usado no projeto do ICT sem entreferro.
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inducdo como mostra a Tabela 30, mediante o procedimento e as expressdes
apresentadas no Capitulo 3, foi encontrado que o ICT teoricamente deveria ter as
caracteristicas mostradas na Tabela 31. Pode-se ver que o nucleo do ICT resultou igual
ao do ICT com entreferro (mesma quantidade de nucleos em I), o que ndo foi uma
surpresa considerando que a mesma inducdo méaxima foi definida nos dois problemas e
que ela depende do numero de nucleos em paralelo (bs).

Tabela 29 — Caracteristicas do inversor.

Poténcia de saida [kW] 3,7
Tensdo de saida [Vrus] 127
Freqiiéncia de chaveamento [kHz] | 3,84
Numero de bragos 4

Tabela 30 — Limites de temperatura, indu¢ao e ondulac¢ao da corrente para o projeto do
ICT sem entreferro.

Maxima ondulago da corrente Entre 5% e 30% da corrente maxima na saida
Maéxima indugdo magnética para a carga resistiva nominal 90mT
Méximo valor da temperatura média sobre qualquer superficie* Entre 80 ¢ 90°C

*Supondo que a temperatura ambiente ¢ de 45°C

Tabela 31 — Caracteristicas tedricas do ICT sem entreferro.

Fio AWG 19
Numero de fios em paralelo 3
Numero de espiras 84

by 3

bs 2
Ondulagdo da corrente de saida [A] 8,8
Valor méaximo da indugédo * [mT] 82,7
Perdas totais no cobre [W] 53,4
Perdas totais [W] 53,4
Elevagdo da temperatura [°C] 42

* nas pernas com enrolamentos

Da mesma maneira que foi feito com o ICT com entreferro, a primeira coisa
feita foi medir a matriz de indutancia do ICT real para compara-la com os resultados de
simulacdo do FEMM. Assim, as matrizes de indutancia tedrica e experimental foram:

32176 -72 -6
“17.6 288 —61 —46
~72 —61 36 -223|"
—6  —46 -223 344
2378 1492 —-589 —289
~1492 329 —1202 —589
wirica = 59 _1202 329 —1492|
~289 -589 —1492 2378

medida = ’

L

Pode-se ver que existem grandes diferengas entre as duas matrizes, as quais nao
podem ser justificadas considerando os entreferros inseridos de forma indesejada nem o
procedimento de medi¢do. Por isso, a indutancia equivalente do ICT real foi medida
diretamente conectando em série todos os enrolamentos para depois medir a indutancia
total e dividir o valor obtido por 4 (da maneira explicada no Capitulo 1). Fazendo isto,
foi medido um valor de 3,121mH, o que corresponde a uma indutancia equivalente de
780,25uH. Assim, para comparar o resultado com a indutancia equivalente obtida pelo
FEMM, o seu valor foi calculado da matriz de indutancia tedrica (somando todas as
posigdes da matriz e dividindo por 4) obtendo 733uH, o que é razoavelmente proximo
do medido no ICT real (6% de erro). Assim, como no algoritmo de minimizagdo ¢
usado o valor da indutancia de dispersdo, o erro apresentado no calculo da matriz de
indutancia nao ¢ importante.
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Pode-se ver que apesar da diferenca entre as matrizes de indutancia, a diferenca
entre as indutancias equivalentes foi pequena. Isto pode ser atribuido a que as posigdes
da matriz de indutancia dependem da permeabilidade do ntcleo e do comprimento dos
entreferros indesejados, enquanto que a indutancia equivalente depende da indutancia
de dispersao, que por sua vez depende principalmente da geometria do nticleo. Assim,
como a permeabilidade indicada pelo fornecedor pode apresentar um erro grande, e
como os entreferros inseridos sdo indesejados, pode existir uma diferenga grande entre
os resultados medidos e os indicados pelo FEMM. Por outro lado, como o tamanho das
janelas do nucleo e a sua geometria sdo aproximadamente as mesmas no ICT real e no
modelado, o erro esperado deveria ser pequeno.

5.2.1 Avaliagao do grau de acoplamento do sistema para o projeto dos
controladores

De maneira similar ao feito no projeto dos controladores do inversor que usa o
ICT com entreferro, inicialmente foi avaliado o grau de acoplamento entre as correntes
do sistema no dominio continuo. Assim, a RGA da relagdo entre a corrente 2 e os 4
sinais de controle foi avaliada e ¢ mostrada na parte superior da Figura 5.48. Pode-se
ver que novamente o maior valor ¢ obtido entre a corrente i, € o respectivo sinal de
controle; contudo, como os valores da RGA entre a corrente 2 ¢ 0s outros sinais de
controle ndo sdo pequenos, ndo ¢ recomendavel tentar controlar a corrente i, com o sinal
de controle v, supondo que a corrente i; nao ¢ afetada pelos outros sinais de controle (o
mesmo acontece com as outras correntes).
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Figura 5.48 — RGA e RGA number do modelo continuo do sistema
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Adicionalmente, a Figura 5.48 mostra o RGA number calculando usando um
pareamento diagonal e outro nao diagonal. Dos resultados ¢ possivel ver que o
pareamento diagonal seria mais conveniente (menor valor do RGA number). Contudo,
mesmo usando o pareamento diagonal, os valores do RGA number sao muito elevados,
pelo que ndo seria recomendado tentar controlar o sistema assumindo que pode ser
modelado como varios sistemas SISO independentes.

E interessante notar que os valores obtidos da RGA e do RGA number para o
sistema com o ICT sem entreferro apresentam valores claramente maiores do que os
vistos no caso do ICT com entreferro. Desta maneira, ¢ esperado que este sistema seja
mais dificil de controlar que o anterior pela sensibilidade a pequenas variagdes nas
entradas.

5.2.2 Controle usando a técnica LQR

O controle do inversor baseado na técnica LQR foi feito mediante a mesma
topologia de controle usada para o inversor com os bracos acoplados com o ICT com
entreferro. Assim, os controladores do inversor (a matriz de realimentagdo de estados da
malha de corrente ¢ o PI da malha de tensdo) foram obtidos seguindo o mesmo
procedimento. As respostas em freqiiéncia das correntes em fungdo da corrente de
referéncia e da tensdo de saida em funcdo da tensdo de referéncia sdo mostradas na
Figura 5.49 e Figura 5.50, respectivamente. Adicionalmente a Figura 5.51 mostra a
distribuicdo dos polos fechando a malha de tensdo (sem o controlador repetitivo). Com
respeito ao controlador repetitivo, foi visto que os mesmos filtros usados no inversor
acoplado com o ICT com entreferro conseguiram reduzir a THD no inversor acoplado
com o ICT sem entreferro.

Uma vez que os compensadores foram ajustados, os resultados mostrados na
Figura 5.52, na Figura 5.53 e na Figura 5.54 foram obtidos mediante simulagdo e sao
resumidos na Tabela 32. Pode-se ver que a malha de controle eliminou a componente
c.c. das correntes, melhorou a distribuicao da componente fundamental delas e reduziu a
THD a valores admissiveis. Adicionalmente, as formas de onda da indu¢do magnética
obtida mediante simulacdo para a carga resistiva e para a carga nao-linear em malha
aberta e fechada sdo mostradas na Figura 5.55, Figura 5.56 e na Figura 5.57,
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Figura 5.49 — Resposta em freqiiéncia em malha fechada das 4 correntes e a corrente de
referéncia.
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respectivamente. Pode-se ver que em malha fechada, para os dois tipos de carga, a
indugdo ndo apresenta um valor c.c. (ou pelo menos ¢ muito pequeno), enquanto que em
malha aberta a inducdo tem um nivel c.c. importante; de fato, a indugdo atinge valores
maiores do que a indugdo de saturagdo do material.
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Tabela 32 — Comparacao dos resultados de simulagao (controle baseado na técnica

LQR).

Condigao de controle Malha aberta Malha fechada sem Malha fechada com
controlador repetitivo controlador repetitivo

THD da tensdo com carga resistiva [%] 0,4 0,59 0,36

THD da tensdo sem carga [%] 0,75 0,92 0,51

THD da tensdo com carga ndo-linear [%] 10,18 12,23 2,55

Nivel c.c. das correntes** [A] 0,84/ 0,02/ 0,72/ 0,15 0,0/ 0,0/ 0,0/ 0,0 0,0/ 0,0/ 0,0/ 0,0

10,33/ 10,47/ 10,43/ 10,56/ 10,57/ 10,60/ 10,42/ 10,42/ 10,46/
sk 8 s 5 8 B ) s s 5
Componente fundamental das correntes** [A] 10,24 10.52 10,37

* calculada no intervalo 35/60s<t<41/60s
** calculada com a carga resistiva maxima
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Figura 5.55 — Resultados de simulacdo da densidade de fluxo magnético (em malha
fechada para carga resistiva nominal).
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Figura 5.56 — Resultados de simulacdo da densidade de fluxo magnético (em malha
aberta para a carga nao-linear).
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Figura 5.57 — Resultados de simulacdo da densidade de fluxo magnético (em malha
fechada para a carga ndo-linear).

Resultados experimentais em malha aberta

De maneira similar ao feito nos testes em malha aberta do inversor acoplado
com o ICT com entreferro, os testes em malha aberta do ICT sem entreferro foram
feitos ajustando a tensdo no barramento até obter aproximadamente os 127V eficazes na
tensao de saida do inversor (com as diferentes cargas testadas). Fazendo isto, foram
obtidos os valores mostrados na Tabela 33. Pode-se ver que os valores da tensdo no
barramento c.c. mudaram para as diferentes cargas, o que mostra a necessidade de
fechar a malha de controle para regular a tensdo de saida. Por outro lado, pode-se ver
que a THD da tensdo de saida ¢ sempre menor do que 8%, porém, nenhuma das cargas
tem um fator de crista de 3, pelo que ndo € possivel dizer que neste aspecto o inversor
em malha aberta est4 atendendo a norma IEC-62040-3.

Tabela 33 — Caracteristicas da tensdo de saida do sistema em malha aberta.

Pardmetro Ve [Ven] THD [%] Tensdo média na parte positiva
Carga €1 ¥ms 0 do barramento c.c. [V]
A vazio 126,6 1,83 192
Resistiva maxima 126,5 1,94 207
Nao-linear 1 126 7,16 205
Nao-linear 2 126,6 4,53 205

A distribui¢do da corrente entre os bragos do inversor foi avaliada da maneira
feita nos testes experimentais anteriores. Isto €, foi obtido o valor eficaz de cada uma
das correntes nos bragos do inversor para depois comparar cada corrente com o valor
esperado da corrente no brago (calculado da maneira feita nos resultados experimentais
anteriores). Fazendo isto para a carga resistiva nominal e para as duas cargas nao-
lineares (iguais as testadas no inversor acoplado com o ICT com entreferro) foi obtida a
Tabela 34. Pode-se ver que o valor eficaz das quatro correntes ¢ muito parecido, pelo
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que mesmo em malha aberta, a distribui¢do das correntes ¢ boa. Isto pode ser visto nas
formas de onda mostradas desde a Figura 5.58 até a Figura 5.61, as quais foram obtidas
para as quatro condi¢des de carga testadas.

Tabela 34 — Comparacao da distribui¢ao das correntes.

Correntes

Al Erros [%]

Carga

i ip i3

iy i@ Ci1 Ci2 Ci3

Resistiva maxima

7,62 | 7,64 | 7,57

741 7,56 | -0,76 | -1,07 | -0,2

Nao-linear 1

11,43 | 11,6 | 11,71

11,48 | 11,56 | 1,08 | -0,39

Nao-linear 2

7,54 | 7,55 | 7,53

7,39 7,50 -0,5 | -0,64
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Assim, de maneira semelhante ao visto no inversor acoplado com o ICT com
entreferro, usando o ICT sem entreferro a distribuicdo das correntes no inversor real
resultou melhor do que a distribuicao vista mediante simulagdes; de fato, usando o ICT
sem entreferro as correntes tendem a ficar praticamente iguais, como pode ser visto na
Figura 5.62, a qual mostra o detalhe da ondulagdo das correntes nos bragos obtida para
uma carga resistiva em malha aberta.
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(malha aberta).

Resultados experimentais em malha fechada

Apesar de que foi visto que a distribuicdo da corrente nos bragos do inversor ¢
boa em malha aberta, as duas técnicas de controle testadas no inversor acoplado com o
ICT com entreferro foram testadas para avaliar seu funcionamento. Assim, inicialmente
foi testada a estratégia de controle baseada na técnica LQR. Porém, nos testes praticos
foi visto que os controladores testados mediante simulagdo deixavam o sistema instavel.
Assim, inicialmente o fator de ponderagdo usado para obter a matriz de realimentacao
de estados foi mudado até obter uma resposta estavel no sistema real para depois ajustar
os ganhos do controlador da malha de tensdo. Fazendo isto, foi obtida uma matriz de
realimentacdo com valores muito menores dos que usados inicialmente nas simulagdes,
pelo que a capacidade de regulacdo da distribui¢@o da corrente foi reduzida.
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Além do inconveniente anterior, nos testes praticos foram encontradas algumas
dificuldades relacionadas com as medigdes das correntes e tensdes. Especificamente,
foram tidas dificuldades na defini¢do dos ganhos usados para ajustar as medicdes feitas
pelo conversor analdgico-digital do processador, pois eles tiveram que ser reajustados
toda vez que o processador era reiniciado (fato que aconteceu também nos testes feitos
com o inversor acoplado com o ICT com entreferro). Assim, os resultados obtidos estao
afetados por erros nas medi¢des, pelo que em melhores condigdes de medicdo, a
estratégia de controle poderia ter apresentado resultados melhores.

Tabela 35 — Caracteristicas da tensdo de saida do sistema em malha fechada.

Parametro e [Vl THD [%] [ Awme] Fat(?r de
Carga crista
A vazio 128,7 2,17 - -
Resistiva maxima 127,3 1,61 29,59 1,41
Nio-linear 1 127,2 4,17 38,28 2,27
Nao-linear 2 1273 2,77 26,09 1,82

A distribui¢do da corrente nos bracos ¢ a tensdo de saida do inversor foram
avaliadas da mesma maneira que nos testes experimentais anteriores. Assim, o valor da
tensdo de saida e a THD dela sdo mostrados na Tabela 35 junto com as caracteristicas
da corrente de saida do inversor. Pode-se ver que a tensdao de saida varia pouco e que a
THD ¢ sempre menor do que 8%, o que era desejado. Por outro lado, a Tabela 36
mostra os resultados numéricos da analise da distribuicdo da corrente, e pode-se ver que
as correntes continuam com valores préximos, porém, para alguns casos, o erro obtido é
maior do que o obtido em malha aberta. Contudo, como pode ser visto da Figura 5.63
até a Figura 5.66, as correntes se mostram bem distribuidas para as cargas testadas e as
formas de onda da tensao de saida e da corrente de saida sao melhores do que as obtidas
em malha aberta.

Tabela 36 — Comparacao da distribui¢ao das correntes.

Correntes [A] Erros [%]

Carga iy ip i3 iy esp el =9 €3 Cia
Resistiva maxima | 7,58 7,52 7,84 | 732 | 7,56 -0,2 | 0,58 | -37 33
Nao-linear 1 10,18 | 10,24 | 10,43 | 9,93 | 10,19 | 0,15 | -0,44 | -2,31 | 2,60
Nao-linear 2 7,15 7,12 728 1692 | 7,14 | -0,06 | 0,35 -3,4 3,1
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5.2.3 Controle baseado no desacoplamento de estados

Seguindo o mesmo procedimento usado no projeto do controlador do inversor
que usa o ICT com entreferro, a estratégia de controle baseada no desacoplamento dos
estados foi avaliada. Assim, como foi visto que o grau de acoplamento entre as
correntes resultou importante, a RGA ¢ o RGA number foram calculados no sistema
discretizado apos ter aplicado o procedimento de desacoplamento. Os resultados sao
mostrados desde a Figura 5.67 até a Figura 5.71.

Pode-se ver que o valor da RGA entre cada estado e seu respectivo sinal de
controle (i, com vy, e;;; com V2, ;23 COM Vp3 € €34 COM Vpy) estd proximo de 1 até
aproximadamente 1300Hz, enquanto que a relacdo de cada estado com os outros sinais
de controle estd préximo de 0. Assim, pode-se aproximar o sistema MIMO com 4
sistemas de uma entrada e uma saida para controlar os 4 estados do sistema. Para
verificar isto, nota-se que para o pareamento diagonal mostrado na Figura 5.71 o valor
do RGA number é proximo de zero até aproximadamente a mesma freqliéncia.

2 T :
i/vbl // /:‘

1.5’ _— *i/va / /‘J |
””” 1/Vp3 // |

S 1F : / /1 |
%2 - i/Vpy ;

0.5¢F //// /

——
== = i i L [

0 | —
0 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000
freqiiéncia [Hz]
Figura 5.67 — RGA entre i; e os 4 sinais de controle (avaliada no dominio z).
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1.5+ i
< ]
& ~
0.5" i
,,,,,, e

0 — !
0 50 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000
freqliéncia [Hz]
Figura 5.68 — RGA entre e, ¢ os 4 sinais de controle (avaliada no dominio z).
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Figura 5.69 — RGA entre e,; e os 4 sinais de controle (avaliada no dominio z).
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Figura 5.71 — RGA number para o sistema com desacoplamento (avaliada no dominio

z).

Resultados de simulacdo

Sabendo que os estados do sistema podem ser considerados como desacoplados

até aproximadamente 1300Hz, a mesma topologia de controle usada no inversor com o
ICT com entreferro foi usada para fechar a malha de controle do sistema. Desta
maneira, os ganhos dos controladores PIs foram ajustados até se obter uma distribuicao
da corrente razoavel sem levar o sistema a instabilidade. A Figura 5.72 mostra a
distribuicao dos poélos do sistema em malha fechada e a Figura 5.73 mostra a resposta
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em freqliéncia do mesmo sistema (sem controlador repetitivo) para a condi¢do de carga
resistiva nominal e a vazio. Com respeito ao controlador repetitivo, foi visto que o
usado no inversor acoplado com o ICT com entreferros resultou suficiente para reduzir
a THD da tensdo de saida.

0.4+

-0.2r

-0.4

-0.8 1 .
< Com carga

Sem carga

-1 -0.5

Figura 5.72 — Distribuicao dos pélos do sistema em malha fechada (sem controlador
repetitivo).
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Figura 5.73 — Resposta em freqiiéncia do sistema em malha fechada (sem controlador
repetitivo).
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Com os ganhos dos Pls e do controlador repetitivo ajustados, o sistema em
malha fechada foi simulado nas mesmas condi¢des que o inversor simulado com a
estratégia baseada na técnica LQR. Os resultados de simulag@o sdo mostrados na Tabela
37 e as formas de onda da corrente e tensdo de saida para a carga ndo-linear sdo
mostradas na Figura 5.74. Pode-se ver que com este controlador também foi possivel
eliminar o nivel c.c. das correntes nos bragos ¢ melhorar a distribui¢do da componente
fundamental das correntes. Adicionalmente, a THD da tensdo de saida obtida para as
cargas testadas ¢ sempre menor do que 8%, pelo que o inversor atende os limites
relativos a distor¢do da tensdo de saida.

Tabela 37 — Comparacao das respostas em malha aberta e fechada.

Condigéo de controle Malha aberta Malha fechada sem Malha fechada com
controlador repetitivo | controlador repetitivo
THD da tensdo com carga resistiva [%] 0,4 0,28 0,24
THD da tensdo sem carga [%] 0,75 0,32 0,25
THD da tensdo com carga nao-linear [%] 10,18 8,46 2,84
Nivel c.c. das correntes** [A] 0,84/ 0,02/ 0,72/ 0,15 0,0/ 0,0/ 0,0/ 0,0 0,0/ 0,0/ 0,0/ 0,0
10,33/ 10,47/ 10,43/ 10,22/ 10,17/ 10,18/ 10,4/ 10,35/ 10,36/
Componente fundamental das correntes** [A] 10,24 10,21 10.4
* calculada no intervalo 35/60s<t<41/60s
** calculada com a carga resistiva maxima
200
—velV]
150 - i, [A] ]
100+ 1
501 q
0f ]
=50+ 1
-100- 1
-150+ q
-200 I I I I I I
0.6 0.605 0.61 0.615 0.62 0.625 0.63
tempo [s]

Figura 5.74 — Tensao e corrente de saida para a carga nao-linear padrao (resposta em
malha fechada).

Resultados experimentais

Diferentemente dos testes feitos com a estratégia de controle baseada na técnica
LQR, o controlador usado para testar a estratégia baseada no desacoplamento de estados
foi exatamente o mesmo usado nas simulagdes. Além disso, este controlador apresentou
melhores resultados do que o controlador baseado na técnica LQR que foi testado no
inversor real.
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Os resultados numéricos da parte experimental sdo mostrados na Tabela 38 e na
Tabela 39. Na primeira tabela ¢ mostrada a tensao de saida, sua THD e as caracteristicas
da corrente de saida. Pode-se ver que a tensdo de saida varia pouco e que a THD ¢
menor do que os 8% permitidos pela norma IEC62040-3. Da segunda tabela pode ser
visto que a distribui¢do da corrente resultou razoavel, o que pode ser verificado
observando as formas de onda mostradas entre a Figura 5.75 e a Figura 5.78. Dessas
figuras pode ser visto que o controlador além de manter uma boa distribui¢do das
correntes nos bragos do inversor, melhora a forma de onda da tensdo e correntes em
comparagdo com a operacao do inversor em malha aberta.
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Figura 5.76 — Formas de onda do sistema com a carga resistiva nominal em malha
fechada.

Tabela 38 — Caracteristicas da tensdo de saida.

Parametr
O VelVad | THD [ | it[Amg | TR
Carga crista
A vazio 127,2 1,42 - -
Resistiva maxima 126,5 1,26 29,5 1,41
Nao-linear 1 126,4 3,69 36,62 2,34
Nao-linear 2 126,7 2,35 29,4 1,75

Tabela 39 — Comparagdo da distribui¢do das correntes do sistema em malha fechada.

Carga i i> i3 iy lesp Cit Cip Cis Cia
Resistiva maxima | 7,53 7,67 7,59 | 7,56 | 7,59 0,77 | -1,08 | -0,06 | 0,37
Nao-linear 1 10,68 | 10,62 | 10,63 | 10,6 | 10,63 | -0,45 | 0,12 | 0,24 | 0,31
Nio-linear 2 7,20 7,36 729 | 7,15 | 7,25 0,67 | -1,54 | -0,57 | 1,43

* correntes em Amperes
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Figura 5.78 — Formas de onda do sistema com a carga ndo-linear 2 em malha fechada.

5.2.4 Comparacgao dos resultados

Para facilitar a comparagdo entre os resultados obtidos com o inversor em malha
aberta e em malha fechada (com as duas estratégias de controle), nesta secdo sao
reescritos os resultados numéricos obtidos dos testes experimentais do inversor
acoplado com o ICT sem entreferro.

A Tabela 40 mostra uma compara¢do da THD da tensdo de saida do inversor
para os quatro tipos de carga e para as trés condigdes de controle. Pode-se ver que as
duas estratégias de controle reduzem a THD obtida para as cargas nao-lineares, o que
era esperado e desejado. Por outro lado, a THD para o sistema sem carga que foi obtida
com o controlador baseado na técnica LQR resultou um pouco maior do que em malha
aberta; contudo, a diferenca € pequena e pode estar relacionada com erros de medigado e
perturbacgdes inseridas na tensdo de alimentagao.

Com respeito a distribui¢do da corrente nos bragos do inversor, a Tabela 41
resume os resultados experimentais obtidos com o inversor acoplado com o ICT sem
entreferro. Adicionalmente, para facilitar a comparacao, a tabela mostra a soma do erro
obtido em cada corrente e o valor maximo do erro. Assim, pode-se ver que usando o
controlador baseado na técnica LQR foram obtidos resultados piores do que em malha
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aberta, enquanto que usando o controle baseado na técnica de desacoplamento de
estados a distribui¢ao da corrente ¢ melhor do que em malha aberta para duas das trés
cargas comparadas. Apesar disto, a diferenca entre os erros ndo ¢ grande, uma vez que o
controle da distribui¢do das correntes neste inversor nao ¢ tdo importante como era
esperado segundo os resultados de simulagao.

Tabela 40 — Comparacao da THD (%) da tensdo de saida.

Controle Malha LQR Desacoplado
Carga aberta
A vazio 1,83 2,17 1,42
Resistiva maxima 1,94 1,61 1,26
Nao-linear 1 7,16 4,17 3,69
Nao-linear 2 4,53 2,77 2,35
Tabela 41 — Comparacdo da distribui¢do das correntes.
Carga Resistiva maxima Nao-linear 1 Nao-linear 2
Controle I:t[)illil: LQR | Desacoplado ﬁiﬁ: LQR Desacoplado I:t[)illil: LQR | Desacoplado
i1 [Amms] 7,62 7,58 7,53 11,43 10,18 10,68 7,54 7,15 7,2
ip [Asms) 7,64 7,52 7,67 11,6 10,24 10,62 7,55 7,12 7,36
i3 [Arms] 757 7184 7,59 11,71 10,43 10,63 7,53 7,28 7,29
is [Arms] 741 7,32 7,56 11,48 9,93 10,6 7,39 6,92 7,15
fesp [ Arms] 7,56 7,56 7,59 11,56 10,19 10,63 7,5 7,14 7,25
eir [%] 0,76 0,2 0,77 1,08 0,15 0,45 0,5 0,06 0,67
eir [%] 1,07 0,58 1,08 0,39 0,44 0,12 0,64 0,35 1,54
eis [%] 0,2 3,7 0,06 1,34 2,31 0,24 0,37 34 0,57
eis [%] 2,03 33 0,37 0,65 2,6 0,31 1,51 3,1 1,43
max{en} [%] | 2,03 3,7 1,08 1,34 2,6 0,45 1,51 34 1,54
Cacumulado [%0] | 4,06 7,78 2,28 3,46 5,5 1,12 3,02 6,91 4,21

* acumulado™ €i1 T €2 T €3 T €

5.2.5 Teste de temperatura

Para os testes de temperatura o inversor foi operado com a carga resistiva
nominal em malha fechada. Para este teste, a temperatura em dois pontos de um
enrolamento foi registrada usando dois termopares até que as medi¢des ficaram estaveis.
As medi¢des foram feitas num ponto sobre a superficie de um enrolamento exposta a
grande massa de ar e num ponto sobre a superficie do enrolamento que fica dentro da
janela do nucleo. Posteriormente, a distribuicdo de temperatura foi obtida com uma
camara térmica usando uma emissividade de 0,81 para a aquisi¢do (emissividade do
cobre esmaltado).

A posicao dos sensores de temperatura e a distribui¢do de temperatura obtida sdo
mostradas na Figura 5.79 e na Figura 5.80, respectivamente. Adicionalmente, os
resultados das medigdes obtidas com os termopares sdo mostrados na Figura 5.81.
Pode-se ver que nesta ultima figura a curva apresenta oscilagdes; elas apareceram por
variagdes nas condigdes de medi¢do que ndo puderam ser controladas (abertura e
fechamento de portas e janelas). Por outro lado, ¢ possivel ver que nos ultimos instantes
de tempo a temperatura cai rapidamente até valores em torno de 28°C; isto foi porque
no final do teste os termopares foram afastados da estrutura para obter uma medicao da
temperatura ambiente.

Para facilitar a comparacao dos resultados experimentais e os estimados com o
circuito térmico usado, foi usado um Software associado a cAmara térmica (FLIR Quick
Report) que permite calcular a temperatura média e maxima numa superficie definida na
imagem (obtida pela cadmara térmica). Assim, a temperatura maxima e média sobre cada
enrolamento obtida via medi¢do ¢ mostrada na Tabela 42 junto com a temperatura
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média estimada com o circuito térmico equivalente. Na tabela sdo mostrados os
resultados teodricos obtidos usando uma temperatura ambiente de 45°C (suposto no
projeto) e uma temperatura de 28°C (aproximadamente a temperatura ambiente
medida).

Figura 5.79 — Posicao dos termopares na estrutura (marcadas com circunferéncias).

Figura 5.80 — Distribui¢do da temperatura na estrutura.
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Figura 5.81 — Variagdo da temperatura com o tempo obtida com os termopares.

Pode-se ver que a temperatura média tedrica que foi calculada com a
temperatura ambiente medida resultou razoavelmente proxima dos resultados
experimentais (colunas ressaltadas). Contudo, pode-se ver que teoricamente a diferenca
entre as temperaturas dos enrolamentos internos e externos ¢ praticamente a mesma,
enquanto que as medi¢gdes indicam uma diferenca de alguns graus. Isto aconteceu
porque no circuito térmico foi assumido que a tampa e base do nucleo sdo isotérmicas
(porém diferentes) e que nao existe troca de calor por radiagdo e convecgdo entre os
enrolamentos adjacentes, o que ndo ¢ verdade.

Tabela 42 — Resultados da temperatura absoluta (7) e da elevagao de temperatura (47).

Temperatura medida[°C] Temperatura média estimada
. (Tp=28°C) [°C]
Superficie Méxima Média T,=45°C T,=28°C
T T AT T AT T
Enrolamento 1 73,4 68,8 40,8 86,4 41,4 67,7
Enrolamento 2 78,0 72,7 44,7 86,5 41,5 67,9
Enrolamento 3 79,7 73,6 45,6 86,5 41,5 67,9
Enrolamento 4 74,6 70,5 42,5 86,4 41,4 67,7

* Enrolamentos numerados de esquerda a direita

Uma melhor aproximacao aos resultados experimentais pode ser obtida usando o
procedimento proposto no Capitulo 3 para a modelagem do sistema térmico. Nesse
procedimento a tampa e base da estrutura sdo divididas em 4 partes cada uma (o que
permite modelar a variagdo de temperatura nessas partes do nucleo) e ¢ considerada a
troca de calor por convecgdo e radiagdo entre os enrolamentos. Assim, usado esse
procedimento e realizando as medig¢des das dimensdes finais da estrutura, os resultados
mostrados na Tabela 43 foram obtidos. Pode-se ver que os resultados obtidos
teoricamente estdo mais proximos dos experimentais € que neste modelo existe uma
diferenca entre as temperaturas dos enrolamentos internos e externos. Contudo, ¢
importante notar que a temperatura média medida foi obtida considerando somente a
superficie visivel nas imagens obtidas (fotos obtidas com a camara térmica), pelo que ¢
esperado que a temperatura média real seja ligeiramente diferente da indicada. Assim, o
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erro obtido usando o modelo térmico melhorado pode ndo ser tdo baixo como

mostrado.

Tabela 43 — Resultados da temperatura absoluta (7) medida e estimada mediante o
modelo térmico melhorado.

Superficie Emissividade usada Temperatur?TIzl:eS; (ej;tlmada [°C] Temperatu?r Om:ezr(;loacl;ledlda [°C]
Enrolamento 1 0,81 68,2 68,8
Enrolamento 2 0,81 71,9 72,7
Enrolamento 3 0,81 71,9 73,6
Enrolamento 4 0,81 68,2 70,5
Tampa da estrutura (nicleo) 0,91 57,9/ 64,8/ 64,8/ 57,9 60/ 62,3/ 63,15/ 60,6
Base da estrutura (nucleo) 0,91 60,9/ 68,1/ 68,1/ 60,9 61,5/ n/d/ n/d/ n/d

o~

* n/d: Nao disponivel. Nao foi possivel estimar essas temperaturas com as imagens térmicas tiradas.

5.3 Conclusdes do capitulo

As matrizes de indutancia obtidas por medi¢do apresentaram erros significativos
com respeito ao valor calculado mediante o MEF. Isto em parte ocorreu devido ao
procedimento de medicdo e pelas diferengas entre o nucleo ideal e o real; isto ¢, o
nucleo real ndo ¢ simétrico e tem entreferros indesejados que foram inseridos no
processo de colagem dos nucleos. Neste ponto ¢ importante notar que as diferencas
entre as medicdes e a teoria sao muito menores no ICT que usa entreferros. Isto ¢
porque o entreferro faz com que a estrutura seja menos sensivel a permeabilidade do
material e as suas variagdes. Além disso, no ICT sem entreferro, variagdes na posicao
dos nucleos ou na pressdo usada para manter a estrutura fixa mudam os valores das
indutancias. Contudo, apesar do elevado erro obtido entre a teoria e a pratica, as
caracteristicas do ICT podem ser calculadas da indutancia equivalente, a qual depende
somente da indutdncia de dispersdo do componente, que por sua vez, depende
principalmente da geometria das janelas do nucleo e da parte exterior dele. Assim, como
foi visto, esta indutancia pode ser calculada com um erro relativamente baixo mediante
o MEF, pelo que o erro no calculo da matriz de indutancia ndo afeta o projeto do
componente. Por outro lado, o conhecimento da matriz de indutincia ¢ importante na
fase do projeto dos controladores, contudo, uma vez construido o ICT, a matriz de
indutancia pode ser medida para depois projetar os controladores usando os resultados
de medigao.

O uso de entreferro nas pernas do ICT ndo resultou necessario para o
funcionamento do inversor. De fato, foi visto que de forma natural (em malha aberta), a
distribuicao das correntes ¢ melhor no ICT sem entreferro. Além disso, usando o ICT
sem entreferro, as correntes nos bragos sdo praticamente iguais a corrente de saida
dividida pelo numero de bragos, pelo que as componentes entrelagadas das correntes
praticamente desaparecem. Isto facilita a andlise do sistema e permite realizar as
simplificagdes feitas no Capitulo 3. Por outro lado, no ICT com entreferro, as correntes
nos bragos ndo sdo iguais a corrente de saida dividida pelo nimero de bragos; de fato,
usando este tipo de ICT ainda € possivel ver o entrelagamento das formas de onda das
correntes, pelo que as componentes entrelacadas das correntes nos bragos nao podem
ser desprezadas.

Neste capitulo foi verificado mediante simulagdo que o uso de ICTs para acoplar
magneticamente os bracos do inversor faz com que as correntes nos bragos sejam
afetadas por todos os sinais de controle. Assim, foi mostrado que este tipo de inversores
sao naturalmente sistemas do tipo MIMO com acoplamentos fortes entre os seus
estados. Desta maneira, para controlar corretamente o comportamento das correntes do
inversor ¢ necessario considerar o sistema como multivaridvel para projetar
corretamente os controladores. Além disso, a falta de sincronia entre as medigdes (e os
instantes de aplicagdo dos sinais de controle) dificulta a modelagem e controle do
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inversor. Apesar dos fatos anteriores, na literatura ndo foi encontrado um procedimento
para a modelagem e controle que considere essas dificuldades. Assim, os procedimentos
usados para contornar as dificuldades anteriores representam uma contribuicdo ao
estado da arte.

A estratégia de controle baseada na técnica LQR melhorou o comportamento do
inversor que usa o ICT com entreferro, porém, no inversor acoplado com o ICT sem
entreferro, os resultados ndo foram tdo favoraveis. A razdo disto ainda ndo foi
identificada, pois nos dois testes foi usado o mesmo procedimento para obter os
controladores e programar o DSP. Contudo, lembrando que os valores da RGA e do
RGA number obtidos do sistema que usa o ICT sem entreferro resultaram muito
maiores do que os obtidos com o ICT com entreferro, é esperado que o sistema com o
ICT que ndo usa entreferros seja mais dificil de controlar. Assim, pode ser necessario
usar outra topologia de controle para obter melhores resultados. Por exemplo, como o
procedimento para o desacoplamento de estados reduz os valores da RGA e do RGA
number, o uso da técnica LQR no sistema com o desacoplamento talvez resulte mais
simples e com melhores resultados. Apesar disto, esta estratégia nao foi testada porque
somente o controle baseado no desacoplamento de estados apresentou bons resultados
nos dos inversores testados. Contudo, a avaliagdo da unido das duas estratégias de
controle pode ser interessante num estudo posterior.

O procedimento usado para obter o desacoplamento de estados foi verificado
mediante a RGA, o RGA number ¢ mediante resultados de simulagdo. Adicionalmente,
os controladores projetados usando esta estratégia de controle apresentaram bons
resultados tanto em simulagdo, quanto experimentalmente. Além disso, como o
desacoplamento dos estados permite projetar os compensadores usando estruturas como
PI ou PID, o ajuste dos ganhos pode ser feito de uma maneira mais intuitiva do que
usando a estratégia de controle baseada na técnica LQR; isto porque nela a matriz de
realimentacdo ¢ calculada usando uma fun¢do de minimizagdo. Assim, o ajuste on-line
dos ganhos dos controladores pode ser feito com mais facilidade usando a estratégia de
controle baseada no desacoplamento de estados, pois o calculo da matriz de
realimentacao de estados da técnica LQR ¢ feito off-line.

A distribuigdo balanceada das correntes em inversores com seus bragos
fortemente acoplados ¢ naturalmente razodvel, logo o uso de controladores para
melhorar a distribuicdo da corrente resulta em pequenas melhorias ou pode piorar a
distribuicdo como conseqiliéncia do erro inserido pelas condi¢des de medicao. Desta
maneira, o controle da distribuicdo da corrente deveria ser usado em aplicagdes onde
seja necessario aumentar o nivel de seguranca do conversor, isto €, no caso em que for
considerado que a distribuicdo das correntes deve ser controlada por questdes de
seguranca ou outros motivos. As estratégias de controle apresentadas e testadas neste
trabalho podem ser usadas para isto, pois foi mostrado que funcionam e sdo
relativamente simples se comparadas com outras técnicas de controle multivariavel
[98]-[100].

O modelo térmico baseado na suposi¢ao de que a estrutura pode ser dividida em
varias superficies isotérmicas apresentou resultados proximos dos obtidos nos testes
experimentais. Além de fornecer resultados razoaveis, este tipo de modelagem permite
um melhor entendimento das formas de troca de calor e uma maior flexibilidade na hora
de modelar as se¢des do componente. Por exemplo, usando o modelo mais refinado do
ICT sem entreferro (obtido escrevendo as equagdes de balango de energia como
explicado no Capitulo 2), o erro foi menor do que o obtido com o modelo baseado em
circuitos térmicos equivalentes. Isto aconteceu porque neste ultimo foi considerado que
a tampa e base do nucleo eram isotérmicas, enquanto que no modelo refinado estas
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superficies foram separadas em quatro partes cada uma (além de considerar a troca de
calor entre superficies proximas).
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Capitulo 6 Conclusdes e propostas de continuidade

Ao longo deste trabalho foram apresentadas algumas conclusdes e foram
mencionados alguns temas que poderiam ser interessantes para realizar estudos
posteriores. Assim, para fechar este trabalho, neste capitulo sdo ressaltadas algumas das
conclusdes e as propostas de continuidade identificadas ao longo deste estudo.

6.1 Conclusoes

6.1.1 ICTs modulares e monoliticos

Como nos ICTs ¢ desejado um alto fator de acoplamento, os dois tipos de ICTs
(modulares e monoliticos) podem fazer com que as correntes nos bragos do inversor
sejam indistinguiveis e que apresentem uma comuta¢do numa freqiiéncia N vezes maior
do que a freqiiéncia de chaveamento. Contudo, apesar de que ¢ possivel obter as
mesmas vantagens com relagdo a forma de onda das correntes, existem fatores
adicionais que devem ser considerados para fazer a escolha entre um ICT modular € um
monolitico. Por exemplo, como os ICTs monoliticos sdo construidos usando um ntcleo
comum, ¢ esperado que eles tenham um melhor aproveitamento do espago, menor peso
e uma maior densidade de poténcia do que os ICTs modulares. Além disso, como os
ICT modulares sdo construidos conectando varios transformadores independentes de
dois enrolamentos, ¢ esperado que a estrutura seja menos compacta pela necessidade
das conexdes entre os transformadores.

Outra vantagem dos ICTs monoliticos ¢ que os enrolamentos podem ser
posicionados de modo que o entrelacamento dos fluxos magnéticos seja aproveitado
para reduzir a sua ondulacdo em algumas partes do nucleo. Por outro lado, os ICTs
modulares ndo podem aproveitar esta caracteristica porque os nucleos estdo fisicamente
separados. De fato, na literatura foi encontrado que usando ntcleos em forma de E para
a construgdo de ICTs modulares, ¢ possivel aproveitar o entrelacamento para reduzir a
ondula¢do do fluxo em algumas partes da estrutura; contudo isto ¢ feito colando os
transformadores entre si, pelo que no final, a estrutura ¢ um ICT monolitico.

Uma desvantagem dos ICTs monoliticos, ¢ que sua constru¢do pode ser mais
dificil do que a constru¢do de um ICT modular, pois os ICTs monoliticos tém
geometrias especiais € nem sempre ¢ possivel construi-los sem modificar a forma dos
nucleos comerciais. Além desta desvantagem, como foi visto neste trabalho, o projeto
deles ¢ complexo, principalmente pela geometria especial deste tipo de estrutura. Por
outro lado, os ICTs modulares sdo construidos usando transformadores de dois
enrolamentos, pelo que podem ser construidos com nucleos comerciais de diferentes
formas e materiais. Além disso, na literatura foi encontrado um procedimento para o
projeto de ICTs modulares parecido com o procedimento normalmente usado para o
projeto de componentes magnéticos, pelo que seu projeto ¢ mais simples do que o
projeto de um ICT monolitico.

Contribuicoes

Existem vérias topologias de ICTs modulares que podem ser encontradas na
literatura, contudo, as referéncias encontradas nao detalham as vantagens que uma
topologia tem sobre outra, e as referéncias que apresentam comparagdes ndo indicam
que essas analises sdo feitas para ICTs usados em aplicagcdes de conversores com
entrelagamento. Assim, para entender melhor as diferencas entre os ICTs modulares,
neste trabalho as diferentes topologias foram estudadas mediante analises matematicas
que permitiram realizar algumas comparacdes. Além disso, foram apresentadas
expressoes € metodologias para a comparagdo de algumas caracteristicas deste tipo de
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estruturas. Neste sentido, este trabalho apresenta uma contribui¢do ao estudo deste tipo
de estruturas, pois as expressoes analiticas apresentadas e as comparagdes podem ser
usadas para definir em que condigdes uma das estruturas modulares resulta mais
interessante do que outra.

6.1.2 Modelo elétrico e térmico

Foi visto que o MEF resultou uma ferramenta vital para analisar e projetar os
ICTS monoliticos. Contudo, o tempo de calculo necessario para analisar um ICT
mediante 0 MEF pode ser elevado se for usado um modelo exato. Assim, foi visto que
resultados razoavelmente bons podem ser obtidos mediante o uso de simplificagdes,
como o aproveitamento da simetria do ICT, o uso de modelos reduzidos e o uso da
homogeneizagdo dos enrolamentos. Adicionalmente, mediante a aplicacdo destas
estratégias foi possivel obter as matrizes multidimensionais usadas para estimar a
indutancia e resisténcia dentro do algoritmo de minimizagdo, o que certamente reduziu
o tempo de calculo usado pelo algoritmo. Além disso, mediante o uso do MEF foi
possivel mostrar que o uso de fios em paralelo para realizar os enrolamentos ndo
necessariamente implica uma redu¢do ou aumento da resisténcia, € que a orientacao dos
fios afeta o valor da resisténcia em diferentes freqiiéncias. Assim, foi visto que o uso de
fios em paralelo pode ser ou ndo vantajoso e que diferentes orientacdes dos fios em
paralelo podem resultar mais vantajosas do que outras.

Com respeito a modelagem térmica do componente, o MEF também pode ser
utilizado para estimar a distribuicdo da temperatura de uma maneira exata. O
inconveniente ¢ novamente o tempo requerido para realizar a analise, pois além dos
problemas associados ao numero de elementos, o comportamento térmico esta acoplado
com o fendmeno eletromagnético e com a dindmica do fluido em torno da estrutura.
Além disso, foi visto que os modelos bidimensionais devem ser usados com cuidado,
pois a troca de calor pelas superficies ndo modeladas (sobre o plano do modelo) pode
ser importante (depende do tamanho e caracteristicas fisicas da superficie). Entdo, como
a modelagem do componente em 3D considerando os trés fenomenos fisicos pode
resultar em tempos de célculo e requisitos computacionais excessivamente grandes, ¢
recomendavel usar algumas simplificagdes. Entre elas, a mais importante ¢ talvez o uso
do numero de Nusselt para evitar a necessidade de modelar a dinamica do fluido que
refrigera a estrutura. O uso deste tipo de expressao empirica ¢ largamente conhecido,
estudado e aplicado em diversas areas do conhecimento, pelo que seu uso nao deveria
inserir erros importantes.

Usando o numero de Nusselt e teoria basica de fenomenos de transferéncia de
calor, foi visto que € possivel obter erros razoavelmente baixos supondo que a superficie
da estrutura pode ser dividida em varias superficies isotérmicas. Isto foi verificado
comparando os resultados obtidos mediante a simplificacao e com simulagdes no MEF.
Adicionalmente, os resultados experimentais também resultaram proximos dos
calculados mediante esta aproximagao. Além dos bons resultados obtidos mediante este
método, este possibilita a modelagem térmica de maneira flexivel e permite entender
mais claramente a contribuicao dos diferentes tipos de troca de calor. Por outro lado,
estas vantagens nem sempre estdo presentes nas expressdes empiricas usadas para
estimar a elevagdo da temperatura que sdo encontradas na literatura. Assim, apesar de
que a modelagem proposta ¢ mais complexa do que o uso de expressdes empiricas, ela €
mais recomendavel porque estd baseada na fisica do fendmeno térmico e permite
modelar geometrias especiais, como as apresentadas pelos ICTs.

Apesar de que foram obtidas diferencas grandes entre a matriz de indutancia
medida e a esperada teoricamente, foi visto que o efeito deste erro no procedimento
usado para o projeto do ICT nao deveria influenciar o resultado. Isto porque as
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caracteristicas do ICT estimadas dentro do algoritmo de minimizagdo dependem da
indutancia equivalente, a qual depende da indutancia de dispersao do ICT, que por sua
vez pode ser estimada com erros pequenos.

Contribuicoes

Apesar do procedimento usado para o projeto do ICT monolitico estar baseado
em técnicas ja conhecidas na literatura, algumas das expressdes e simplificagdes usadas
foram desenvolvidas neste trabalho e ndo foram encontradas na literatura. Por exemplo,
a defini¢do da indutancia equivalente e sua relagdo com o comportamento do inversor, a
indugdo maxima para a carga resistiva e a maneira de estimar as correntes nos bracos
(desprezando as componentes entrelacadas), sdo desenvolvimentos que foram validados
e que ndo foram encontrados na literatura. Assim, neste aspecto, este trabalho contribui
no estudo deste tipo de estruturas, pois essas estratégias, conceitos e expressoes podem
ser usadas para obter um melhor procedimento para o estudo e projeto dos ICTs
monoliticos.

Apesar de que na literatura ¢ encontrado que existe a possibilidade de se obter
uma distribuicdo de corrente ndo balanceada, e que isto pode ser problematico para o
correto comportamento do ICT, s@o poucas as referéncias que abordam o tema. De fato,
somente uma das referéncias encontradas realmente explica o problema e valida uma
solucdo para o caso de conversores c.c.-c.c.. A outra referéncia reconhece o problema,
mas a solucdo proposta ¢ usada em conversores entrelacados sem acoplamento
magnético. Assim, neste trabalho foi necessario estudar este problema considerando as
dificuldades na modelagem, o fato do sistema ser do tipo MIMO com os estados
fortemente acoplados e as dificuldades associadas as medi¢des de corrente. Neste
aspecto, este trabalho contribui no estudo da modelagem e controle de inversores
entrelagados que usam acoplamento magnético entre os bracos, pois foram apresentados
procedimentos para contornar as dificuldades mencionadas.

6.1.3 Controle do inversor

Foram apresentadas duas estratégias de controle para melhorar a distribuicao das
correntes nos bracos e para regular a tensdo de saida do inversor. Delas, uma ¢é baseada
no uso da técnica LQR e outra baseada no desacoplamento de estados. Adicionalmente,
foi visto que em simulagdes e experimentalmente, a estratégia de controle baseada no
desacoplamento de estados mostrou melhores resultados do que a baseada na técnica
LQR. Contudo, essa vantagem pode estar associada ao ajuste dos controladores, pelo
que nao ¢ possivel afirmar que neste aspecto a estratégia de controle baseada no
desacoplamento de estados ¢ melhor do que a baseada na técnica LQR. Apesar disto,
como o ajuste dos controladores usados em sistemas do tipo SISO ¢ mais facil do que o
projeto de controladores multivaridveis, a estratégia de controle baseada no
desacoplamento poderia ser considerada como mais interessante. Contudo, ¢ importante
lembrar que o desacoplamento ¢ obtido sob algumas suposic¢des, pelo que sempre existe
a necessidade de se verificar o efeito do desacoplamento mediante procedimentos como
o calculo da RGA e do RGA number.

Nos testes feitos com o ICT com e sem entreferro foi visto que a distribuigao
natural das correntes nos bracos ¢ melhor no ICT que ndo usa entreferros. De fato, com
este ICT as correntes nos bragos sdo praticamente indistinguiveis e oscilam numa
freqiiéncia de N-f.,. Em conseqiiéncia, as componentes entrelacadas das correntes sdo
muito pequenas e¢ podem ser desprezadas, o que facilita a andlise e projeto do
componente. Além disto, foi visto que usando nos ICTs testados, a distribuicdo das
correntes nos bragos ¢ boa de forma natural, isto ¢, em malha aberta. Assim, o controle
da distribui¢do da corrente poderia ndo ser necessario. Contudo, em aplicagdes onde ¢
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desejado obter maiores niveis de seguranca, as estratégias de controle propostas podem
ser aplicadas, pois foi mostrado que elas realmente melhoram a distribuicdo da corrente
e sdo relativamente simples.

Durante este trabalho foram submetidos dois artigos, dos quais um foi aceito no
PCIM South América 2012, CBA 2012 ¢ IECON 2012; contudo, somente nos dois
primeiros foi publicado [113][114]. O segundo artigo foi submetido e aceito no IET
(Insitute of Engineering and Technology) [115].

6.2 Propostas de continuidade

Diferentes topologias de ICTs modulares foram revisadas mediante analises
matematicas. Foi visto que algumas sao mais interessantes do que outras em termos de
capacidade de reducdo de ondulacdo. Além disto, foi mostrado que ndo ¢ possivel
afirmar que uma topologia ¢ melhor do que outra considerando somente o nimero de
transformadores ou a indutancia de dispersdo necessaria para limitar a ondulagdo da
corrente. Isto porque apesar de que algumas topologias usam um nimero menor de
transformadores, elas precisam de maiores indutincias de dispersdo para limitar a
ondulacdo da corrente no mesmo valor que outras topologias que usam mais
transformadores. Apesar disso, ainda é necessdrio procurar métodos ou expressoes
analiticas que permitam uma melhor comparagdo entre as diferentes conexdes de ICTs
modulares para poder determinar qual topologia ¢ melhor para uma determinada
aplicacao.

Apesar de que foi proposta uma expressao para estimar a indugdo maxima nas
pernas (com enrolamentos) do ICT quando o inversor alimenta uma carga resistiva, nos
inversores de tensao usados em aplicacdes de UPSs ¢ normal ter cargas nao-lineares, as
quais podem estar associadas a niveis de indu¢do maiores do que os obtidos com a carga
resistiva. Além disso, como este tipo de cargas pode inserir harmdnicos com amplitudes
ndo despreziveis, ¢ necessario procurar procedimentos ou expressdes que permitam
estimar a indu¢do maxima e as perdas para este tipo de condi¢do de operagao.

Nos testes feitos com o algoritmo proposto para o projeto dos ICTs, foi visto que
usando o material Supermendur para o nucleo da estrutura ¢ obtido um peso
significativamente menor do que usando ferrite. Isto ¢ porque, apesar de que o material
Supermendur gera mais perdas por unidade de volume, a indugdo maxima que suporta ¢
muito mais alta do que a indu¢do méaxima de um nucleo de ferrite. De fato, como ja
mencionado no texto, a escolha do nucleo de ferrite foi feita por facilidade na aquisi¢ao
dos nucleos; porém outros materiais deveriam ter sido usados para o nucleo, como os
nanocristalinos, amorfos ou nucleos de fita enrolada. Desta maneira, seria interessante
realizar testes praticos usando este tipo de materiais para validar o ganho esperado em
termos de peso e volume.

Como foi mostrado neste trabalho, a modelagem e controle dos inversores
entrelacados que usam acoplamento magnético entre seus bragos apresenta algumas
dificuldades interessantes. Assim, no trabalho ¢ mostrado um procedimento para
contornar estes problemas. Contudo, o procedimento usado para estimar os valores das
correntes cujas medi¢des ndo estdo sincronizadas com os instantes de aplicagdo dos
sinais de controle ¢ muito simples e poderia ser melhorado. Assim, seria interessante
procurar alternativas mais elaboradas que permitam estimar de uma melhor maneira os
valores dessas medigOes nao sincronizadas.

Nos testes experimentais realizados com o ICT sem entreferro, ndo foi possivel
usar diretamente os ganhos dos controladores baseados na técnica de controle LQR. De
fato, foi necessario diminuir os ganhos para manter a estabilidade do sistema. Em
conseqiiéncia, os resultados ndo foram os esperados. Contudo nao foi identificada a
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razao deste problema. De fato, a unica possivel explicacdo sugerida estd baseada no fato
de que os valores da RGA e do RGA number sao relativamente elevados, pelo que ¢
esperado que o sistema seja dificil de controlar. Assim, como uma possivel solugdo,
pensou-se em usar o procedimento proposto para o desacoplamento de estados para
depois aplicar a técnica LQR, pois aplicando o procedimento para o desacoplamento de
estados sdo obtidos valores da RGA e do RGA number muito mais convenientes. Desta
maneira, seria interessante avaliar se este procedimento realmente facilitaria o projeto
dos controladores mediante a técnica LQR.

Apesar das vantagens apresentadas pelo acoplamento dos bragos do inversor
entrelacado, existem algumas caracteristicas do paralelismo que sdo perdidas;
especificamente a modularidade e de alguma maneira a redundancia. Isto €, o uso de um
ICT modular para acoplar os bragos dificulta a expansdo do sistema, pois para inserir
um novo braco ¢ necessario refazer as conexdes do circuito completo. No caso do ICT
monolitico o problema ¢ maior porque dependendo da topologia usada, ndo ¢ possivel
adicionar mais um enrolamento a estrutura. Por outro lado, com respeito a redundancia,
a perda de um brago nao ¢ tao facil de tratar quanto no caso dos inversores entrelagados
com indutores separados. Isto porque no caso dos ICTs modulares, a perda de um brago
implica a perda de interacao dos bragos conectados a ele. No caso dos ICTs monoliticos,
a perda de um braco implica que os fluxos magnéticos dos outros bragos fechem o
circuito magnético pela perna onde estd o enrolamento do brago perdido; em
conseqiiéncia, o acoplamento entre alguns dos bragos que ainda funcionam sera perdido.
Este problema foi apresentado em [112] com uma estratégia para contorna-lo. Esta
consiste em curto-circuitar o enrolamento do brago que parou de funcionar, fazendo
com que o fluxo que circula pela perna enrolada seja zero (evitando a perda do
acoplamento dos outros bracgos). Essa estratégia ainda ndo foi testada no presente
trabalho, pelo que poderia ser testada para a continuacao do estudo. Outra estratégia que
poderia ser testada, seria o uso de técnicas de controle reconfigurdvel, nas quais se
detecta e clasifica a falha, para depois selecionar o algoritmo de controle mais
apropriado para o sistema na condi¢do de falha identificada.
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Anexo 1 Especificacoes da Carga Nao-Linear segundo a
norma IEC62040-3'

Nota: A situacdo se refere a uma freqiiéncia de 50Hz, para uma saida com
distor¢do de tensdo maxima igual a 8% de acordo com IEC 61000-2-2 e fator de
poténcia = 0,7 (i.e., 70% da poténcia aparente sera dissipada como poténcia ativa nos
dois resistores R; € Ry)

. &4

(

U

Uc== C 43/;

? A

R;: Resistor de carga, representando 66% da poténcia ativa total da poténcia aparente S

Uc: tensao retificada

Rs: Resistor de linha em série, representando 4% de poténcia ativa do total da poténcia
aparente S (os 4% estdo de acordo com a norma [EC/TC64 sobre queda de tensdo em
linhas de poténcia)

Um ripple de 5% da tensdo pico a pico Uc do capacitor, corresponde a uma
constante de tempo R;C = 0,15s.

Observando a tensdo de pico, a distor¢do da tensdo da linha, a queda de tensao
nos cabos e o ripple da tensdo retificada, a média da tensdo retificada U¢ serd a
seguinte:

Ue =~/2(0,92)0,96)0,975)0 =1,22U
e os valores dos resistores Rs, R;, € do capacitor C serdo os seguintes:

2 2
U
Ry —00aY" R =—C, C=
S

= , 2 para 60Hz.
0,668

013 para S0Hz e C= 012
Rl Rl

A queda de tensao na ponte de diodos ¢ desprezada.

" Informacdo reproduzida de [12]
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Apéndice 1 Inversas da matriz de indutancia de alguns

ICTs modulares

Esta se¢dao apresenta a inversa da matriz de algumas das conexdes de ICTs
modulares mostradas no Capitulo 1. Estas matrizes foram obtidas calculando a inversa
de cada matriz de indutancia com varios valores de N para depois identificar o padrao
dos coeficientes da matriz inversa. A idéia de registrar estes resultados aqui ¢ para

permitir que eles possam ser usados em estudos posteriores.

Combinatorial Cascade:
c d .. d
=L
el . .
d ... d
c=(N-1)L-(N-2)L,,d=L,
(N—1)((N—1)L2 . —(N—2)LLm)

e

Cyclic Shunt:
A 0 - cee 0]
0 A :
A
L' = A=
A -1
A :
: o0
0o - 0 Al

Cyclic Shunt e Combinatorial Shunt:

(A 0 --- ce 0]
0 A :
L= A ,A=;[
A > -1
A :
: o0
0o - 0 Al
Secondary Loop:
(a b b c|
b a .o
S| AP
¢ b - b a c
¢ o oeoc o d]

L L
L L

L L
L

m

|

|

a=N—(N=W)2,b=1%,c=LL,,d =1 e=NL{L> - 12,).
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Apéndice 2 Configuracao do PWM entrelacado no DSP
TMS-32012812

Como foi explicado no Capitulo 1, o entrelacamento dos sinais de controle ¢
obtido utilizando varias portadoras defasadas e uma modulante. Contudo, como o DSP
utilizado somente permite gerar duas portadoras diferentes, foi necessario realizar um
ajuste adicional para a correta geracdo dos sinais PWM. Essa modificacdo consiste no
uso de uma portadora para cada dois bragos; o qual ¢ somente possivel porque a
portadora do braco 3 pode ser obtida da portadora do braco 1 multiplicada por -1, e a
portadora do brago 4 pode ser obtida da portadora do brago 2 de maneira similar.

Para entender o procedimento usado para a geracdo dos sinais PWM
entrelacados, considere o caso de um inversor entrelagado de dois bragos, o qual seria
controlado da maneira convencional usando duas portadoras a e b, e as respetivas
modulantes m,(f) e my(f) (que idealmente deveriam ser a iguais). Assim, para obter a
mesma modulacdo usando uma unica portadora, as modulantes usadas para os dois
bragos (mp.(f) € mpp(t)) estdo relacionadas com as modulates convencionais como:

mpa\t) = ma(t
my (¢) = =my (¢)
Com respeito a portadora usada para gerar a modulacio PWM, ela continua
sendo um sinal triangular com o mesmo periodo das portadoras entrelacadas. Para ver

isto mais claramente, a Figura 6.1 mostra a portadora e as duas modulantes para um
valor da razdo ciclica comum.

Adicionalmente, como a portadora gerada pelo DSP ndo oscila em torno de zero,
a relacdao entre as modulantes utilizada no algoritmo ndo ¢ igual a -1. Neste caso as
modulantes usadas no DSP sdo calculadas como:

Mpapsp (t)= M@ +05

myppsp (t) = 1—fm%(t)+ 0,5] '

Por outro lado, cada saida de PWM deste DSP pode ser escolhida como active
low ou active high independentemente. Sendo que se o sinal PWM for configurado
como active low, este estara em nivel alto (1) enquanto a modulante for maior do que a
portadora, no caso contrario estard em nivel baixo (0). Por sua vez, um sinal PWM
configurado como active high, estara em nivel alto enquanto a modulante for menor do
que a portadora, e em nivel baixo se for maior. Desta maneira para qualquer um dos
bracos do inversor, os sinais PWM do transistor superior e inferior de um brago
precisam ser configurados um como active high e o outro como active low, pois assim ¢

/G v/ — Portadora

- = mlra(l):ma(l)

— s mp () =-m (1)

Figura 6.1 — Sinais alternativos de controle para um inversor entrelagado de dois bragos.
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evitado por em curto o barramento c.c..

A Figura 6.2 ilustra como sdo gerados os sinais PWM para as duas modulantes;
nela o PWMI e PWM2 sdo gerados com a modulante mpspsp(f) € 0 PWM3 e PWM4
com mp,psp(t). O PWMI1 e PWM3 sdo obtidos utilizando a configuracdo active low,
enquanto que o PWM?2 e o PWM4 sdo gerados utilizando a configuracgio active high.

A Figura 6.2 mostra que o sinal PWM4 ¢ igual ao sinal PWMI1 deslocado em
180°. Entao, pode-se obter o entrelagamento dos comandos dos bracos escolhendo os
sinais PWM para cada transistor da maneira mostrada na Tabela 44.

A Figura 6.2 permite ver que para a escolha mostrada na Tabela 44, valores
pequenos das modulante geram razdes ciclicas grandes (nivel alto na maior parte do
periodo de chaveamento) no PWM1 e PWMA4. Isto ndo resulta num problema porque os
sinais PWM sdo bufferizados com um circuito externo que inverte o sinal
(SN74LS06D); assim, quando o PWMI1 ou o PWM4 estiverem no nivel alto (1) os
correspondentes transistores superiores estarao no estado de bloqueio.

Portadora
— - —  Hipapsp(l)

M ppsp(1)

<Y

C 2Ty,

PWM 1

~Y

PWM 2 1

~Y

PWM3 |

[
-
4

PWM 4

>
14

Figura 6.2 — Geragao dos sinais PWM no DPS para um inversor entrelacado de dois
bragos e uma razao ciclica fixa.
Tabela 44 — Escolha dos sinais PWM para os transistores no caso de dois bragos.

Transistor superior

Transistor inferior

Brago 1

PWM1

PWM2

Brago 2

PWM4

PWM3

Tabela 45 — Escolha dos sinais PWM para os transistores no caso de quatro bragos.

Transistor superior | Transistor inferior | Portadora Célculo das modulantes

Brago 1 PWMI (al) PWM?2 (ah) a My, psp (t) =1- O,S(mb1 (t) + 1)
Brago 2 PWM? (al) PWMS (ah) b M5 psp (t) =1- O,S(m,,2 (t) + 1)
Brago 3 PWM4 (ah) PWM3 (al) a M3 psp (t) = O,S(mb3 (t) + l)
Brago4 |  PWMIO (ah) PWMO (al) b My psp (£) = 0,5(m,, (£)+1)

* al: active low, ah: active high
* portadora “a” defasa em 90° com respeito a portadora “b”
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Entdo, como no caso do entrelagamento de 4 bragos as portadoras dos bracos 1 e
3 estao defasadas em 180° entre si, e as portadora dos bragos 2 ¢ 4 também, ¢ possivel
obter o entrelacamento dos 4 sinais PWM usando unicamente duas portadoras; uma
defasada em 90° da outra. Assim, o mapeamento entre os sinais PWM gerados pelo DSP
e os transistores do inversor pode ser resumido com a Tabela 45.
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Apéndice 3 Procedimento para a medi¢cao da matriz de
indutancia

Este apéndice mostra um possivel procedimento para a medicdo da matriz de
indutancia de um ICT monolitico. Contudo, devido a simetria da matriz de indutancia, o
procedimento pode ser usado em outros componentes magnéticos com varios
enrolamentos.

Qoo )

Vi Yz g Viz g Vin 1,
3
- <« — < - < — <

Qeee )

Figura 6.3 — Representacgdo grafica do ICT.

Considere o ICT mostrado na Figura 6.3, cujo comportamento elétrico pode ser
representado por (desprezando as perdas):

Vil o —li, —hsy _ll,N__dil/d[_
Vio —l, L —lyy | diy/dt
vis |=|—hs 3 Iy =Ly | dis/dt . (6.1)
viv ] |hy by —Ly o Uy | diy/dt]

Note que o sinal das indutancias mutuas (coeficientes fora da diagonal principal)
¢ negativo. Isto ¢ devido ao sentido em que ¢ enrolada cada bobina e ¢ caracteristico dos
ICTs.

Para obter a auto-indutancia de cada enrolamento (os coeficientes na diagonal
principal da matriz de indutancia) ¢ suficiente medir com um indutimetro conectado em
paralelo com cada enrolamento deixando os outros enrolamentos em circuito aberto.
Desta maneira, o valor das posi¢des na diagonal da matriz ¢ obtido mediante medi¢ao
direta.

Uma vez conhecidos os valores das auto-indutancias, ¢ possivel obter os valores
dos coeficientes que estdo nas diagonais imediatamente do lado da diagonal principal,
isto &, lnn+1 para n=1, 2, 3, ..., N-1. Isto ¢ feito conectando em série o n-ésimo
enrolamento com o (n+1)-ésimo de modo que a tensdo aplicada nos bornes da conexao
seja vz, + viue (para n entre 1 e N-1) e deixando o resto de enrolamentos em circuito
aberto. Assim, com esta conexdao e usando a expressdo (6.1), o circuito pode ser
representado por:

di,

Vsérie =Vin TVint1 = (ln _ln,n+l) dt

din+1
dt

+ (ln+1 - ln,rH—l )

Entdo, como os dois enrolamentos estio em série, as correntes i, € i,+; S0

iguais, pelo que a expressao anterior fica:
di,
Verie = (ln +ln+l _2ln,n+l) dt .

Assim, a indutancia que mediria o indutimetro conectado em paralelo a conexao
dos enrolamentos em série seria:

Lmedidu = (ln +ln+1 _ZZn,n-H )

Assim, como as indutancias /, e /,+; sdo conhecidas, a indutancia L, »+; pode ser
calculada em funcao delas e da ultima medicao feita, isto é:
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1
ln,n+l = E (ln + ln+1 - Lmedidu )

Assim, realizando o procedimento para n=1, 2, 3, ... N-1, sdo necessarias N-1
medigdes para obter os N-1 coeficientes (devido a simetria).

De maneira similar, conhecidos os valores de /, (para n entre 1 ¢ N) e de [, ,+;
(para n entre 1 e N-1), os valores dos coeficientes /, ,+, para n=1, 2, 3, ..., N-2 podem ser
obtidos mediante a conexdo em série de trés enrolamentos consecutivos de modo que a
tensdo aplicada na conexdo em série seja vy, + Vi1 + vigr (para n entre 1 e N-2) e
deixando o resto de enrolamentos em circuito aberto. Assim, como 0s trés enrolamentos
compartilham a corrente, a equacdo que descreve o circuito pode ser escrita como:

di
Veerie =Vin T Vi1 T Vins2 = (ln +ln+1 +ln+2 _ZZn,n-H _2ln+l,n+2 _2]n,n+2) d; .

Entdo, a indutancia que mediria um indutimetro conectado em paralelo a

conexao dos enrolamentos em série seria:

Lmedidu = (ln +ln+1 +ln+2 _21n,n+1 _21n+l,n+2 _2ln,n+2 )

Novamente, como na expressdo anterior todas as indutancias excetuando /,,+»
sao conhecidas, /, ,+» pode ser calculada como:

1
ln,n+2 = E (ln + ln+l + ln+2 - 2ln,n+l - 2]n+1,n+2 - Lmedida ) .

Continuando com o mesmo procedimento, isto ¢, conectando em série mais um
enrolamento de cada vez, ¢ possivel calcular o valor de cada posicdo da matriz de
indutancia. Contudo, o inconveniente deste procedimento ¢ que os ultimos coeficientes
calculados serdo obtidos com um erro acumulado de todas as medic¢des anteriores, pelo
que este procedimento somente deveria ser aplicado para ICTs com um numero
pequeno de enrolamentos

Por outro lado, se for desejado medir unicamente a indutancia equivalente de um

ICT monolitico; ela pode ser obtida conectando todos os enrolamentos em série de
N

=» v, € medindo a indutdncia do circuito para depois dividir o

n=1

modo que v

série

resultado por N.
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Apéndice 4 Coeficientes da equacao de Steinmetz para os
materiais usados

O presente apéndice mostra os coeficientes da equacao de Steinmetz usados para
ajustar as curvas de perdas fornecidas pelos fabricantes dos materiais Supermendur 0,
Imm da VAC e IP12E da Thornton. Os ajustes foram feitos usando a fungdo
“Isqcurvefit” do MatLab, a qual resolve um problema ndo-linear de ajuste de curva
mediante o método de minimos quadrados.

Supermendur 0,1mm (VAC)

O ajuste das curvas de perdas deste material foi feito usando os dados
encontrados em http://www.magmet.com/tapewound/supermendur.php. Para o ajuste
das curvas foram usados pontos em todas as freqiiéncias e indugdes disponibilizadas
pelo fabricante.

Os resultados obtidos sdo mostrados na Figura 6.4 e¢ na Tabela 46. O erro
maximo foi de -18,16% ¢ a média do modulo dos erros foi de 4,46%.
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Figura 6.4 — Resultados do ajuste das perdas do material Supermendur 0,1mm a
equacgdo de Steinmetz.

Tabela 46 — Coeficientes da equagao k-f:B* encontrados no ajuste de curva para o
material Supermendur 0,1mm.

Parametro Valor

k 0,005530708078061

o 1,146697741844614
1,698262981054667

* Poténcia em W/kg, freqliéncia em Hz e indugdo em T

Ferrite IP12E (Thornton)

O ajuste das curvas de perdas deste material foi feito usando os dados
encontrados em http://www.thornton.com.br/materiais_ipl2e.htm. Contudo, ndo foi
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possivel fazer um ajuste de toda a faixa de dados, pois para as perdas correspondentes a
200mT foi obtido um erro muito elevado. Assim, inicialmente as perdas foram ajustadas
a equagdo de Steinmetz usando todos os dados até 60kHz. Desta maneira, os
coeficientes encontrados € o ajuste de curva para estas condi¢des sao mostrados na
Tabela 47 e na Figura 6.5. O erro maximo ¢ de 3,85% e a média do modulo dos erros
foi de 0,53%.

Tabela 47 — Coeficientes da equacdo kfB* encontrados no ajuste de curva para o
material IP12E até 60kHz (100°C)..

Parametro Valor

k 0,0024340581310140128

o 1,4186309086578626
2,4322763853636435

* Poténcia em mW/cm’, freqiiéncia em Hz e indugdo em T.
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Figura 6.5 — Resultados do ajuste das perdas a equagao de Steinmetz do material IP12E

até¢ 60kHz (100°C).

Posteriormente, desprezando os dados relativos a indugao de 0,2T, as curvas de
perdas foram ajustadas para a faixa completa de freqiiéncias obtendo os resultados

mostrados na Tabela 48.

Tabela 48 — Coeficientes da equagao k-f:B* encontrados no ajuste de curva para o

material [P1

entre 0,05T ¢ 0,1T (100°C).

2E para indugdes
k

Freqiiéncias [kHz] o B Erro maximo [%]
30-60 0,0038784946123574938 | 1,3672277792482272 | 2,4016377311101493 0,33
60-100 0,0048824729725467442 | 1,3717437697252284 | 2,5079662134283334 0,48
100-200 0,0062067636581600713 | 1,3763249052777504 | 2,6228698147495630 1,54
200-300 0,0075437695362182578 | 1,3802248149177885 | 2,7160313257551678 1,55
300-400 0,0085457610174512720 | 1,3828500949072844 | 2,7776094224141512 1,59
400-500 0,0093683055297846766 | 1,3847721352726465 | 2,8235447960003017 1,62

* Poténcia em mW/cm’, freqiiéncia em Hz e indugdo em T.
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Apéndice 5 Sintese do procedimento para o projeto dos
ICTs monoliticos

Esta secdo apresenta de maneira resumida os passos usados para o projeto dos
componentes magnéticos. Para evitar um aumento desnecessario do documento final, as
equagoes, figuras e tabelas necessarias para reproduzir o procedimento usado para o
projeto do ICT monolitico s3o referenciadas nesta se¢do indicando a sua localizagdo no
documento (ndo sao reescritas).

Passos prévios:

Antes de usar o algoritmo genético para obter os parametros do ICT, ¢
necessario realizar dois passos prévios, sendo eles:

Obter os parametros da equagdo de Steinmetz mediante ajuste de curvas usando os
dados dos fabricantes.

Isto pode ser feito usando a fungdo “Isqcurvefit” do MatLab e tabelas de dados
obtidas das curvas de perdas fornecidas pelos fabricantes. Os resultados obtidos
mediante este procedimento para alguns materais sdo mostrados no Apéndice 4 .

Criacdo das matrizes de indutdncia e resisténcia mediante o uso intensivo do MEF.

O objetivo deste passo ¢ obter matrizes multidimensionais para interpolar o valor
da indutancia e resisténcia por unidade de comprimento. S3o necessarias pelos menos 4
matrizes, sendo duas para calcular a indutdncia e resisténcia da parte do enrolamento
que se encontra fora da janela do nucleo, e outras duas para calcular a indutancia e
resisténcia da parte do enrolamento que se encontra dentro da janela do nucleo.

Para obter essas matrizes ¢ usado o MEF para simular o enrolamento variando
suas dimensdes e caracteristicas. As variaveis usadas e os intervalos de simulagdo
usados sao mostrados na Tabela 9 (pagina 70).

Para realizar as simulag¢des de cada modelo definido pelas varidveis da Tabela 9
foi usado o FEMM. Este software, além de ser de livre distribui¢do, tem a possibilidade
de ser controlado desde outros pacotes de software, como o MatLab, LUA e Octave.
Desde qualquer desses pacotes de software ¢ possivel definir mediante linhas de codigo
(script) a geometria do modelo, as caracteristicas dos materiais, as condi¢des de
contorno, as correntes nos enrolamentos e a freqiiéncia de simulag¢ao. Por exemplo, para
controlar o FEMM desde o MatLab, o FEMM traz varias fung¢des (arquivos .m) que
podem ser usadas diretamente dentro da linha de comando do MatLab.

Passos para calcular as restrigdes dentro do algoritmo genético:

Uma vez que os parametros da equacdo de Steinmetz e as matrizes
multidimensionais sdo conhecidas, ¢ usado o algoritmo genético para obter os
parametros do ICT. Entdo, usando os valores que o algoritmo genético escolhe como
possiveis solugdes do problema, uma seqiiéncia de célculos ¢ feita dentro do algoritmo
para estimar as caracteristicas do ICT. Esta seqiiéncia ¢ a seguinte:

Cdlculo da indutancia e resisténcia equivalente.

Usando os parametros testados pelo algoritmo genético (entrada do cddigo usado
para calcular as restrigdes da solucdo), as matrizes multidimensionais sao interpoladas
mediante a fungdo “interpn’ do MatLab. Os valores obtidos (que sdo dados em /m e
H/m) sdo multiplicados pelos respectivos comprimentos da estrutura para obter a
indutancia e resisténcia total. Posteriormente, a resisténcia e indutancia total sdo
divididas pelo numero de bragos para obter a resisténcia e indutancia equivalentes.
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Cdlculo da maxima indugdo magnética no nucleo.

A maxima inducdo no nucleo ¢ estimada usando a expressdao (3.1) e (3.5)
(pagina 71), as quais dependem do valor da indutancia equivalente.

Cdlculo da modulante necessaria para obter a tensdo de saida desejada.

4

Uma vez que a resisténcia e indutancia equivalente do ICT sdo conhecidas, ¢
possivel estimar a fase e amplitude da modulante necessaria para obter a tensdo de saida
desejada. Assim, para uma carga resisitva Rcarga, @ modulante pode ser escrita de forma
fasorial como:

= jwfundl‘eq + Req n 1\ |‘_)C (wfund]
Tl MR G

carga

Calculo das correntes nos bracos do inversor.

Para estimar as correntes que circulam pelos enrolamentos € suposto que as N
correntes sdo iguais; isto €, as correntes nos bragos sdo iguais a corrente de saida
dividida por N. Fazendo esta suposi¢do, indiretamente ¢ suposto que as correntes nos
bracos somente estdo compostas por componentes em fase. Desta maneira, para obter as
correntes nos bracos ¢ suficiente calcular as componentes em fase da corrente de saida.

Para calcular as componentes em fase da corrente de saida € suposto que a carga
do inversor ¢ resistiva (para a poténcia nominal). Assim, usando a amplitude e fase da
modulante calculadas no passo anterior, a série de Fourier da tensdo de saida de um
inversor de meia ponte ¢ calculada para cada brago do inversor entrelagado. Entdo, uma
vez que as tensdes de cada brago sdo conhecidas, as componentes em fase da corrente
de saida podem ser calculadas separadamente usando a expressao (3.7) (pagina 73).

Cdlculo do fluxo magnético na estrututura do ICT e perdas no nucleo.

As perdas no nucleo sdo estimadas usando a equagdo de Steinmetz melhorada
generalizada (iGSE), pois ela permite estimar as perdas de formas de onda ndo
senoidais. Além disso, um algoritmo (implementando esta fun¢do) pronto para usar no
MatLab estd disponivel no site do grupo de pesquisa da Darthmouth Magnetic
Component and Power Electronics Research [41].

Para usar a iGSE ¢ necessario conhecer a forma de onda do fluxo magnético (na
verdade, a forma de onda da densidade de fluxo magnético). Entdo, supondo que a
tensao de saida do inversor entrelacado ¢ senoidal, o fluxo magnético gerado nas pernas
que tem enrolamentos pode ser estimado usando a Lei de Faraday. Desta maneira, a
tensdao aplicada sobre cada enrolamento pode ser estimada como a diferenca entre a
tensdo de saida de cada inversor de meia ponte e a tensdo de saida do inversor
entrelacado. Esta integral pode ser feita facilmente usando a série de Fourier que
representa a tensdo de saida de cada inversor de meia ponte, pois todas as funcdes a
serem integradas sdo senoidais. A expressdo usada para isto ¢ mostrada na equacao (3.8)
(pagina 74).

Para calcular os fluxos gerados nas pernas do nticleo que ndo tém enrolamentos,
a matriz de transformagao mostrada em (3.9) (pagina 75) ¢ usada. Esta matriz somente
pode ser usada para o ICT em escada com fluxos repartidos, mas matrizes semelhantes
para outras topologias podem ser encontradas em [13].

E importante notar que como para calcular as perdas no niicleo ¢ usada a iGSE,
resulta conveniente representar as formas de onda dos fluxos magnéticos usando
somente os pontos representativos destas formas de onda. Isto €, todos os fluxos
magnéticos sdo amostrados unicamente nos instantes de tempo em que qualquer um dos
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fluxos (gerados nas pernas com enrolamentos) apresenta um ponto de inflexdo (muda
sua inclinacao). Fazendo isto, o algortimo da iGSE retorna os resultados mais rapido do
que usando a forma de onda com uma taxa de amostragem maior.

Cdlculo das perdas nos condutores e da elevagdo de temperatura.

Para calcular a elevagdo de temperatura, as perdas deveriam ser calculadas de
maneira simultanea, pois elas dependem da temperatura dos materiais. Contudo, neste
trabalho, o efeito da temperatura sobre as perdas no nticleo ndo foi considerado porque
este tipo de perdas resultou muito pequeno. Além disso, o fornecedor do nucleo usado
ndo disponibiliza informacdes do comportamento das perdas para diferentes
temperaturas. Por outro lado, as perdas nos condutores sdo estimadas considerando a
variagdo da condutividade elétrica em fungdo da temperatura, como indicado na se¢ao
24.1.

Entdo, como as matrizes multidimensionais da resisténcia dos enrolamentos
dependem da condutividade do enrolamento, elas sdo usadas para estimar a resisténcia
em cada freqiiéncia das componentes em fase da corrente. Com isto, as perdas nos
condutores sdo calculadas em funcdo da resisténcia associada a cada freqiiéncia e da sua
respectiva corrente mediante a equagao (3.10) (pagina 75).

A elevagdo da temperatura no ICT ¢ estimada supondo que a sua superficie pode
ser dividida em vérias superficies isotérmicas. Cada perna do nucleo que tem um
enrolamento em torno dela ¢ modelada usando 4 superficies, a saber: Superficie do
enrolamento, superficie da perna do nucleo que tem o enrolamento e superficies das
pernas do ntcleo que ndo t€ém um enrolamento em torno delas. Assim, para cada perna
sdo escritas 4 equagdes que descrevem a troca de calor (por condugdo, convecgdo e
radiacdo térmica) entre o ambiente e as outras pernas. Cada equagdo ¢ da forma
mostrada pela expressdo (2.11) (pagina 58), a qual € escrita usando as equacdes (2.12)
até a (2.16).

Posteriormente sdo usadas todas as equagdes de cada superficie para resolver o
sistema de equagdes, cuja solugdo ¢ o conjunto de temperturas de cada superficie
modelada. Isto pode ser feito usando a fung¢do “fsolve” do MatLab.

Avaliacdo das restricoes.

Uma vez que a indu¢do maxima, a ondulacdo maxima da corrente de saida e a
elevacdo maxima de temperatura sdo calculadas, os resultados obtidos sdo usados para
avaliar se o individuo testado pelo algritmo genético ¢ viavel. Para isto, os trés
resultados anteriores sdo usados como argumentos de fungdes quadraticas. Estas
funcdes quadraticas t€ém todas como minimo um valor de -1 e cortam o eixo horizontal
(da variavel avaliada) no valor maximo e minimo permissivel para a variavel avaliada.

Calculo da funcao a ser minimizada:

Uma vez que as restricdes do problema s3o calculadas, o algoritmo genético
calcula o valor da funcdo de custo, a qual pode ser definida como o peso, volume, preco,
etc.. Estas fungdes podem ser calculadas usando dados fornecidos pelo fabricante
(densidade, dimensdes, prego, etc.).
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